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Every gun that is made, every warship launched, every rocket fired sig-
nifies in the final sense, a theft from those who hunger and are not fed,
those who are cold and are not clothed. This world in arms is not spend-
ing money alone. It is spending the sweat of its laborers, the genius of
its scientists, the hopes of its children. This is not a way of life at all
in any true sense. Under the clouds of war, it is humanity hanging on a
cross of iron.

— Dwight Eisenhower, April 16, 1953

Cuando veo que 866.000 millones de dolares se van en armas mientras
1.300 millones de personas viven con menos de un délar al dia en la
Tierra, no lo entiendo.

— Federico Mayor Zaragoza
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Capitulo 1

Introduccion

En esta tesis se estudia la aplicacion de técnicas de control no lineal para el control
de flujo y velocidad de una maquina de induccidn. Se demuestra que si bien estas técni-
cas dan buenos resultados cuando se simulan en tiempo continuo, su aplicacion practica
en tiempo discreto puede ser problemética. Para conseguir un buen comportamiento en
tiempo discreto se ha desarrollado un controlador no lineal basado en una funcion de
Lyapunov de los errores de seguimiento y sus integrales, mostrandose su buen compor-
tamiento en el banco de ensayos del Laboratorio de Accionamientos Eléctricos. Por Ul-
timo se ha demostrado que el controlador vectorial directo es en realidad un controlador
no lineal ad-hoc, con un comportamiento similar al controlador no lineal desarrollado en
esta tesis. En el trabajo realizado han quedado claras las diferencias y similitudes entre
los controladores no lineales propuestos y el control vectorial directo.

1.1. Motivacién y antecedentes

El control del motor de induccién es un problema complejo debido a varios motivos.
En primer lugar la planta es un sistema no lineal. En segundo lugar el sistema es mul-
tivariable y dos de sus variables de estado son dificiles de medir, por lo que han de ser
estimadas. Por Gltimo, algunos de sus pardmetros (principalmente la resistencia del rotor)
varian durante la operacion de la maquina. Estas caracteristicas, junto con la indudable
importancia de este tipo de maquinas en la industria, han originado un importante es-
fuerzo investigador en estos Gltimos afios. Un campo muy activo recientemente ha sido
la aplicacion de técnicas de control no lineal (Isidori, 1995) (Slotine y Li, 1991) (Khalil,
1996) para intentar conseguir accionamientos de altas prestaciones (Taylor, 1994) (Daw-
son et al., 1998). En esta tesis se realiza un estudio comparativo entre varias técnicas de
control no lineal cuando se aplican a la maquina de induccion y se aportan soluciones
para su implantacion practica en tiempo discreto.

Una de las primeras técnicas de control no lineal aplicadas al motor de induccion
fue la linealizacién entrada-salida. Esta técnica se basa en la aplicacion de una reali-
mentacién no lineal para transformar la planta original en un sistema lineal que puede
ser controlado mediante técnicas de control clésico, tal como se puede apreciar en el di-
agrama de bloques de la figura 1.1. Sin embargo, en las ecuaciones de la realimentacion
no lineal intervienen tanto los parametros de la maquina como sus variables de estado.
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Figura 1.1: Diagrama de blogues del controlador mediante linealizacion entrada-salida.
Los valores de referencia se han denotado mediante el subindice r.

Por ello, en (Marino et al., 1993), donde se presenta un controlador basado en esta téc-
nica aplicado a un motor de induccion modelado en ejes de estator, ha de adaptarse la
resistencia de rotor para mantener las prestaciones del controlador cuando ésta varia. No
obstante, conviene destacar que, aunque los resultados mostrados en dicho articulo son
excelentes, éstos se han obtenido mediante simulacion en tiempo continuo. Como punto
de partida, en esta tesis se ha desarrollado un controlador como el descrito en (Marino
etal., 1993) y se ha implantado en tiempo discreto con un periodo de muestreo de 1 ms.
Los resultados obtenidos han sido decepcionantes, ya que el sistema presenta grandes
errores en régimen permanente y existe un fuerte acoplamiento entre el control de flujoy
el de velocidad. Este funcionamiento andémalo se debe a que la realimentacion no lineal
usada para transformar la planta original en un sistema lineal depende de las variables
de estado de la maquina y éstas varian incluso en régimen permanente. Recuérdese que
estas variables son magnitudes senoidales de frecuencia igual a la de la alimentacién de
la maquina. Como dicha realimentacion no lineal permanece constante durante todo el
periodo de muestreo, la cancelacion de las nolinealidades de la planta deja de ser valida
y con ello la aplicacion del controlador.

Uno de los pocos trabajos en los que se realiza una aplicacion experimental de esta
técnica es (Raumer et al., 1994), en donde para conseguir una implantacion aceptable
en tiempo discreto del controlador, se realiza un compensacién adicional para tener en
cuenta el giro del vector de flujo durante el periodo de muestreo, obteniéndose resultados
aceptables® para periodos de muestreo de 1 ms.

Lpréacticamente iguales a los obtenidos con un controlador vectorial indirecto, segun se muestra en dicho



1.1 Motivacion y antecedentes

En esta tesis se plantea un método alternativo, consistente en la aplicacién del con-
trolador mediante linealizacion entrada-salida modelando el motor de induccidn en ejes
de flujo de rotor. En este sistema de referencia las variables de estado de la maquina son
magnitudes continuas en régimen permanente? y el resultado de la transformacion no
lineal no cambia excesivamente durante el periodo de muestreo. Por tanto, es previsible
que el error producido sea ahora mucho menor en la implantacion en tiempo discreto. Sin
embargo en las simulaciones realizadas se ha observado que aln se produce un error de
seguimiento en régimen permanente y un acoplamiento entre los lazos de control de flujo
y de velocidad. Estos errores se reducen al aumentar la frecuencia de muestreo, debido
a que dicho aumento conlleva un menor error en la transformacién no lineal durante el
periodo de muestreo.

Para mejorar las prestaciones del accionamiento se ha estudiado otra técnica de con-
trol no lineal presentada en (Marino et al., 1996) con la que los autores obtienen unas
buenas prestaciones en la aplicacion en tiempo discreto. Esta técnica se basa en la defini-
cién de una funcién de Lyapunov de los errores de seguimiento que el controlador hace
tender a cero con una dindmica conocida. En teoria, el uso de la funcién de Lyapunov
hace al sistema mas robusto frente a perturbaciones, efectos del muestreo y errores de
modelado. Sin embargo en el capitulo 3 se demuestra que cuando existen errores en la
estimacion del par de carga, el error de seguimiento de la velocidad es inversamente
proporcional a la inercia del accionamiento, mostrandose mediante simulacién que en
accionamientos de baja inercia el error producido es significativo. Conviene destacar que
para poder implantar este controlador, es necesario utilizar un inversor fuente de tension
controlado en corriente. Esto hace que al eliminar la dindmica del estator del controlador
no lineal, éste sea mas simple. De hecho se demuestra que el controlador disefiado es
practicamente igual a un controlador mediante linealizacion entrada-salida disefiado para
una maquina controlada en corriente. Por tanto el buen comportamiento del controlador
se debe, aparte de al uso de una funcion de Lyapunov, a esta simplificacién del sistema
no lineal a controlar.

Con el objetivo de hacer el sistema de control mas robusto frente a los parametros de
la carga, en esta tesis se propone, inspirado en las técnicas de control lineal clésico, la
modificacién de la funcién de Lyapunov para incluir un término dependiente de la integral
de los errores de seguimiento de las salidas. Con esta técnica, que se denominara en este
trabajo control “Lyapunov-Integral”, se consigue un accionamiento con una excelente
respuesta dinamica y robusto frente a las variaciones de los parametros de la carga, lo cual
se muestra tanto con resultados de simulacién en tiempo discreto como con resultados
experimentales obtenidos en un banco de ensayos.

Por Gltimo, con el fin de poder comparar las técnicas no lineales propuestas con las
soluciones tradicionales para el control de méaquinas de induccién, se han implantado
dos controladores vectoriales, uno directo y otro indirecto. En el primero, propuesto por
(Blaschke, 1972), se realiza un cambio de coordenadas a ejes de flujo de rotor y se aplica
una realimentacién no lineal disefiada ad-hoc para linealizar el sistema. Este controlador
se puede ver por tanto como una aplicacion no sistematica de las técnicas de linealizacién

articulo.

2En un sistema de referencia solidario al flujo de rotor, la méquina de induccién se comporta de una manera
parecida a la maquina continua, tal como se demuestra en (Blaschke, 1972). En este trabajo se usara el término
de magnitud continua para designar a este tipo de variables en contraposicién al concepto de magnitud alterna.
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exacta. Sin embargo, al contrario que en la aplicacién sistematica, en la que la transfor-
macion no lineal empleada para linealizar el sistema cancela todos los términos, lin-
eales y no lineales, convirtiendo el sistema en un sistema lineal en forma normal (Isidori,
1995); en el controlador vectorial se cancelan sélo los términos no lineales, con lo que
la transformacion resultante es mas sencilla y resulta ser menos sensible a los efectos del
muestreo. El resultado es un comportamiento igual o marginalmente mejor que el ofreci-
do por el controlador Lyapunov-Integral. EI controlador indirecto, sin embargo, aunque
es muy usado en la préactica debido a su facilidad de implantacion (Murphy y Turnbull,
1988), presenta un comportamiento dindmico mucho peor, ya que tanto el flujo de rotor
como el par se controlan en bucle abierto. Debido a esto, el uso de este controlador no
es aconsejable cuando se requiere un buen comportamiento dindmico del accionamiento,
sobretodo si la inercia del accionamiento es baja y se producen transitorios con una gran
aceleracion.

1.2. Organizacion de la exposicion

En el capitulo 2 se exponen las técnicas de linealizacion entrada-salida y se aplican
a una maquina de induccion, tanto en ejes de estator como en ejes de flujo de rotor. Me-
diante simulacién se muestra que si bien en ambos casos el comportamiento del sistema
implantado en tiempo continuo es totalmente satisfactorio, consiguiéndose un control
desacoplado del flujo de rotor y de la velocidad; la implantacion en tiempo discreto es
problematica.

En el capitulo 3 se presenta un controlador basado en una funcién de Lyapunov de los
errores de seguimiento del flujo y de la velocidad. El controlador se aplica a una maquina
de induccion modelada en ejes de estator y en ejes de flujo de rotor. En ambos casos
€S necesario usar una maquina controlada en corriente. Ademas se demuestra mediante
simulacion que la implantacidn en ejes de flujo de rotor es més ventajosa al requerir una
menor velocidad de los reguladores de corriente.

En el capitulo 4 se desarrolla una mejora al controlador presentado en el capitulo 3
consistente en afiadir una integral de los errores de seguimiento a la funcion de Lyapunov.
El controlador resultante es robusto frente a cambios en los pardmetros de la carga, lo cual
se muestra mediante simulacion.

En el capitulo 5 se expone un controlador vectorial directo. Dicho controlador se
aplica a una maquina alimentada con un inversor fuente de tension controlado en cor-
riente para poder compararlo con el controlador Lyapunov-Integral desarrollado en el
capitulo 4. Se muestra que los comportamientos de ambos controladores son practica-
mente iguales, justificandose este resultado mediante una comparacion entre las ecua-
ciones de ambos controladores. Se concluye que, aunque las estructuras de ambos con-
troladores son parecidas, el controlador Lyapunov-Integral se basa en cancelar mediante
realimentacion exacta una serie de términos, lineales y no lineales, de las ecuaciones de
la maquina. De esta forma se consigue desacoplar el control de flujo del de velocidad y
se hace evolucionar el sistema en lazo cerrado segln una dinamica preestablecida. Por el
contrario, en el controlador vectorial s6lo se cancelan los términos no lineales y se dis-
efia un regulador lineal en tiempo discreto mediante asignacion de polos para controlar
el sistema lineal resultante, lo que lo hace un poco mas robusto frente a errores en los
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pardmetros y a los efectos del muestreo.

En el capitulo 6 se presentan una serie de estimadores del flujo de rotor, necesarios
para la aplicacion de los controladores expuestos en los capitulos 2, 3, 4 y 5. Se comienza
por los estimadores méas sencillos en lazo abierto, los cuales presentan como inconve-
niente una velocidad de convergencia limitada y una gran sensibilidad frente a errores en
los pardmetros. Para mejorar las prestaciones de estos estimadores se propone el uso de
un estimador de resistencia de rotor. Otra alternativa investigada es el disefio conjunto
de un controlador Lyapunov-Integral junto con un estimador, de forma que la funcion de
Lyapunov garantice la convergencia a cero tanto de los errores de seguimiento como de
los de estimacion (Marino et al., 1996). Sin embargo se muestra mediante simulacidn que
el controlador disefiado es inestable, salvo que se desprecie el efecto del estimador en el
controlador de Lyapunov, que es lo que se hace, aunque no se dice claramente, en (Mari-
no et al., 1996). Por Gltimo se presenta un observador de orden reducido del flujo de rotor
muy comun en la literatura. Se muestra que debido a que en su desarrollo se supone que
la velocidad de giro de la maquina es constante durante el periodo de muestreo, su com-
portamiento es inestable en accionamientos de baja inercia durante los transitorios con
una gran aceleracién. Para solucionar este problema se propone una formulacion alterna-
tiva en tiempo discreto en la que no es necesario realizar dicha suposicion, mostrandose
mediante simulacidn el buen comportamiento del estimador propuesto.

En el capitulo 7 se describe la plataforma experimental usada para validar los resulta-
dos principales de esta tesis, haciendo especial énfasis en la tarjeta de modulacion PWM
y de medida de velocidad desarrollada por el autor.

En el capitulo 8 se presentan los resultados experimentales obtenidos en el banco de
ensayos. Se ha evaluado el efecto de los errores en la inercia del accionamiento tanto en
el controlador Lyapunov-Integral como en el controlador vectorial directo, mostrandose
que ambos controladores presentan practicamente el mismo comportamiento, si bien para
grandes variaciones de la inercia el accionamiento con el controlador Lyapunov-Integral
se hace inestable mientras que el controlador vectorial directo es capaz de controlar el
sistema. También se ha ensayado un controlador vectorial indirecto, mostrandose que su
comportamiento dinamico es mucho peor que el de los otros dos controladores, llegando
a hacerse inestable en los transitorios con aceleracion grande al perder la orientacion al
campo. En estas circunstancias merece la pena la implantacién de las otras alternativas
analizadas, aunque dicha implantacion sea mas compleja. Por Gltimo se ha realizado un
ensayo con la maquina de induccién funcionando como generador y otro en el que se
ha aplicado una estrategia de minimizacion de pérdidas 6hmicas, demostrandose que el
controlador Lyapunov-Integral es estable en ambos modos de funcionamiento.

Por dltimo, en el capitulo 9 se exponen las conclusiones de este trabajo, se resaltan
las aportaciones originales y se proponen las posibles lineas de trabajo futuras.

Cierran la tesis una serie de apéndices en los que se ha incluido informacién adicional
que si bien no es imprescindible para la lectura de la tesis, si es importante para realizar
un estudio en profundidad de ciertos aspectos. En el apéndice A se presentan los distin-
tos modelos del motor de induccion usados a lo largo de esta tesis. En el apéndice B se
muestran los parametros de los motores usados en la tesis. Las herramientas matematicas
empleadas en el desarrollo de los controladores no lineales se exponen en el apéndice C.
En el apéndice D se desarrolla el algoritmo para calcular los tiempos de conmutacion de
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cada una de las ramas del inversor para generar una tension determinada. En el apéndice E
se detalla el disefio de los reguladores de corriente cuando se considera el retraso de un
periodo de muestreo originado por la velocidad finita del ordenador para realizar los cél-
culos del controlador. En el apéndice F se explica el desarrollo del controlador vectorial
indirecto aplicado en el capitulo 8. Por Gltimo, en el apéndice G se expone el control con
minimizacién de pérdidas aplicado en el capitulo 8.



Capitulo 2

Control mediante linealizacion
exacta

2.1. Introduccidn

Si se tiene en cuenta que el motor de induccidn es un sistema no lineal, parece natural
investigar la aplicacion de técnicas de control no lineal con el objetivo de obtener las
mejores prestaciones del accionamiento.

Una de las técnicas de control no lineal més estudiadas en la literatura es la lineal-
izacién exacta mediante realimentacién no lineal (Isidori, 1995) (Khalil, 1996) (Slotine
y Li, 1991). Un controlador basado en esta metodologia consta de dos lazos de reali-
mentacién: (a) un lazo interno que transforma el sistema original en un sistema lineal
mediante una realimentacién no lineal de las variables de estado, y (b) un lazo externo
que controla el sistema lineal resultante (véase la figura 1.1).

En (Isidori, 1995) se presentan dos técnicas sisteméticas para conseguir linealizar
exactamente un sistema. La primera de ellas consiste en una linealizacion entre las en-
tradas y las variables de estado (linealizacion entrada-estado). La segunda realiza una
linealizacion entre las entradas y las salidas (linealizacion entrada-salida), entendiendo
por salida cualquier funcion, lineal o no, de las variables de estado. El primer método es
mas complejo y menos intuitivo de aplicar, pero presenta la ventaja de imponer menores
restricciones al sistema para su aplicacion. El segundo en cambio es més facil de aplicar
pero solo es vélido para sistemas de fase minima (aquellos que tienen dinamicas de cero®
estables) (Taylor, 1994). Mediante ambos métodos es posible obtener, en determinadas
circunstancias, una transformacion no lineal para linealizar al sistema.

La linealizacién también puede hacerse ad hoc a partir del conocimiento del sistema.
Un ejemplo de este tipo de aplicacidn es el control vectorial clasico cuando se consideran
como salidas el flujo y la corriente de par. En (Leonhard, 1990) se descompone el modelo
electromagnético del motor de induccion en dos subsistemas: flujo de rotor y corriente de
par, que pueden ser controlados de forma desacoplada incluso cuando se usa un inversor
fuente de tension. Si se desea controlar la velocidad o el par del motor, este método sélo
permite un control desacoplado si se mantiene el flujo constante (Marino et al., 1993).

1Las dinamicas de cero (zero-dynamics en inglés) se definen como la dinamica interna del sistema cuando
sus salidas se mantienen a cero por la accién de sus entradas (Slotine y Li, 1991).
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Sin embargo los métodos sistematicos presentados en (Isidori, 1995) permiten lin-
ealizar un modelo completo del motor que incluya la ecuacién mecanica, controlando el
flujo y la velocidad (o el par) de forma desacoplada, tal como se mostrara en este capitulo.

En la Seccion 2.2 se expone la técnica de linealizacion entrada-salida en un caso
general y se establecen las condiciones que ha de cumplir un sistema para que dicha
técnica de control sea aplicable. En la Seccion 2.3 se aplica un controlador mediante
linealizacion entrada-salida a un motor de induccién modelado en ejes d-g de estator y
se muestra mediante simulacidn que si bien su comportamiento en una implantacion en
tiempo continuo es satisfactorio, su comportamiento cuando se implanta en tiempo dis-
creto es inaceptable. Por Gltimo, en la Seccién 2.4, se aplica un controlador mediante lin-
ealizacién entrada-salida a un motor de induccidén modelado en ejes d-q de flujo de rotor,
mostrandose mediante simulacion que el comportamiento en la implantacion en tiempo
discreto mejora notablemente respecto al proporcionado por la implantacién en ejes de
estator, aunque el sistema necesita altas frecuencias de muestreo (10 kHz) para obtener
un control desacoplado del flujo y de la velocidad y errores de seguimiento pequefios.
Debido precisamente a la alta frecuencia de muestreo necesaria, el controlador propuesto
no se ha implantado en el banco experimental. En sucesivos capitulos se presentan otras
técnicas alternativas de control no lineal que ofrecen un mejor comportamiento cuando
se implantan en tiempo discreto con bajas frecuencias de muestreo.

2.2. Linealizacion exacta entrada-salida mediante reali-
mentacion de sistemas con varias entradas y varias
salidas

Considérese un sistema no lineal con el mismo ndmero de entradas que de salidas
para simplificar el desarrollo? :

%xz f(X) + G()U 2.1)

y=h(x) (2.2)

donde X es el vector de las variables de estado (n x 1), T es el vector de entrada (m x 1),
¥ es el vector de salida (m x 1), fy h son dos campos vectoriales® “suaves™ y G es una
matriz de (n x m) cuyas columnas son campos vectoriales “suaves” gj.

Como primer paso para la linealizacion entrada-salida se deriva cada una de las sali-
das yi hasta que aparezca al menos una de las entradas uj. Si esto ocurre para la derivada
de orden r;, entonces la derivada y;(") vendra dada por (Slotine y Li, 1991):

m
yi™ = L) + 3 Lo L iR (23)
J=1

en donde LIh(X) es la derivada de Lie® de orden r de la funcion h(X) con respecto al

2En (Isidori, 1995) se muestra como extender la metodologia a sistemas con distinto nimero de entradas
que de salidas.

3La definicion de campo vectorial se encuentra en el apéndice C

4por funcién “suave” se entiende que la funcién y sus derivadas parciales hasta un orden suficientemente
elevado son continuas.

SVéase el Apéndice C
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campo vectorial f. Se dice entonces que y; presenta un grado relativo r; respecto a las
entradas uj.
Repitiendo el proceso para cada una de las salidas se obtiene:

yp () L]flhl(Y)
N ; +E®U (2.4)
yim () L]fmhm(x’)
donde la matriz E(X), de dimension m x m, viene dada por
Lo Lt LLf*the ... LguLi* thy
; ; : ; (2.5)
m—1 m—1 m—1
Lo, L™ "hm  LgLi™ “hm ... LgyLf™ hm
Si E(X) es invertible, se puede tomar como entrada para el sistema:
Vi — L;lhl(Y)
0=E®™ ; (2.6)
Vi — L{™hm(R)
con lo cual el sistema original se convierte en:

Y1 (r1) Vi
= (2.7)
Ym (rm) Vi

Como la salida y; sélo se ve afectada por la entrada vj, a (2.6) se denomina control de
desacoplo, y a la matriz E(X) se le llama matriz de desacoplo.

El sistema (2.1-2.2) se dice que tiene un grado relativo (r1,...,rm) y al escalar r =
r1+---+rmse le denomina grado relativo total. Si el grado relativo total del sistema (2.1-
2.2) es igual al orden del sistema n, entonces la transformacién (2.6) permite controlar
el sistema completamente. Si en cambio el grado relativo total r es menor que n, existen
dinamicas ocultas (“zero dinamics™) que no se pueden controlar. En este caso, aunque
el controlador mediante linealizacion entrada-salida garantiza la estabilidad de la parte
controlable del sistema, no se puede garantizar la estabilidad del sistema completo sin un
andlisis de las dinamicas ocultas que muestre su estabilidad (Slotine y Li, 1991).

2.3. Aplicacion de la linealizacion entrada-salida por re-
alimentacién a la maquina de induccion

En (Marino et al., 1993) se aplica un controlador mediante entrada-salida a la maquina
de induccién y, aunque los resultados mostrados son muy buenos, estos s6lo se han
obtenido mediante simulacién en tiempo continuo. A continuacién se describe la apli-
cacion de esta técnica de control a la maquina de induccion, tal como se realiza en (Mari-
no et al., 1993), pero con vistas a su implantacién en tiempo discreto en un banco de
ensayos.

En el Apéndice A se muestra que el modelo del motor de induccién en ejes d-q fijos
al estator, tomando como variables de estado las corrientes de estator ig, e i3,, el flujo de
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rotor Ygy Y ngq y la velocidad mecanica expresada en radianes eléctricos por segundo
R, Vviene dado por las ecuaciones:

A X B
- % NN —— a
s A0 B Cwx][iy] [F 0] -2
d|igg|_|0 A C: B i3 0 F| [ugy 28)
dt quRd D 0 E —OR ljJ%d 0 O qu
Wrq 0 D or E Wrq 0 0
dor P
R — 2.
Me = G(llJ%diZq - ququgd) (2.10)

endonde A, B, C, D, E, F y G son funciones de los parametros de la maquina, definidos
en (A.9), ug, y U3, son las tensiones de alimentacion en ejes d-q de estator, P es el nimero
de pares de polos, J la inercia del accionamiento y m; el par de carga.

En la seccién 2.2 se ha aplicado la linealizacidn entrada-salida a sistemas con el
mismo numero de entradas que de salidas con el objetivo de reducir el sistema no lineal
original a un conjunto de sistemas lineales con una entrada y una salida que no interactdan
entre si. El modelo del motor consta de dos entradas ug, y u3,. Por tanto es necesario
definir dos salidas que podran ser controladas independientemente por cada una de las
entradas. En un controlador de velocidad, aparte de definir como salida esta variable, es
conveniente elegir como segunda salida a controlar el modulo de flujo para:

= Mantenerlo a su valor nominal y asi conseguir una mejor respuesta dindmica del
accionamiento (Leonhard, 1985).

= Poder variar su valor y conseguir una mayor eficiencia energética del accionamien-
to (Fernandez Bernal, 2000).

= Mantener el control en la zona de debilitamiento del campo.
Asi, las salidas del sistema se definen como:
2 2 2
y1= 0" = Wry" + Wkq (2.11)
Yo = WR (2.12)

donde, para evitar el realizar una raiz cuadrada, se ha tomado como salida el cuadrado
del modulo del flujo.

La derivada del cuadrado del flujo, aplicando (2.3) a (2.11) y teniendo en cuenta (2.8),
vendra dada por:

d d .o 2 2
= — =L Ly ; 2.1
dtyl dtlml f|q:'| +JZ:L gjll-'pl u] ( 3)
con:
Le|@)® = 2yiq (Digg +EWiq — 0RWpq)
+2L|J§%q (Di§q+Q)RqJEQd +ElIJqu)
= 2D (Yiai%y + Whqilq) + 2E [T (2.14)

m
Ly [DPu; = 0 (2.15)
]Zl Jj J
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Como no aparece la entrada U en la primera derivada, es necesario volver a derivar el
cuadrado del flujo:

d2 m
G 0P =L 10P+ 3 LoLi|BPy, (2.16)
=1

con:

LB = 2DWig (BURg + Aidy +Conrtiyy)
+ 2D (B + Aigg — CarWg)
+ (EWkg + Digy — 0rWRg) (4EWRg + 2Digy)
+ (EWkq + Digg + WRWRg) (4EWRq + 2Dig,)
= (2AD+6DE) (Whyi%g + Wiqilq) +
+2Dur (wédigq - igdw%q) +
+ (2BD+4E?) |P|* +2D? (i + i4,) (2.17)

m

2
S LoLelBfu; 2DF quly + 2DF qus, (2.18)
=

con lo cual el grado relativo de la salida |w§d| es de dos.

Repitiendo el proceso para la salida wg se obtiene:

d d m
—y, = —wr=L Lg. - 2.19
a2 = gt} f‘*’”; gy ORUj (2.19)
con: 5
Liwr = 55(Me —mi) (2.20)
que usando (2.10) se transforma en:
P . .
Lior = E(G(w%dlgq - qJSqugd) - ml) (2-21)
y con:
m
Lg wrUj =0 (2.22)
J; j

Por tanto, al no aparecer la entrada U en la derivada de la velocidad, hay que volver a
derivar, obteniendo:

d? <
GEeR = L2wr + > Lg Lrwruj (2.23)
J:l
con:
2 P -5 S B S
Lf(*)R = E G(_'Sd (EqJRq"FDISq'i_(Q?LIJRd)

+15q (EWkq + DSy — wrWq)
+ w%d (BlIJSRq + Ai%q - C(*)Rw%d)

— Wiq (BWhg + Aigy + CorWg) ) —Lim } (2.24)

m

P
D Loyrtj = 57FC (Waattq — Whqtsa) (2.25)
J:
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Por tanto el grado relativo de la salida wg es de dos, el grado relativo del sistema (2.8-
2.10) es de (2,2) y su grado relativo total es r = 4, que es menor del orden del sistema
(n = 5). Por tanto existen dindmicas ocultas (zero dinamics) que pueden ser inestables,
con lo que la estabilidad del sistema completo no esta garantizada.

La matriz E(X) viene dada por

2DF s 2DF i}

H@=l S R w?] (2.26)
—21FCWRg  2FGWRg

que es invertible salvo para flujo nulo. Por tanto, teniendo en cuenta (2.6), se puede usar

la transformacion:

1= L2
0=E®)* f 2.27
()[w—ﬁm (2:27)
Para transformar el sistema original (2.8-2.9) en el sistema lineal desacoplado:
d |2
dt qOR Vo

En donde con la entrada v1 se podra controlar el cuadrado del médulo del flujo y con la
entrada v, la velocidad, estando desacoplados ambos subsistemas.

2.3.1. Disefio del controlador lineal

El sistema resultante de la linealizacién entrada-salida por realimentacion (2.28) se
controla mediante un regulador lineal. Como las variables a controlar son el flujo y la
velocidad, no sus derivadas, y ademas ambos subsistemas estan desacoplados, la ecuacion
(2.28) se puede transformar en:

A1 X1 By
5 7 —— > =
d| [0 0 1| [ 0
- 2| = 2 + V1 (229)
Ml%mu 0 of [&loF] |2
Ar Xo B>
- ——
d | wr 0 1 WR 0
— = v 2.30
dt l%‘*’R 0 of [dox| " |1]" (2:30)

Para controlar cada uno de los subsistemas lineales puede usarse un control propor-
cional, Vi = kiT g con & = X; — (Xi),, siendo (X;), el valor de referencia de X;. k; se calcula

para que el sistema:
d

aé’i = (Ai + BJ(T) 1 (2.31)
sea estable. Por tanto el controlador completo se expresa:

Ha—uﬂmj

T=E®~1|1 2.32
(X) [k;é.z_szwR (2.32)

2.3.2. Detalles de implementacion

En la figura 2.1 se muestra un diagrama de bloques del sistema de control descrito
en esta seccion y que se ha implantado en un simulador durante el trabajo realizado para
esta tesis.
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2
I
- Vi 2
dip2 |k —Lf 9]
a9 r
X X E®7L] us |dgfrst 14
WRy . —
- Vo
d k —L?
GR, |2 roR s in
X X iy |dafrst | g
X
R
Tk

Figura 2.1: Diagrama de bloques del accionamiento

Los bloques “dg/rst” representan los cambios de coordenadas de las magnitudes
trifasicas a magnitudes en ejes d-q de estator seglin se muestra en la seccién A.1. Los blo-
ques “ky” y “ko” representan los controladores lineales desarrollados en la Seccién 2.3.1,
gue como se puede observar tienen como entradas el estado del sistema X y los valores
de referencia® del cuadrado del médulo del flujo |E[J|2r y la velocidad wg, junto con sus
derivadas. Los blogues “L? |{|”, “L?wr” y “E(X)~1" representan la transformacion no
lineal. Ademas se ha supuesto que se pueden medir las corrientes de estator, la velocidad
mecanica y el flujo de rotor.

Por ultimo, cabe destacar que en el calculo de L?wr seglin (2.24) interviene el tér-
mino L¢m;, el cual, salvo que se conozca la dindmica de la carga, sera desconocido. Sin
embargo, dado que dicha derivada de Lie del par de carga normalmente valdra cero en
régimen permanente, en las simulaciones realizadas en la seccion 2.3.3 se ha despreciado
este término en el calculo del controlador sin apreciar un comportamiento anémalo. En
las referencias consultadas no se dice nada acerca del tratamiento de este término en la
aplicacion préactica del controlador.

2.3.3. Resultados de simulacion

Debido a la existencia de dinamicas ocultas en el sistema, complejas de estudiar
analiticamente, la estabilidad del sistema en bucle cerrado puede investigarse por sim-
ulacion.” Ademas no existen en la literatura propuestas analiticas para el analisis de este
tipo de sistemas de control en tiempo discreto, por lo que la influencia del periodo de
muestreo también ha de investigarse mediante simulacion.

En las figuras 2.2, 2.3, 2.4 y 2.5 se muestran los resultados de la simulacion del motor
descrito segln el modelo (2.8-2.9) con el controlador (2.32). El motor elegido para la
simulacion es el que se ha usado en el banco experimental. Su potencia es de 250 W
y sus pardmetros se muestran en el Apéndice B. Los controladores para los sistemas

6_os valores de referencia se denotan en este trabajo mediante el subindice r.
En (Isidori, 1995) se puede ver alglin procedimiento analitico para estudiar las zero dynamics del sistema.
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Figura 2.2: Evolucidn de las salidas del motor con el controlador implantado en tiempo
continuo. Eje x en seg. Ejes y en Wb? y rady /s.
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Figura 2.3: Evolucidn de las salidas del motor. Controlador en tiempo discreto con Ts =

1ms. Eje x en seg. Ejes y en Wb? y rady /s.

lineales resultantes se han disefiado mediante asignacion de polos,® situando los polos
en el eje real de forma que las constantes de tiempo en bucle cerrado del controlador
de velocidad sean iguales a 1s y 0,1s y las del controlador de flujo a 0,1s y 0,01s. Las
respuestas de ambos subsistemas se aproximaran por tanto a las de un sistema de primer

orden con constante de tiempo de 1sy 0,1s respectivamente.

8Se ha usado para ello la funcién pl ace desarrollada por el autor para la toolbox de control de Octave.
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Figura 2.4: Evolucion de las salidas del motor. Controlador en tiempo discreto con Ts =
0,1ms. Eje x en seg. Ejes y en Wb? y rady /s.

Inicialmente se sitla la referencia del cuadrado del mddulo del flujo® en 1,1Wb? y
la referencia de la velocidad en 300 rade|/s.10 Las referencias de las derivadas se han
puesto a cero durante toda la simulacidn. El par de carga es proporcional a la velocidad
con 0’001% como constante de proporcionalidad. A los 7 segundos se invierte la
referencia de velocidad provocando un cambio de sentido de giro en la maquina. A los
14 segundos se da un escalén de par haciendo que la constante de proporcionalidad sea
0,003% en lugar de 0,001%2“/5. Por dltimo en t = 205 se disminuye la referencia del
cuadrado del médulo del flujo a la mitad.

En la Figura 2.2 se muestra la simulacion del sistema en tiempo continuo. Como
puede apreciarse, las salidas se estabilizan en sus valores de referencia en aproximada-
mente cinco constantes de tiempo, de acuerdo con el disefio propuesto para los contro-
ladores, estando perfectamente desacoplados el control de flujo del de velocidad. Ademaés
el controlador de velocidad es muy robusto frente a variaciones en el par de carga, pues
ent = 14s, aunque el par varia un 200%, la perturbacion de la velocidad es tan solo del
2,9 %, que no se aprecia bien en la figura.

Ahorabien, un controlador como el propuesto no puede implantarse de forma analég-
ica. Para implantar el controlador de forma digital, se ha discretizado el sistema lineal'?
y se han disefiado los controladores discretos mediante asignacion de polos, situandolos
en un lugar equivalente al caso continuo. La ecuacion de desacoplo (2.27), en cambio, se
deja igual que en el caso continuo. Este controlador presenta un funcionamiento inacept-
able para periodos de muestreo del orden de Ts = 1 ms tal como se muestra en la Figura
2.3, donde se puede apreciar que el error de seguimiento de la velocidad es de un 85%,

9El flujo nominal de la maquina es de 1,05Wb.

10| motor usado tiene 4 polos, con lo que 300rady /s equivalen a 150rad/s (1432 r.p.m.).

Lpara convertir el sistema continuo en su equivalente en tiempo discreto se ha usado una transformacion
invariante con retenedor de orden cero en las entradas (Astrém y Wittenmark, 1984).
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Figura 2.5: Evolucidn de las salidas del motor. Controlador en tiempo discreto con Ts =
1ms pero con referencia de velocidad a 30rade /s. Eje x en seg. Ejes y en Wb? y rad /s.

que existe un fuerte acoplamiento entre el controlador de velocidad y el de flujo y que
el controlador de velocidad es menos robusto frente a variaciones del par de carga. Si se
baja Ts hasta 0,1ms, el comportamiento del controlador sigue siendo anémalo, tal como
se puede apreciar en la Figura 2.4, aunque ahora el error de seguimiento de la velocidad
baja hasta un 39%. En la Figura 2.5 se muestra la respuesta del sistema cuando se sitla
la referencia de velocidad en 30rade /s (143 r.p.m.) y el periodo de muestreo es de 1 ms.
La respuesta del controlador de flujo es aceptable, aunque existe aun un gran error de
seguimiento en régimen permanente de la velocidad.

El comportamiento anomalo del controlador en tiempo discreto se debe a que la
ecuacion de desacoplo (2.27) se mantiene constante durante todo el periodo de muestreo.
Sin embargo, los elementos de dicha ecuacion de desacoplo, E(X), L? |LT,J|2 y L?wr, depen-
den de las variables de estado de la méaquina, tal como se puede observar en las ecuaciones
(2.26), (2.17) y (2.24). Por tanto si la variacion de las variables de estado durante el pe-
riodo de muestreo es significativa, la aplicacion de la transformacion no lineal (2.27) en
el sistema (2.8-2.9) no sera equivalente al sistema lineal desacoplado (2.28). Por ello al
disminuir el periodo de muestreo o la velocidad mecénica el comportamiento del contro-
lador mejora notablemente, aunque no lo suficiente para que su aplicacion practica sea
posible.

Por Gltimo conviene destacar que si se aumenta la inercia del accionamiento, el com-
portamiento del controlador de velocidad mejora apreciablemente. Por ejemplo si realiza
la misma simulacion que la mostrada en la figura 2.5 pero aumentando la inercia desde
0,01kgr-m? a 0,1kgr - m?, se obtienen los resultados mostrados en la figura 2.6, donde la
mejora del comportamiento del controlador es apreciable. Para explicar esta mejora basta
con observar que la ltima fila de E(X) (2.26) y la ecuacion de LZwr (2.24) son inver-
samente proporcionales a la inercia, con lo que si la inercia es pequefia, la influencia de
estos términos de desacoplo en el controlador sera elevada. Por tanto, el error cometido al
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Figura 2.6: Evolucion de las salidas del motor. Controlador en tiempo discreto con Ts =
1ms pero con referencia de velocidad a 30rade /s e inercia igual a 0,1kgr - m?. Eje x en
seg. Ejesy enWb? y rady /s.
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Figura 2.7: Evolucion de las salidas del motor. Controlador en tiempo discreto con Ts =
1ms pero con inercia igual a 0,1kgr - m?. Eje x en seg. Ejes y en Wb? y radg /s.

mantenerlos constantes durante el todo el periodo de muestreo serd también muy elevado,
provocando el funcionamiento anémalo del controlador. No obstante conviene destacar
que aun cuando la inercia es elevada, el comportamiento del controlador con periodos de
muestreo elevados (T = 1 ms) a altas velocidades no es aceptable, tal como se muestra
en la simulacién de la figura 2.7, que se ha realizado en las mismas condiciones que la
mostrada en la figura 2.3, pero con una inercia igual a 0,1kgr - m?.
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2.4.  Aplicacion de la linealizacion entrada-salida por re-
alimentacién a la maquina de induccion en ejes de
flujo de rotor

En la seccién 2.3.3 se ha visto que aplicacion de la linealizacion entrada-salida a la
maquina de induccion en ejes de estator no proporciona resultados satisfactorios en tiem-
po discreto debido a que la transformacion no lineal (2.27) varia apreciablemente a lo
largo del periodo de muestreo T; si las variables de estado de las que depende la transfor-
macion también lo hacen. Para solucionar este problemaen (Raumer et al., 1994) se avan-
za el vector de flujo en un angulo igual a ws% para compensar el efecto del muestreo en la
matriz!? E(X). Los autores aplican el controlador obtenido a un accionamiento de 37 kW
con una inercia de 0,41 kgr - m? obteniendo unos resultados marginalmente mejores que
los obtenidos mediante un control vectorial indirecto. En (Bodson et al., 1994) se aplica
un método ad-hoc para disefiar un control mediante linealizacion entrada salida a partir
de un control vectorial clasico en ejes de flujo de rotor. Se presenta un control de posi-
cién con un motor de 62 W con una inercia igual a 0,00011kgr - m?, con el que obtienen
buenos resultados, aunque usando una frecuencia de muestreo de 4 kHz.

En esta seccion se va a aplicar la formulacién sistematica presentada en la seccién
2.2 al modelo del motor de induccidn en ejes de flujo de rotor. Dado que en este sistema
de referencia las variables de estado varian lentamente, es de esperar que el controlador
mediante linealizacién entrada-salida se comporte mejor en tiempo discreto.

En el apéndice A se muestra que el modelo del motor de induccion en ejes d-q que
giran solidarios al flujo de rotor viene dado por las ecuaciones:

A % B
- - ~—— —— 1
iy A ws B iy F 0] " »
0t i, | =|-ws A —Cur||if |+|0 F l Zd] (2.33)
Why D 0 E Why 0 0 q
LIJqu =0
dog P
—— = —(Me— 2.34
me = ngdigq (2.35)
en donde ws es la velocidad de giro de los ejes y viene dada por:
Digq
Ws = O0R+ — (2.36)
Wrg

Como el sistema tiene dos entradas ug, y ug,, es necesario definir dos salidas, eligién-
dose el flujo de rotor en eje d, que coincide con su médulo en este sistema de referencia,
y la velocidad:

y1 = WRq (2.37)
y2 =GR (2.38)

1255 es la velocidad de giro del vector de flujo.
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La derivada de la primera salida, aplicando (2.3) y teniendo en cuenta (2.33), vendra
dada por:

d d m
Friche awad = LiWpq + JZngj WRqUj (2.39)
con:
LiWpy = Digy+EWgg (2.40)
m
Ly [BPu; = 0 (2.41)
J; j

Como no aparece la entrada U en la primera derivada, es necesario volver a derivar:

(;j_;qJde = LfWhg + é'—gj LfWhaUj (2.42)
con:
LfWhe = D (Ai§y + 0si§y + BWikg) + E (DiSy + EWhg)
= D(A+E)i§y + Duxsif, + (DB +E?) Yhy (2.43)
3 Lo LiWhauj = DFugy (2.44)
=1

con lo cual el grado relativo de la salida |l]JEd| es de dos.

Repitiendo el proceso para la salida wg se obtiene:

d d m
— Vo= —r =L Ly ; 2.45
g2 = groR = Lior+ J; gj WRU] (2.45)
con: b
Liwg = E(me —m) (2.46)

que usando (2.35) se transforma en:

Liwr = Gw%digq — m|) (2.47)

5
2]
con:

m
Lg wruj =0 (2.48)
2.t

Por tanto, al no aparecer la entrada U en la derivada de la velocidad, hay que volver a
derivar, obteniendo:

d2 m
R = Lfor+ 3 Lg Lroruj (2.49)
=1
con:
2 P r r -r r
Lfwr = 5{G(¢Rd (—wsisg + Aigg — CurWpg)
il (il + EWhy)) —Lfm.} (2:50)

m

P
Zng Liaru; = ﬁFGLIJEdugq (2.51)
1=
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Por tanto el grado relativo de la salida wgr es de dos, el grado relativo del sistema
(2.33-2.35) es de (2,2) y su grado relativo total es r = 4, que es igual al orden del sis-
tema (n = 4). Por tanto en este sistema de referencia no existen dinamicas ocultas (zero
dinamics), con lo que el controlador mediante linealizacion entrada-salida garantizara la
estabilidad del sistema completo.

La matriz de desacoplo E(X) viene dada por

DF 0

(2.52)
0 5FGWL

amzl

que es invertible salvo para flujo nulo. Por tanto, teniendo en cuenta (2.6), se puede usar
la transformacion:

12"
p=g®t | H (2.53)
Vo — LFuR
Para transformar el sistema original (2.33-2.34) en el sistema lineal desacoplado:
d.qr
d faWhg | _ V1 (2.54)
dt dtOR Vo

En donde la entrada v; controla el cuadrado del médulo del flujo y la entrada v, la ve-
locidad, estando desacoplados ambos subsistemas.

2.4.1. Diseiio del controlador lineal

El sistema resultante de la linealizacién entrada-salida por realimentacion (2.54) se
controla mediante un regulador lineal. Como las variables a controlar son el flujo y la
velocidad, no sus derivadas, y ademas ambos subsistemas estan desacoplados, la ecuacion
(2.54) se puede transformar en:

Aq X]_ B1
d r 01 r 0
- f@ = f@ +] | (2.55)
dt dt WRd | 10 0] | GtWrd 1

Ar YZ B>
d | wr 0 1 wR 0
— = + Vv 2.56
dt l%‘*’R 0 0| |G| [1] (2:59)

Para controlar cada uno de los subsistemas lineales puede usarse un control propor-
cional, Vi = -k’iT & con & = X; — (Xi),, siendo (Xi), el valor de referencia de X;. ki se calcula

para que el sistema:

d -
aa:(m+&w)a (2.57)
sea estable. Por tanto el controlador completo se expresa:

EI & — sz%d]

T=EX) |1 2.58
(X) [@@—u%n (2.58)

Notese que los sistemas lineales desacoplados obtenidos después de la linealizacion
entrada-salida son analogos a los obtenidos en la aplicacion en ejes de estator (seccion
2.3.1), por lo que se pueden usar las mismas ganancias tanto para el controlador en ejes
de estator como en ejes de flujo de rotor; es decir, en ambos controladores lo Unico que
cambia es la transformacion no lineal.
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llJerr 5
- Vi
Kk _LZ r
g, N t Wrd r
; Ug
X X E®7E| ur |dafrst 14
WRy )\/
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d k —L2 | _| giro o‘\g
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a
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R
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Figura 2.8: Diagrama de bloques del accionamiento

2.4.2. Detalles de implementacién

En la figura 2.8 se muestra un diagrama de bloques del sistema de control, en el que
se indican los cambios de coordenadas realizados antes de aplicar el controlador (2.58).

En primer lugar, en el blogue “pol/car”, se calcula el médulo y el angulo del vector
de flujo medido (o estimado) en ejes de estator segun las ecuaciones:

Wre = /URe"+ Wiy (2.59)
@ (2.60)
Rd

a = arctan

El médulo coincide con la componente Wi, en ejes de flujo de rotor y su angulo a es el
angulo formado entre los ejes de estator y los ejes de flujo de rotor.

En los bloques “dg/rst” se realizan las transformaciones de Park para convertir entre
magnitudes trifasicas y vectores en ejes d-q de flujo de rotor. Para convertir las corrientes
se usa el angulo del flujo de rotor a, pero para convertir las tensiones obtenidas por
el controlador a magnitudes trifasicas, es necesario tener en cuenta el giro de los ejes
durante el periodo de muestreo en la implantacion digital (Garcia Cerrada, 1991). Para
ello se suma al angulo a el angulo recorrido por los ejes de flujo de rotor en medio
periodo de muestreo, el cual se obtiene en el bloque “giro ejes” mediante:

Ao = &)s% (2.61)
En donde ws es la velocidad de giro de los ejes de flujo de rotor, que viene dada por la
ecuacion (2.36)

El resto de bloques son analogos a los mostrados en la implantacion en ejes de estator
(seccion 2.3.2), y al igual que entonces se ha despreciado el término Lsm,; en el célculo
de szooR (ecuacién 2.50) sin que se aprecien resultados anémalos en las simulaciones.
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Figura 2.9: Evolucidn de las salidas del motor con el controlador implantado en tiempo
continuo. Eje x en seg. Ejesy en Wby radg /s.

2.4.3. Resultados de simulacion

Para comparar las prestaciones del controlador en ejes de flujo de rotor con respecto
al implantado en ejes de estator, se han realizado una serie de simulaciones anélogas a
las realizadas con el controlador en ejes de estator.

En las figuras 2.9, 2.10, 2.11 y 2.12 se muestran los resultados de la simulacién del
motor descrito seguin el modelo (2.33-2.34) con el controlador (2.58). EI motor elegido
para la simulacion ha sido el mismo del apartado 2.3.3, que tiene una potencia de 250 W
y cuyos pardmetros se muestran en el apéndice B. Los controladores para los sistemas
lineales resultantes se han disefiado mediante asignacion de polos, situando los polos
en el eje real de forma que las constantes de tiempo en lazo cerrado del controlador de
velocidad sean igual a 1s y 0,1s y las del controlador de flujo a 0,1s y 0,01s, con lo
que sus respuestas se aproximaran a las de un sistema de primer orden con constante de
tiempo de 1sy 0,1s respectivamente.

Inicialmente se sitla la referencia del médulo del flujo en 1,05Wb y la referencia
de la velocidad en 300rade/s (1432 r.p.m.). Las referencias de las derivadas se han
puesto a cero durante toda la simulacién. El par de carga es proporcional a la velocidad
con 0,001&% como constante de proporcionalidad. A los 7 segundos se invierte la
referencia de velocidad provocando un cambio de sentido de giro en la maquina. A los
14 segundos se da un escal6n de par haciendo que la constante de proporcionalidad sea
0’003% en lugar de O,OOl%Z“/S. Por dltimo en't = 20s se disminuye la referencia del
madulo del flujo a la mitad.

En lafigura 2.9 se muestra la simulacién del sistema en tiempo continuo. Como puede
apreciarse el comportamiento es idéntico al obtenido con el controlador implantado en
ejes de estator: las salidas se estabilizan en sus valores de referencia en aproximadamente
cinco constantes de tiempo, de acuerdo con el disefio propuesto para los controladores.



2.4 Aplicacion de la linealizacion entrada-salida por realimentacion. ..

23

Wrd
1.2 T T

1 ' -
0.8 _
0.6

0.2 | -

o
(2]
-
o

15 20 25

150
100
50
0
50
-100 |-
-150 |~
-200 | | | |
0 5 10 15 20 25

Figura 2.10: Evolucién de las salidas del motor. Controlador en tiempo discreto con Ts =
1ms. Eje x en seg. Ejesy en Wby radg /s.

Ademas los controladores de flujo y de velocidad estan perfectamente desacoplados y el
controlador de velocidad es muy robusto frente a variaciones en el par de carga, pues en
t = 14s, aunque el par varia un 200%, la perturbacion de la velocidad es tan solo del
2,9%.

Para la implantacién digital del sistema de control se ha procedido de una manera
analoga al controlador en ejes de estator: se ha discretizado el sistema lineal y se han
disefiado los controladores discretos mediante asignacion de polos, situdndolos en un
lugar equivalente al caso continuo. La ecuacién de desacoplo (2.58) se ha dejado igual
que en la aplicacion en tiempo continuo.

En la figura 2.10 se muestra la simulacion del sistema en tiempo discreto con un perio-
do de muestreo de Ts = 1 ms con la consigna de velocidad igual a 150 rade /s (716 r.p.m.),
observandose que el sistema presenta errores de seguimiento apreciables en régimen per-
manente (un 5% en la velocidad) y un acoplamiento entre los subsistemas de flujo y
de par, aunque su comportamiento es mucho mejor que el observado en la implantacion
en ejes de estator (figura 2.3). Sin embargo si se aumenta la consigna de velocidad por
encima de 150radg /s, el sistema se vuelve inestable. Esta inestabilidad no se produce
en accionamientos de mayor potencia e inercia elevada. Si se repite la simulacién ante-
rior con un motor de 15 kW, cuyos parametros se muestran en el apéndice B, el sistema
no se vuelve inestable cuando la consigna de velocidad se sitla en 300rade /s, aunque
el comportamiento del controlador deja bastante que desear, produciéndose un error de
seguimiento de la velocidad de un 33% y un gran acoplamiento entre los controladores
de flujo y de par. También conviene destacar que si se elimina la compensacion del giro
de los ejes (ecuacion 2.61) el controlador presenta un error en régimen permanente de la
velocidad de un 80%, que es del mismo orden que el producido en la implantacion en
ejes de estator.

En la figura 2.11 se muestra la evolucion de la velocidad y el flujo de rotor del motor
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Figura 2.11: Evolucion de las salidas del motor. Controlador en tiempo discreto con Ts =
0,1ms. Eje x en seg. Ejesy en Wby radg /s.

de 250 W cuando se implanta el controlador con Ts = 0,1 ms de periodo de muestreo, ob-
servandose que el comportamiento del sistema es totalmente satisfactorio, incluso cuando
la consigna de velocidad se situa en 300 rade /s (1432 r.p.m.), al igual que en el caso con-
tinuo. Nuevamente la evolucion de las salidas es acorde con el disefio de los controladores
lineales propuesto, estando desacoplados los subsistemas de flujo y de velocidad. El error
de seguimiento de la velocidad es de un 0,2% Yy cuando se produce un escalén en el par
de carga del 200%, la perturbacion en la velocidad es de un 3,4%, que es del mismo
orden que la producida en la implantacion en tiempo continuo.

Por Gltimo en la figura 2.12 se muestra una simulacion con un periodo de muestreo
de Ts = 1ms en la que la consigna de velocidad se ha bajado a 30rade /s (143 r.p.m.),
apreciandose que el comportamiento del sistema a bajas velocidades tampoco es satis-
factorio®® cuando el accionamiento es de baja potencia y baja inercia, aunque mucho
mejor que el obtenido con el controlador implantado en ejes de estator (figura 2.5). Al
igual que en el controlador en ejes de estator, si la inercia del accionamiento es igual
a 0,1kgr-m?, el comportamiento del controlador mejora apreciablemente, obteniéndose
unos resultados marginalmente mejores que los ofrecidos por el controlador implantado
en ejes de estator (figura 2.6).

2.5. Conclusiones

En este capitulo se ha presentado un controlador mediante linealizacién exacta entrada-
salida, implantandose en ejes de estator y de flujo de rotor. Mediante simulacion se ha
demostrado que, si bien ambas implantaciones tienen un comportamiento adecuado en
tiempo continuo; el comportamiento en tiempo discreto no es del todo satisfactorio, es-

13E| error de seguimiento de la velocidad es igual a un 20,3%.
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Figura 2.12: Evolucién de las salidas del motor. Controlador en tiempo discreto con Ts =
1ms pero con referencia de velocidad a 30rade| /s. Eje x en seg. Ejes y en Wby radg /s.

pecialmente la implantacion en ejes de estator, que necesita altas frecuencias de muestreo
(fs = 10kHz) para obtener un comportamiento razonable. En cambio con la implantacion
en ejes de flujo de rotor se obtienen resultados satisfactorios con altas frecuencias de
muestreo, aunque con bajas frecuencias de muestreo (fs = 1kHz) el controlador es in-
estable si el accionamiento es de baja potencia (250 W) o tiene una inercia baja (menor
de 4kgr - m? en el accionamiento de 15 kW que se ha simulado).

Conviene destacar que en la mayoria de la literatura consultada s6lo se muestran
resultados de simulacién en tiempo continuo, sin llegar a realizar una implantacion en
tiempo discreto como se ha realizado en esta tesis, la cual ha puesto de manifiesto las
limitaciones de este tipo de controladores cuando se aplican a la maquina de induccion.
Ademaés, la comparacion entre las prestaciones del controlador mediante linealizacion
exacta cuando se aplica a la maquina modelada en ejes de estator o en ejes de flujo de
rotor es novedosa y ha servido para poner una vez mas de manifiesto que la implantacion
de los controladores en ejes de flujo de rotor es mucho méas ventajosa que en ejes de
estator.
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Capitulo 3

Control de Lyapunov

3.1. Introduccién

En el capitulo 2 se ha aplicado un controlador mediante linealizacion exacta entrada-
salida al motor de induccion, mostrandose que su comportamiento en tiempo discre-
to a bajas frecuencias de muestreo no es satisfactorio. En este capitulo, siguiendo el
planteamiento mostrado en (Marino et al., 1996), se presenta una estrategia de control
no lineal basada en una funcién de Lyapunov de los errores de seguimiento. La apli-
cacion de este controlador en tiempo discreto a bajas frecuencias de muestreo (1 kHz) ha
proporcionado resultados satisfactorios.

En la seccion 3.2 se exponen los fundamentos del control de Lyapunov?! , analizan-
dose la influencia de los errores de modelado en su comportamiento. En la seccién 3.3 se
aplica el control de Lyapunov a una méquina de induccion modelada en ejes de estator,
mostrandose mediante simulacién que los errores de seguimiento en régimen permanente
obtenidos cuando el controlador se implanta en tiempo discreto son elevados. Por tltimo,
en la seccion 3.4 se muestra la aplicacion del control de Lyapunov al motor de induccion
cuando éste se modela en ejes de flujo de rotor, pudiéndose observar que los errores de
seguimiento en régimen permanente son ahora mucho menores que en la aplicacion en
ejes de estator.

3.2. Fundamentos del Control de Lyapunov

Si se considera un sistema de la forma:

%X:f()‘(‘) +G(R (3.1)

7 =h(x) (3.2)

en donde X es el vector de estado (n x 1), U es el vector de entrada (m x 1), fy h son dos
campos vectoriales “suaves” de R" — R" y R" — R™, respectivamente y G es un vector

L1En la literatura no hay un consenso para nombrar a este tipo de controladores. Algunos autores (Marino
et al., 1996) lo llaman simplemente output-feedback sin hacer énfasis en que estan basados en el uso de una
funcién de Lyapunov para garantizar la estabilidad del sistema. En (Sanders y Verghese, 1992) se usa el nombre
mas apropiado Lyapunov based control en el contexto de convertidores cc/cc. En este trabajo se ha preferido
usar “controlador de Lyapunov” para designar a este tipo de controladores.
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fila (1 x m) de campos vectoriales “suaves” de R" — R". Si se definen los errores de
seguimiento como:

J=y-¥r (3.3)

donde ¥y es la referencia del vector de salida, se puede establecer como candidata a fun-
cién de Lyapunov para garantizar la estabilidad del sistema en bucle cerrado:

Y=3 3% (34)

La derivada de V; en (3.4) puede expresarse mediante:

%Vt = Z <}7i : %Vi) (3.5)

Si se consigue disefiar un controlador que fuerce la derivada de cada uno de los errores
de seguimiento a:

—¥i = —ki¥ (3.6)
La derivada de V; vendra dada por:

in => —ki? (3.7)

dt ,
Como la funcion V; (3.4) es definida positiva y su derivada (3.7) es una funcion definida
negativa, la aplicacion del método directo de Lyapunov (Khalil, 1996) demuestra que el
origen del sistema (3.1-3.3), ¥ = 0, es un punto de equilibrio asintéticamente estable si se
puede disefiar un controlador que fuerce (3.6). Ademas, dado que:

Vi — oo cuando || § ||— oo (3.8)

segun el teorema de Barbashin-Krasovskii (Khalil, 1996) el origen es globalmente asin-
toticamente estable.
La derivada de cada una de las salidas se puede expresar como (Slotine y Li, 1991):

d m
goVi = L) + 5 Lo hi(X)u; (3.9)
J=1

en donde L¢h(X) es la derivada de Lie de la funcion h(X) con respecto al campo vectorial f.
Si el grado relativo de todas las salidas es uno, para cada salida y; al menos uno de los
términos Lg; hi(x) sera distinto de cero y la entrada uj aparecera en la derivada de dicha
salida y;. Sera posible entonces disefiar un controlador que fuerce la entrada T de forma
que se cumpla la ecuacion (3.6) para cada una de las salidas. En este caso la respuesta
dinamica de los errores de seguimiento del sistema en bucle cerrado vendra dada por la
ecuacion (3.6), que es una ecuacion diferencial de primer orden cuya solucion es:

§i = ci-e X! (3.10)

Siendo ¢;j una constante de integracién. Nétese que seguln esto los errores de seguimiento
en bucle cerrado de cada una de las salidas decreceran exponencialmente con constante
de tiempo 1/k;.
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3.2.1. Ecuaciones del controlador

A partir de (3.9) la derivada de las salidas se puede escribir en forma vectorial como:

4 [ Lthy (%)

i S = : +EX)U (3.12)
Ym thm(x)

En donde los elementos de la matriz E(X) de (m x m) se pueden deducir ficilmente a

partir de (3.9).
La ecuacidn (3.6) se puede expresar en forma vectorial como:

Y1 Yir k1)71
L I I I (3.12)
de | - de | = | : '
Ym Ymr I(m)7m
Sustituyendo (3.11) en (3.12) se obtiene:
thl(x) q Yir k1¥1
| FE@E-g ] =] (3.13)
Lihm(X) Ymr Km¥m

Si E(X) no es singular en el dominio de interés, la ecuacién anterior se puede transformar
en:
—ka§1 — Leha (R) + $ya,
T=E®X)™! : (3.14)
—km¥m — Lihm(X) + %Ymr
Que es la ecuacién del controlador de Lyapunov.

Comparacién entre el controlador de Lyapunov y el control mediante linealizacion
entrada-salida

Si en el controlador mediante linealizacion entrada-salida descrito en la seccién 2.2
se usa un controlador proporcional (v; = —k;¥i) y el sistema tiene un grado relativo ry = 1
para cada una de sus salidas, la ecuacidon del controlador serd, teniendo en cuenta (2.6):

vi —Lithy (%) —k1§1 — Lih1 (%)
t=E(®* ; =E(®)* ; (3.15)
Vm - L;‘mhm(z) —kmym - thm(x)
Que como se puede apreciar es igual a la ecuacién del controlador de Lyapunov (3.14)

cuando las derivadas de las referencias son iguales a cero. Por tanto en este caso el com-
portamiento de ambos controladores en régimen permanente sera idéntico.

3.2.2. Influencia de los errores de modelado en el controlador de
Lyapunov

Las prestaciones del controlador empeoraran si el modelo de la planta no es correcto.
En concreto, si existen errores en el modelado del valor de L¢h;(X), de forma que el valor
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del modelo es igual a:

Valor real Error
— —
L¢hi(X) +ALthi(X) (3.16)

la ecuacion del controlador (3.14) se convierte en:

—ka§1 — Lihy(X) — ALthy (R) + Sy,
T=E®X : (3.17)
—kmym - thm (X) - Athm(Y) + %ymr
En esta situacion la evolucion de los errores de seguimiento de las salidas ya no

vendra dada por (3.6). Si se sustituye la ecuacion del controlador (3.17) en (3.11) se
obtiene la dinamica de los errores de seguimiento en esta situacion:

d V1 —k1¥1 —ALthy(X)
wlil= : + : (3.18)
ym _kmym _Athm(Y)

Resultando en el siguiente punto de equilibrio:

y]_ _AL&T]'(X)
= : (3.19)
y*m —ALlIr:m(Y)

Para estudiar la estabilidad del sistema sometido a perturbacion se definen las variables:

1 1 ALuld =
=] (320)
A ¥in ALfEnT(?)

Se establece como candidata a funcion de Lyapunov:

= % S 37 (3.21)

cuya derivada, teniendo en cuenta (3.20) y (3.18), se puede expresar como:

G : d AL¢hi(X)
_Vt Z y| (_klyl - Ath,(Y) + a k (3.22)
Que después de realizar el cambio de variable de (3.20) se convierte en:
d -, d ALthi(X)
—Vi =Y —kif i 2
Aungque la funcidn V; en (3.21) es definida positiva, su derivada (3.23) s6lo sera definida
negativa si %ALfEi(Y) es cero (perturbacion constante), o si el signo de d Ath ALNR) gg gf

contrario al de ¥. Solo en estos casos la aplicacion del método dlrecto de Lyapunov
(Khalil, 1996) permite demostrar facilmente que el origen §/’ = 0 es un punto de equilibrio
asintéticamente estable del sistema en bucle cerrado con el controlador (3.17).

Conviene hacer notar que en el punto de equilibrio el sistema presenta en este caso
errores de seguimiento segln (3.19). Dichos errores seran pequefios si las ganancias k;
son elevadas, sin embargo los valores posibles de kj estan limitados, ya que:
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= Las constantes de tiempo del sistema en bucle cerrado (1/k;) en tiempo discreto no
pueden ser arbitrariamente pequefias si la frecuencia de muestreo esta limitada.

= Ganancias muy grandes en los controladores son problematicas en presencia de
ruido en las medidas.

3.3. Control de Lyapunov de la maquina de induccion en
ejes de estator

Para poder comparar las prestaciones del control de Lyapunov respecto a las obtenidas
con el control mediante linealizacion exacta entrada-salida, se va a aplicar a una maquina
de induccidn en ejes de estator un controlador de Lyapunov. Para ello se parte del modelo
de la maquina de induccion en ejes de estator mostrado en el apéndice A:

A X B
- % ~—N— —— d

i3 A O B Cur i3 F O] —~—
d|igG|_|0 A Cx B i3 0 F| |ugy (3.24)
dt Wiy D O E —oR | Wiy 0 0 qu

Wrq 0 D or E Whq 0 0

dwr P

T 5(me —m) (3.29)

Me = G(wstigq - ququgd) (3.26)

Si se definen como salidas el cuadrado del modulo del flujo de rotor y la velocidad:

Vi = [0 = Yo + Wiy (327)

Y2 = OR (3.28)
los errores de seguimiento vendran dados por:

Ju=y1—yi, =[O - B (3.29)

Y2 =Y2 —Ya2r = WR — Ry (3.30)

en donde |{|, y wr, son los valores de referencia del médulo del flujo de rotor y de
la velocidad mecéanica respectivamente. La candidata a funcién de Lyapunov se puede
establecer entonces como:

12, 1,., .
Vi=3 i;YiZ =5 (V2 +y2?) (3.31)

Las derivadas de las salidas se pueden obtener a partir de la expresion (3.9), teniendo
en cuenta las derivadas de Lie calculadas en la seccién 2.3 (2.14, 2.15, 2.21y 2.22):

d . .

oY1 = 2D (WhoiSa + Wkoily) +2E B +0 (3.32)
d P . .

3172 = 53 (G (Wagilg — WagiSa) —m) +0 (3.33)

en donde se puede apreciar que no aparecen las entradas T, ya que, tal como se mostro
en la seccidn 2.3, el grado relativo de ambas salidas respecto a las tensiones T es de 2.
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Sin embargo, si se usa un inversor fuente de corriente 0 un inversor fuente de tension
controlado por corriente, las entradas al sistema seran las corrientes de estator i, con re-
specto a las cuales las salidas del sistema tienen un grado relativo de uno, siendo aplicable
directamente el control de Lyapunov.

Si se toman como entradas las corrientes de estator, las derivadas de Lie de las salidas
respecto a estas nuevas entradas son:

Lihy(X) = 2E B’ (3.34)
Lg,1(X) = 2D g (3.35)
Lg,h1(X) = 2D, (3.36)

thz(Y) = —%m| (337)

P
Lg,h2(%) = — 5 G (3.38)
P
Lg,h2(X) = 5G¢§zd (3.39)

Por tanto la matriz E(X) serd igual a:

2Dy 2Dy,
~ 560k 270WR
Y la ecuacion del controlador, aplicando (3.14):

ligd] e l_klyl —2E|pf°+ & (\Wf)] (3.41)

i —ka¥2 + Z3Mi + §; R

(3.40)

am:l

Si se calcula la inversa de E(X), (3.41) queda:

. ~ 2 d 2
l'gd] _ 1 [%wst _%w%q] l—k1y1—2E|¢'| ta (lmlr)] (3.42)
. > . .
i3] 1B [26WRg —PaVhd —koF2 + 5y + LRy

que es la expresion del controlador de Lyapunov en ejes de estator. Tal como puede
apreciarse, E(X) es singular s6lo para flujo de rotor nulo.

3.3.1. Control de la maquina de induccién en modo corriente

En la seccion 3.3 se ha mostrado que para que sea aplicable el controlador de Lya-
punov a la méaquina de induccidn, han de controlarse las corrientes de alimentacién de la
maquina en lugar de las tensiones. La solucién mas inmediata es el uso de un inversor
fuente de corriente, con el que se obtendran las mejores prestaciones del controlador de
Lyapunov. Sin embargo este tipo de inversores presentan varios inconvenientes cuando
se comparan con los fuente de tension (Leonhard, 1990), (Mohan et al., 1995), (Garcia
Cerrada, 1991). En primer lugar necesitan una bobina en el circuito intermedio que ha de
tener una inductancia varias veces mayor que la inductancia de dispersién del motor, lo
cual hace que estos inversores sean mucho mas pesados y costosos que los fuente de ten-
sion. Ademas el proceso de conmutacién es mas complejo que en un fuente de tension,
lo que limita la frecuencia maxima de conmutacion. Por ello es mucho més atractivo el
uso de un inversor fuente de tension controlado por corriente, que es la tendencia actual
en la préctica industrial.
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Control de la maquina de induccion con un inversor fuente de corriente

Si se usa un inversor fuente de corriente, la dindmica del estator desaparece, con
lo que, eliminando las ecuaciones del estator de (3.24) se obtiene el modelo del motor
cuando esta alimentado por una fuente de corriente:

A X B i
——ft— f—’A/-’I\
O Wl _ | B —om| Uk DO iy (3.43)
dt (W, R E | [Wk 0 D |ig
dwg P
Me = G(mﬁzdigq - w%qigd) (3.49)

Este sera el modelo usado para simular la méquina de induccion en este caso.

Control de la maquina de induccion con un inversor fuente de tensién controlado
por corriente.

Existen varios métodos para implementar un inversor fuente de tension controlado
por corriente. Por ejemplo, se puede usar un controlador de corriente de alta ganancia y
alta velocidad de respuesta que garantice que la corriente de estator sigue exactamente a
la referencia, pudiéndose usar controladores PWM o controladores con histéresis (Vas,
1998). En ambos casos, debido a la alta frecuencia de muestreo necesaria, la implantacion
mediante un microprocesador es problematica, pudiendo ser necesario recurrir a un cir-
cuito adicional para su implantacidn anal6gica. Como alternativa, en este trabajo se im-
plementa el controlador de corriente teniendo en cuenta la dindmica del estator en el
controlador, lo que permite su implantacion digital a bajas frecuencias de muestreo.

De (3.24) se deduce que la dindmica del estator del motor viene dada por:

A X B a P p
—— N /"
iS A s F S B S
R e P L N Cor| Vo (3.46)
dilig,| [0 A||ig] |0 F||ug] [-Cor B | |w

que es un sistema con las corrientes de estator como variables de estado, las tensiones de
estator como entradas y el flujo se puede considerar como una perturbacién al sistema. Si
se realiza la transformacion:

-1
ugd — ng _ F 0 X B Cor Is?d (347)
U3q Vg 0 F —Cuwr B | [UR

el sistema a controlar, sustituyendo (3.47) en (3.46), se reduce a:

A X B v
—N—N /NN
o fe] _Ta ofel 7 ol s
dt [ig, 0 Al lig 0 F||vg

resultando dos sistemas una entrada - una salida totalmente desacoplados de la forma:

%igx = A, + PV, (3.49)
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Figura 3.1: Evolucion de las salidas del motor alimentado con un inversor fuente de
corriente y con un controlador de Lyapunov en tiempo continuo

Si se aumenta el sistema para incluir una integracion se obtiene:

d igx _AO igx F| .
EBJ_LJLQ+MW (350)

Siendo posible disefiar un controlador en variables de estado mediante asignacion de po-
los para este sistema. En este trabajo se ha usado para ello la funcién pl ace desarrollada
por el autor para la toolbox de control de Octave.

3.3.2. Resultados de simulacion

Para evaluar las prestaciones del controlador propuesto y poder compararlas con las
obtenidas en la seccion 2.3.3 para el controlador mediante linealizacion entrada-salida, se
han realizado una serie de simulaciones usando la misma maquinay el mismo transitorio
para las referencias. En primer lugar se realizan una serie de simulaciones suponiendo que
el motor esta alimentado con un inversor fuente de corriente y con un controlador funcio-
nando en tiempo continuo para realizar después la misma simulacion con el controlador
implantado en tiempo discreto. A continuacion se realizan las mismas simulaciones pero
alimentando al motor con un inversor fuente de tensién controlado por corriente, mostran-
do distintas alternativas, tanto para el regulador de corriente como para el regulador de
Lyapunov.

Simulacion con un inversor fuente de corriente ideal

En este apartado se muestra la simulacion del controlador de Lyapunov junto con una
maquina alimentada por un inversor fuente de corriente ideal.
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Figura 3.2: Evolucion de las salidas del motor alimentado con un inversor fuente de
corriente y con un controlador de Lyapunov en tiempo discreto con periodo de muestreo
de 1ms

En las figuras 3.1-3.5 se muestran los resultados de la simulacion del motor descrito
segn el modelo (3.43-3.45) con el controlador (3.42). EI motor elegido para la simu-
lacion es el mismo que se usé en la seccidn 2.3.3 (250 W, Apéndice B). Las ganancias
del controlador de Lyapunov se han elegido de forma que las constantes de tiempo en la-
zo cerrado sean las mismas que las del controlador mediante linealizacion entrada salida.
Como estas constantes de tiempo se eligieron iguales a 0,1 s para el flujo y de 1 s para la
velocidad, teniendo en cuenta que, segun (3.10), las constantes de tiempo en lazo cerrado
del controlador de Lyapunov son iguales al inverso de sus ganancias, se tiene que:

ki =10 (3.51)
ko =1 (3.52)

Inicialmente se sitta la referencia del cuadrado del médulo del flujo en 1,1Wb? y la
referencia de la velocidad en 300rade| /s (1432 r.p.m.). El par de carga es proporcional a
la velocidad con O,OOlmsf;"/s como constante de proporcionalidad. A los 7 segundos se
invierte la referencia de velocidad provocando un cambio de giro en la maquina. A los
14 segundos se da un escalén de par haciendo que la constante de proporcionalidad sea
0,003mﬂf:‘/5 en lugar de O,OOl%S/S. Por altimo ent = 20s se disminuye la referencia del
cuadrado del médulo del flujo a la mitad.

En la Figura 3.1 se muestra la simulacion del sistema en tiempo continuo. Como
puede apreciarse, las salidas se estabilizan en sus valores de referencia en aproximada-
mente cinco constantes de tiempo, de acuerdo con el disefio propuesto para los contro-
ladores, estando perfectamente desacoplados el control de flujo del de velocidad.

Sin embargo, al igual que el controlador mediante linealizacion entrada-salida, el

controlador de Lyapunov propuesto no puede implantarse de forma analdgica. Ademas,
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Figura 3.3: Evolucion de las salidas del motor alimentado con un inversor fuente de
corriente y con un controlador de Lyapunov en tiempo discreto con periodo de muestreo
de 0,1ms

al ser un controlador no-lineal, no es posible realizar una discretizacion exacta, con lo
cual la implantacion digital del controlador se reduce a afiadir un retenedor de orden
cero en su salida. Por lo tanto, el efecto del muestreo se traducira en una perturbacion
del controlador que mermara sus prestaciones, tal como puede apreciarse en la figura
3.2, donde se muestra una simulacién del controlador de Lyapunov cuando se implan-
ta en tiempo discreto con periodo de muestreo de 1 ms. Como se puede observar existe
un acoplamiento notable entre el controlador de flujo y el de velocidad y se produce un
gran error de seguimiento de la velocidad en régimen permanente, igual a 45,6 rade;/s
(15,2%), aunque mucho menor que el producido por el controlador mediante lineal-
izacion entrada-salida. Si se aumenta la frecuencia de muestreo a 10kHz se obtiene el
resultado mostrado en la figura 3.3, en el que el acoplamiento disminuye notablemente y
el error de seguimiento de la velocidad en régimen permanente baja a 5,4 rade; /s (1,8%).

Cabe destacar que en ambas simulaciones se ha supuesto conocido el par de carga
en las ecuaciones del controlador (3.42). Sin embargo, en la mayoria de las aplicaciones
practicas dicho parametro sera desconocido. Segln se ha expuesto en la seccion 3.2.2,
los errores en el modelado de los términos Lth;i(X) de la planta se traducen en errores de
seguimiento, segun la ecuacion (3.19). En este caso, si se desprecia el par de carga en el
controlador, es decir, si se supone que éste vale cero, se producira un error de seguimiento
de la velocidad en régimen permanente que vendré dado por:

P

)72 _ AL;;]Z(X) _ ZkJZmI (3.53)
En donde m; es el par de carga aplicado a la méaquina. N6tese que este error de seguimien-
to en régimen permanente es inversamente proporcional a la inercia J del accionamiento,
por lo que serd mas notable en accionamientos de baja inercia, pudiendo ser despreciable
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Figura 3.4: Evolucion de las salidas del motor alimentado con un inversor fuente de
corriente y con un controlador de Lyapunov en tiempo discreto con periodo de muestreo
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Figura 3.5: Evolucion de las salidas del motor alimentado con un inversor fuente de cor-
riente y con un controlador de Lyapunov de alta ganancia implantado en tiempo discreto

con Ts = 1 ms suponiendo m; =0

en accionamientos con inercia grande.

En la figura 3.4 se muestra una simulacion en las mismas condiciones que la mostrada
en la figura 3.2 pero despreciando el par de carga en el controlador. Como se puede apre-
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Figura 3.6: Evolucion de las salidas del motor alimentado con un inversor fuente de cor-
riente y con un controlador de Lyapunov de alta ganancia implantado en tiempo discreto
con Ts = 1 ms suponiendo m; = 0. Accionamiento con J = 0,1kgr - m2

ciar el error en régimen permanente es ahora mayor que antes, siendo igual a 81,9 rade; /s
(27,3%) ent =7 s. Dicho error esta producido por los efectos del muestreo y por el error
en el modelo. Segun la ecuacién (3.53), el error de seguimiento de la velocidad debido al
error en el modelo es igual a 43,6 rade /s (14,5%) ent = 7 s. Dado que tanto el motor
de induccion como el controlador son sistemas no lineales, no tiene sentido aplicar aqui
el principio de superposicion. Sin embargo, se puede observar que la ecuacion (3.53)
predice aproximadamente el incremento en el error de seguimiento producido al des-
preciarse el valor del par de carga en el controlador, ya que el incremento en el error de
seguimiento entre la simulacion realizada teniendo en cuenta el par de cargay la realizada
al despreciar éste ha sido de 36,3 rade /s. Conviene destacar que si se simula el sistema
en tiempo continuo, el error de seguimiento producido concuerda con el predicho por la
ecuacion (3.53).

Para disminuir los errores en régimen permanente se pueden aumentar los valores
de las ganancias de los controladores ki y ko, aunque ahora el sistema evolucionara mu-
cho més rapidamente pudiendo ocasionar saturaciones en el mando. Asi, si se eligen las
ganancias:

k; = 500 (3.54)
k, = 10 (3.55)

Los errores de seguimiento del flujo y de la velocidad disminuiran 50 y 10 veces respec-
tivamente con relacidn a la simulacién anterior. Ademas los controladores seran ahora
mas rapidos, evolucionando el médulo del flujo segin una constante de tiempo de 2 ms 'y
la velocidad lo hara con 100 ms.

En la figura 3.5 puede apreciarse que aunque el acoplamiento entre el flujo y la ve-



3.3 Control de Lyapunov de la maquina de induccion en ejes de estator

39

m = 0,001 5" -wr | my =0,00374T% - wr
r = 2895 r = 278,7
J =0,01kgr-m? J2 = 10,5 J2 = 213
y2e == 5,8 y29 == 16,7
Y2—Y2e = 47 Y2—Y2e = 46
r = 2989 r = 297,7
Vo = 1 Vo = 2,27
J =0,1kgr-m? 2 08 J2 ’
y2e = 0,6 y29 == 1778
Yo—V2e = 0,48 Yo—Yoe = 0,48

Cuadro 3.1: Error de seguimiento de la velocidad en funcién de la inercia y del par de
carga.

locidad sigue siendo apreciable, los errores de seguimiento son ahora aceptables, aunque
sigue existiendo una fuerte dependencia del par de carga en el controlador de velocidad.
Si se realiza la misma simulacidn, pero con un accionamiento en el que la inercia es igual
aJ =0,1kgr-m?, se obtienen los resultados mostrados en la figura 3.6, en la que se puede
apreciar una disminucion de los errores de seguimiento de la velocidad, aunque aumenta
la perturbacion del flujo durante los transitorios de velocidad.

En la tabla 3.1 se resumen los errores de seguimiento de la velocidad, calculados
mediante simulacién (2) y mediante la expresion (3.53) (¥2¢), en funcién del par de
carga (ml) y de la inercia (J) del accionamiento. Notese que la diferencia entre el error
de seguimiento obtenido mediante simulacion y el calculado con la expresion (3.53) es
practicamente independiente del par de carga. Esto justifica la utilidad de (3.53) para
predecir el error de seguimiento debido a no tener en cuenta el valor del par de carga
en las ecuaciones del controlador. Sin embargo, no conviene olvidar que este error de
seguimiento es s6lo una parte del error de seguimiento total, que es debido tanto al hecho
de despreciar el par de carga como a los efectos del muestreo.

Simulacién con un inversor fuente de tension controlado por corriente.

Tal como se ha discutido en la seccidn 3.3.1, es mucho mas ventajoso en la practica el
uso de un inversor fuente de tension controlado por corriente frente a un inversor fuente
de corriente. Sin embargo el uso de este tipo de inversores plantea una serie de problemas
al existir siempre un cierto error entre la referencia de corriente y la corriente obtenida en
la maquina. En este apartado se analiza mediante simulacion el impacto de la velocidad
de los controladores de corriente en el regulador de Lyapunov.

En las figuras 3.7-3.12 se muestran los resultados de simulacién de la maquina de
induccion de 250 W simulada en el apartado anterior pero modelada ahora segin (3.24—
3.26), alimentada mediante un inversor de tension con el controlador de corriente (3.50)
y usando el controlador de Lyapunov (3.42) con las ganancias k; = 10 y ko = 1. El
transitorio realizado es el mismo que en el apartado anterior.

En la figura 3.7 se muestra la evolucion de la corriente en eje d i3, y de su referencia
i34, cuando el controlador funciona en tiempo continuo con sus polos situados segln una
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Figura 3.7: Respuesta del regulador de corriente en régimen permanente (= igy — - igy,)-
La constante de tiempo en lazo cerrado es igual a 4 ms.
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Figura 3.8: Evolucion de las salidas. Controlador de corriente con 4ms de constante de
tiempo en lazo cerrado

configuracion de Butterworth? de forma que la respuesta sea la de un sistema de segundo
orden con una pulsacién natural no amortiguada de 250rad/s .3 Ahora bien, como se

2Amortiguamiento igual a 1/+/2
3Se ha elegido esta pulsacién para que el mismo sistema de control funcione adecuadamente en una im-
plantacién en tiempo discreto con un inversor funcionando a una frecuencia de muestreo de 1kHz
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Figura 3.9: Respuesta del regulador de corriente en régimen permanente (- ig; ——igy,)-
La constante de tiempo en lazo cerrado es igual a 0,5 ms.

puede apreciar el controlador no sigue a la referencia, con lo que es de esperar que el sis-
tema no se comporte adecuadamente, tal como se puede ver en la figura 3.8, en la que se
muestra la evolucion de las salidas del sistema y en las que se puede apreciar que aunque
el sistema es estable, presenta un gran error de seguimiento en régimen permanente. En
concreto, el error de seguimiento de la velocidad es de 222,7 rade /s (74,2 %).

Si se aumenta la velocidad del controlador de corriente colocando la pulsacién natural
no amortiguada en 2000rad/s, el seguimiento de la referencia de corriente es bastante
mejor, tal como se aprecia en la figura 3.9, con lo que mejora el comportamiento del
controlador de Lyapunov, aunque, tal como se muestra en la figura 3.10 no lo bastante
como para evitar un cierto acoplamiento entre el flujo de rotor y la velocidad y pequefios
errores de seguimiento en régimen permanente. En concreto, el error de seguimiento de
la velocidad es ahora de 9,1rade /s (3,03%). Conviene desatacar que la aplicacion en
tiempo discreto de este controlador exigiria una frecuencia de conmutacion de al menos
6 kHz,* la cual podria ser excesiva en una aplicacion a motores de mas potenciay exigira
una gran rapidez de célculo al microprocesador.

Para disminuir los errores de seguimiento producidos por los errores del controlador
de corriente se pueden aumentar las ganancias del controlador de Lyapunov. En las figuras
3.11y 3.12 se muestran los resultados de simulacion del sistema en el que se han elegido
como ganancias del controlador de Lyapunov® ki = 300 y k» = 10. Ademés tanto el

4Valores razonables de la relacion entre las constantes de tiempo en lazo cerrado y el periodo de muestreo
varian en el rango de 3 a 10 (Pagola, 1994). Mayores periodos de muestreo son problematicos debidos a la
naturaleza no ideal de los retenedores y muestreadores. Periodos menores no producen una mejora del compor-
tamiento sino todo lo contrario, pues hacen al controlador mas sensible frente a los errores de calculo debidos
a la precision finita del microprocesador.

SEn el apartado anterior se eligi6 ky = 500, obteniéndose resultados satisfactorios. Sin embargo la constante
de tiempo del controlador de Lyapunov con esa ganancia es de 2ms, mucho mayor que la constante de tiempo
del regulador de velocidad, lo cual hace que el controlador sea inestable en este caso.
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Figura 3.10: Evolucion de las salidas. Controlador de corriente con 0,5ms de constante
de tiempo en lazo cerrado
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Figura 3.11: Evolucion de las salidas con el controlador de Lyapunov de alta ganancia

controlador de Lyapunov como el regulador de corriente se han implantado digitalmente
con una frecuencia de muestreo de 1 ms y se ha supuesto m; = 0 en las ecuaciones del
controlador de Lyapunov.

En la figura 3.11 se aprecia que si bien sigue existiendo un cierto acoplamiento entre
el flujoy la velocidad, los errores de seguimiento son ahora mucho menores (28,9 rade; /s (9,6 %)
para la velocidad), a pesar del error que se produce en el controlador de corriente, que se
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Figura 3.12: Respuesta del regulador de corriente digital en régimen permanente (- i,
——igy,). La constante de tiempo en lazo cerrado es igual a 4 ms y la frecuencia de
muestreo es de 1 kHz.

puede ver en la figura 3.12, lo cual ilustra la robustez del controlador propuesto. Notese
sin embargo el acoplamiento intolerable entre el flujo y la velocidad en el cambio de sen-
tido de giro de la maquina. Si se hubiese modelado la saturacién del hierro en la maquina,
los resultados de la figura 3.11 merecerian una mayor atencion.

3.4. Control de Lyapunov de la maquina de induccién en
ejes de flujo de rotor

En la seccion 3.3 se ha mostrado que el control de Lyapunov implantado en ejes
de estator presenta un acoplamiento notable entre el médulo del flujo y la velocidad
cuando se emplea como actuador un inversor fuente de tension controlado por corriente
y dicho controlador de corriente no es lo suficientemente rapido. Esto es debido a que las
corrientes del motor en un sistema de referencia fijo al estator pueden tener frecuencias
de 50 Hz 0 maés, lo cual obliga al uso de controladores de corriente lo suficientemente
rapidos para seguir correctamente a las referencias. Por ejemplo en (Marino et al., 1996)
se implanta un controlador de Lyapunov similar al desarrollado en la seccién 3.3 con una
frecuencia de muestreo del controlador de tan solo 2 kHz. Sin embargo, aunque no esta
clara cual es la frecuencia de muestreo de los controladores de corriente, el inversor tiene
una frecuencia de conmutacion de 15 kHz.

En esta seccion se muestra que la implantacién de los controladores en ejes de flujo
de rotor es muy ventajosa ya que en este sistema de referencia las variables de estado son
continuas o de variacion lenta, con lo que la exigencia de velocidad a los controladores
es mucho menor, pudiéndose implantar todo el sistema con una frecuencia de muestreo
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de 1 kHz sin perder prestaciones (Briz del Blanco, 1995).
El modelo del motor de induccidn en ejes de flujo de rotor se muestra en el apéndice A,
y viene dado por:

A % B
- A ~—— a
ity A ws B iy F o7t
gl |=|-9 A —Cur||ig|+|0 F l fd] (3.56)
Why D 0 E Why 0 of L™
LIJqu =0
dwr P
Me = Gkyik (3.58)
En donde ws es la velocidad de giro de los ejes y viene dada por:
Dig,
05 = R+ — (3.59)
Wrg

Si se definen como salidas del sistema el flujo en eje d (que coincidira con su médulo)
y la velocidad de giro del rotor:

Y1 = Wpg
Y2 = WR
Los errores de seguimiento vendran dados por:
Y1=Y1—Y1r = Wrg — WRqr (3.60)
Y2 =Y2 —Y2r = WR — WRr (3.61)

y se puede establecer como candidata a funcién de Lyapunov para garantizar la estabili-
dad del sistema en bucle cerrado:

12, 1,., .
Vi = Ei;)’iz =5 (V12 +¥>?) (3.62)

El grado relativo de las salidas con respecto a las tensiones es de dos, tal como se
muestra en la seccion 2.4, pero respecto de las corrientes es de uno. Las derivadas de Lie
de las salidas respecto a las corrientes son:

Lhy (%) = EWkg (3.63)
Lg;h1(X) =D (3.64)
Lg,h1 (%) =0 (3.65)

thz(?) = —%I’m (3.66)
Lg,h2(R%) =0 (3.67)

P
Lg,h2(X) = EGllJer (3.68)

La matriz E(X) sera igual a:

(3.69)
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Y la ecuacién del controlador, aplicando (3.14):

[iéd] _ [% 0 ]l—klyl—EllJEd'i‘%qJEdr (3.70)

ir J g P d
Isg PG | | —KeV2+ 25Mi+ grWRr
Que puede expresarse como:
ir —k1y~1—ELIJ§d+%UJEdr
Sd| —
igq (—koyat G wrr) B+my (3.71)

Gy

Notese que en la ecuacion anterior interviene el par de carga m; en el calculo de la

; TS R ’ ; ;
corriente igy. Si koy2 %5 es mucho mayor que el par de carga, éste podra despreciarse en
dicha ecuacidn y por tanto no tendra que ser medido ni estimado; pero para accionamien-
tos de baja inercia, y con medida ruidosa de la velocidad que no permiten usar una ks
demasiado elevada para no amplificar el ruido, el par de carga no podra ser despreciado
si no se quiere tener un error apreciable en régimen permanente.

3.4.1. Control del inversor en modo corriente en ejes de flujo

En la ecuacion (3.71) se puede observar que las salidas del controlador de Lyapunov
son las corrientes en ejes de rotor igy € ig,. Es por tanto necesario alimentar al motor
con un inversor fuente de corriente o con un inversor fuente de tensién controlado por
corriente. Esta Ultima alternativa presenta numerosas ventajas, tal como se ha discutido
en la seccion 3.3.1y va a ser la Gnica estudiada en esta seccion.

La dinamica del estator de la maquina se obtiene de la ecuacion (3.56):

A X B u P
N /)

d [igy A o] |ig F 0| |ug B |/

- = 3.72

dt qu} [—ws A |isq lo F Ugq - —Coxr Wk (3.72)

Donde se puede apreciar que estan acopladas ambas corrientes. Si se quiere controlar ca-
da corriente por separado es necesario incluir una realimentacion no lineal para conseguir
desacoplar el sistema:

wsiSy + By

Fygy = wsigy + Fugy + BYRy = Ugy = Vgg — = (3.73)
. it, +C r
Py = —Gsily + FUly —Comg = Ul = Vg + 2520 g 7
Con lo que el sistema original (3.72) se transforma en:
A % B v
—N—N /NN

d |igg _|A 0 IS L F 0] |viy (3.75)

dt igq 0 A igq 0 F vgq

Que como se puede apreciar forman dos sistemas una entrada - una salida totalmente

desacoplados de la forma:

d. .

a.gx = Aig, + FVg, (3.76)
Si se aumenta el sistema para incluir una integracion se obtiene:

d|ig | _[A O] [ig Fl .
SRR o
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Figura 3.13: Diagrama de bloques del accionamiento

Siendo posible disefiar un controlador en variables de estado mediante asignacion de
polos para este sistema. La ecuacidon del controlador sera entonces:

iS5, — I

Ve = [Kp Ku] > (3.78)
/ ('gx - ngr)

En donde ig,, es la referencia de corriente y Kp y K; son las ganancias de la accion

proporcional e integral respectivamente.

3.4.2. Detalles de implementacion

En la figura 3.13 se muestra un diagrama de bloques del accionamiento que como
puede observarse es similar al mostrado para el control mediante linealizacion entrada-
salida en ejes de flujo de rotor (figura 2.8).

En primer lugar, en el bloque “pol/car”, se calcula el mddulo y el angulo del vector
de flujo medido (o estimado) en ejes de estator segun las ecuaciones:

Wha = /Whe’+Wh° (3.79)

Wi
arctan —— (3.80)
Rd

a

El mddulo coincide con la componente g, en ejes de flujo de rotor y su angulo a es el
angulo formado entre los ejes de estator y los ejes de flujo de rotor.

En los bloques “dg/rst” se realizan las transformaciones de Park para convertir entre
magnitudes trifasicas y vectores en ejes d-q de flujo de rotor. Para convertir las corrientes
se usa el angulo del flujo de rotor a, pero para convertir las tensiones obtenidas por
el controlador a magnitudes trifasicas, es necesario tener en cuenta el giro de los ejes
durante el periodo de muestreo en la implantacion digital (Garcia Cerrada, 1991). Para
ello se suma al &ngulo a el angulo recorrido por los ejes de flujo de rotor en medio
periodo de muestreo, el cual se obtiene en el bloque “giro ejes” mediante:

Ao = &)s% (3.81)
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Figura 3.14: Evolucidn de las salidas con los controladores implantados en ejes de flujo
de rotor (- salidas, - - referencias)

En donde ws es la velocidad de giro de los ejes de flujo de rotor, que viene dada por la
ecuacion (3.59).

En el bloque “Controlador Lyapunov” se implanta el controlador de Lyapunov definido
por la ecuacién (3.71), que a partir de las medidas de flujo y velocidad y de sus referencias
calcula las corrientes de estator en ejes de flujo. Estas corrientes son las referencias de
los controladores de corriente del inversor, los cuales constan de un control PI (ecuacion
3.78) mas las ecuaciones de desacoplo (3.73) y (3.74). Las salidas de los controladores
de corriente son las tensiones en ejes de flujo de rotor, que después de convertirse a ejes
de estator sirven de referencia para el inversor fuente de tension.

Por Gltimo, conviene destacar que en la aplicacion final tanto el controlador de Lya-
punov como los reguladores Pl se implantaran digitalmente en un microprocesador. Por
tanto serd necesario tener en cuenta que se produce un retraso adicional de un periodo de
muestreo debido al tiempo de céalculo de microprocesador. En el apéndice E se muestran
las modificaciones realizadas al controlador disefiado en la seccién 3.4.1 para tener en
cuenta este retraso.

3.4.3. Resultados de simulacion

Para ilustrar el funcionamiento del controlador propuesto, comparandolo con el im-
plantado en ejes de estator, se ha realizado una simulacion del motor de 250 W, la cual se
muestra en la figura 3.14. El motor se ha modelado en ejes de estator seguin (3.24-3.26) y
se le ha aplicado el controlador de Lyapunov en ejes de flujo de rotor (3.71), teniendo en
cuenta los detalles de implementacion discutidos en el apartado 3.4.2. Las ganancias del
controlador de Lyapunov son k; =500y ko = 10y se ha despreciado el término m; en las
ecuaciones del controlador. El controlador de corriente se ha disefiado con una pulsacion
natural no amortiguada de 250 rad /s y un amortiguamiento de 1/+/2. Ambos reguladores
se implantan en tiempo discreto con un periodo de muestreo de 1 ms. El transitorio usado
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Figura 3.15: Evolucidn de las salidas del accionamiento con inercia elevada (- salidas, -
- referencias)

para la simulacion es el mismo que se ha utilizado para el controlador en ejes de estator
salvo que inicialmente se establece el flujo de rotor antes de que la maquina comience a
girar, pues de lo contrario la simulacion no converge.

Tal como se puede apreciar en la figura 3.14, el acoplamiento entre el flujo de rotor y
la velocidad es ahora despreciable frente al obtenido con el controlador en ejes de estator
(figura 3.11). Ademas los errores de seguimiento también son mucho menores, aunque la
dependencia con el par de carga es notable.

Segun se ha mostrado en la seccion 3.4, el error de seguimiento de la velocidad pro-
ducido al despreciar el par de carga en las ecuaciones del controlador es inversamente
proporcional a la inercia del accionamiento. Si se repite la simulacion anterior para un ac-
cionamiento con una inercia 10 veces mayor (J = 0,1kgr - m?), se obtienen los resultados
mostrados en la figura 3.15, en donde se puede apreciar que los errores de seguimiento
disminuyen a valores aceptables. Notese que las referencias cambian ahora segin rampas
de pendiente limitada para evitar que se produzca un acoplamiento excesivo entre el flujo
y la velocidad durante los transitorios que llegan a hacer inestable al controlador.

En la tabla 3.2 se muestran los errores de seguimiento de la velocidad, calculados me-
diante simulacion (¥2) y mediante la expresion (3.53) (¥2¢), en funcién del par de carga
(ml) y de la inercia (J) del accionamiento. Si se comparan con los obtenidos mediante el
controlador en ejes de estator, mostrados en la tabla 3.1, se puede concluir que en la im-
plantacién en ejes de flujo, el error de seguimiento producido es causado principalmente
por el hecho de despreciar el par de carga en el controlador. Otros problemas no parecen
ahora tan significativos como en la implantacion en ejes de estator.
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N N
m = O,OOlﬁ-wR m = O,OO3$-®R
o = 2943 wr = 2831
J=0,01kgr -m? Yoo =50 Yo = 1689
Yoe = 5,89 Yoo = 16,99
Yo—¥2e = -0,18 Yo—Voe = -0,1
R = 29942 R = 29822
Vo = 1 V» = 1781
J=0,1kgr-m? ~y2 0,58 ~y2 )78
y2e = 0,599 y29 == 17789
¥o—V2e = —0,018 Yo —Voe = —0,008

Cuadro 3.2: Error de seguimiento de la velocidad en funcién de la inercia y del par de
carga.

3.5. Conclusiones

En este capitulo se ha presentado una técnica de control no lineal basada en una
funcién de Lyapunov que hace tender a cero los errores de seguimiento. Se ha implantado
dicha técnica a un motor de induccion modelado en ejes de estator y en ejes de flujo de
rotor, mostrandose que en este Ultimo caso se produce un menor acoplamiento entre el
flujo de rotor y la velocidad y que los errores de seguimiento son aceptables. Sin embargo
en una aplicacion practica en la que el par de carga es desconocido, el regulador presenta
una gran dependencia frente a dicho par de carga cuando la inercia del accionamiento es
baja, lo que hace que su comportamiento en este caso no sea del todo satisfactorio.

Para evitar la dependencia del controlador con respecto al par de carga, en (Mari-
no et al., 1996) se estima dicho par de carga, demostrandose mediante una funcion de
Lyapunov que el sistema es estable y experimentalmente que el error en régimen perma-
nente es despreciable. En esta tesis, segun se expone en el capitulo 4, se ha seguido una
aproximacion distinta, consistente en afiadir a la funcion de Lyapunov una integral de los
errores de seguimiento, con lo que se consigue un controlador robusto, no solo frente a
variaciones del par de carga, sino también frente a variaciones en los demas parametros
de la méaquina.
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Capitulo 4

Control Lyapunov-Integral

4.1. Introduccion

Segun se ha mostrado en los capitulos 2 y 3, tanto el control mediante linealizacién
entrada-salida como el control de Lyapunov son muy sensibles a errores en los parametros
de la maquina, a las perturbaciones en el par de carga y a los efectos del muestreo en sus
implantaciones en tiempo discreto. En este capitulo se propone un método de control mas
robusto en el que, basadndose en las ideas de control lineal, se ha afiadido una integral de
los errores de seguimiento a una funcion de Lyapunov. Por este motivo a este controlador
se le llama aqui control Lyapunov-Integral. Esta es una de las aportaciones principales
de esta tesis y se mostrara en este capitulo como el comportamiento del controlador es
satisfactorio, incluso cuando se implanta en tiempo discreto y no se conoce el par de
carga del accionamiento.

En la seccion 4.2 se presentan los fundamentos del controlador Lyapunov-Integral,
analizandose la influencia de los errores de modelado en el controlador y disefiandose
una estrategia de anti-windup para el término integral. A continuacion, en la seccion 4.3,
se presenta la aplicacion de un controlador Lyapunov-Integral a una méaquina de induc-
cion modelada en ejes de flujo de rotor, analizandose el efecto de las variaciones de la
inercia y del par de carga sobre el controlador. Por Gltimo, se presentan unos resultados
de simulacién que permiten validar el comportamiento del controlador propuesto.

4.2. Fundamentos de control Lyapunov-Integral
Considérese un sistema de la forma:
%x: (%) + G(R)T (4.1)
y=h(x) (4.2)

en donde X es el vector de estado (n x 1), U es el vector de entrada (m x 1), fy h son
dos campos vectoriales “suaves” de R" — R" y R" — R™, respectivamente y G es un
vector fila (1 x m) de campos vectoriales “suaves” de R" — R". Se definen los errores de
seguimiento como:

y=y-¥r (4.3)
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donde ; es la referencia del vector de salida. Para garantizar que los errores de seguimien-
to tienden a cero, incluso cuando existen errores en los parametros, se puede establecer
como candidata a funcidon de Lyapunov:

2
V=33 (1 ) @4
que es una funcién semidefinida positiva de los errores de seguimiento V; y de sus inte-
grales [¥i, ya que V; = 0 si:
~=0y/yi=o (4.5)
y también si:
yi+|i/yidt=o (4.6)

La ecuacion (4.6) se cumple cuando los errores de seguimiento siguen las trayectorias:
§i = cj-e "t 4.7)

en donde c; es una constante de integracion.
La derivada de V; en (4.4) es:

dvi= ) (91 [ (5 151 (48)

Si es posible disefiar un controlador que haga que las derivadas de los errores de seguimien-

to valgan:
d . . - -
g =k <Yi + |i/yi dt) — iy (4.9)

La derivada de V; vendra dada por:

Oy (y,+| [5 dt) (4.10)

Que es una funcion semidefinida negativa.

A la vista de estos resultados no es posible aplicar el teorema de estabilidad de Lya-
punov ya que V; es una funcion semidefinida positiva. Sin embargo se ha mostrado que el
conjunto E en el cual V; y su derivada es cero consiste en el origen (4.5) y las trayectorias
¥i = ¢i-e~ i, Este conjunto es un conjunto invariante, con lo que aplicando el principio
de invarianza de La Salle (Khalil, 1996) se puede concluir que cualquier solucién del
sistema (4.1-4.3) convergera al conjunto £. Ademas, dado que todas las trayectorias del
conjunto ‘£ tienden a cero cuando t — oo, el sistema en lazo cerrado tendré un punto de
equilibrio asintéticamente estable en §; = 0.

Al igual que en el controlador de Lyapunov, la derivada de las salidas se puede ex-
presar como (Slotine y Li, 1991):

dt = Lthi(x) + Z L hi( (4.11)
en donde L¢h(X) es la derivada de Lie de la funcién h(X) con respecto al campo vectorial
f(X).

Si el grado relativo de todas las salidas es uno, para cada salida y; al menos uno de los
términos Lg hj(x) sera distinto de cero y la entrada uj aparecera en la derivada de dicha
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salida y;. En esta situacion seré posible disefiar un controlador que fuerce la entrada O de
forma que se verifique (4.9) para cada una de las salidas. En este caso la dinamica de los
errores de seguimiento del sistema en bucle cerrado vendréa dada por (4.9), que es una
ecuacion diferencial de segundo orden cuya solucion es:

¥i = Cyj e ity Coi ekt (4.12)

Pudiéndose demostrar que si en t = 0 tanto las salidas del sistema como las integrales de
los errores de seguimiento valen cero, las constantes de integracion cy; y Cpj vienen dadas

por:
li ki
Cii = —CZiEIi Coi = —Yrip—y — i (4.13)

4.2.1. Ecuaciones del controlador

A partir de (4.11), la derivada de las salidas se puede escribir en forma vectorial como:

; Y1 Lth1(X)

wlil=] ¢ |+E®E (4.14)
Ym Lthm (X)

En donde los elementos de la matriz E(X) de (m x m) se pueden deducir facilmente a

partir de (4.11).
La ecuacion (4.9) se puede escribir en forma vectorial como:

Y1 —VYir ki (Y1 + I f¥1dt) + 1192
Sl : = _ : 4.1
Ym — Ymr Km (Ym + Im [ Ym dt) + Im¥m
teniendo en cuenta (4.14), la ecuacién (4.15) se puede escribir como:
thl(x) d Yir k1 ()71+|1f)71dt)+ 11V1
: +EX)T-— m == ; (4.16)
Lihm(X) Ymr km (Ym =+ Im [ Yim dt) + Im¥m

Si la matriz E(X) no es singular en el dominio de interés, la ecuacion del controlador
Lyapunov-Integral vendra dada por:

—ka (F+ 11/§1dt) = 1a§r — Lt () + Gyar
o 5 (4.17)
—Ken (Fm+1m [ m G) — I —Lshn (%) + S yim,

4.2.2. Influencia de los errores de modelado en el controlador Lyapunov-
Integral

Las prestaciones del controlador empeoraran si el modelo de la planta no es correcto.
Si existen errores en el modelado del valor de L¢h;(X), de forma que el valor del modelo

esigual a:
Valor real Error

—N~ —
thi(X) +Athi(Y) (4.18)



54

Control Lyapunov-Integral

la ecuacion del controlador (4.17) vendra dada ahora por:
—kq (1 + 11 91dt) — 111 — Lih1 (X) — ALthy (R) + Sy,
d=EX)*- : (4.19)
~km (Jim -+ [ Iin ) = Inim — Lthm (%) — ALt (R) + Sym,
En esta situacion, la aplicacion del controlador (4.19) al sistema, no daré lugar a la
dindmica en bucle cerrado expresada por la ecuacion (4.9). Sustituyendo (4.19) en (4.14),

la dindmica de los errores de seguimiento del sistema sometido a errores de modelado se
puede expresar como:

V1 =k (Y1 + 11y dt) — 1)1 —ALthy (X)

ol B : + : (4.20)
ym —km(ym+|mfym dt)—lmym —Athm(X)

Los puntos de equilibrio de este sistema en lazo cerrado son aquellos en los que los er-

rores de seguimiento y sus derivadas valen cero, de forma que las integrales permanezcan
constantes. Por tanto:

~ —AL¢hq (X

][RR
= : (4.21)

[int| | oot

Para estudiar la estabilidad del sistema cuando existen errores en el modelado, se puede
definir como candidata a funcion de Lyapunov la funcién:

== Z (y.+|/y. o|t+Ath ) (4.22)

que es una funcion semidefinida positiva, ya que es igual a cero si §; = 0 mientras se
cumple (4.21) y también cuando Vj sigue las trayectorias:

G = et gt ,/_ (%%) e~ litgt (4.23)
1

La derivada de V; en (4.22) es:

%Vt = Z (Vi + |i/)7i dt + ALf:ii()_O) : (d ¥i+ i + :t ALf:i (X)> (4.24)

que teniendo en cuenta (4.20) se puede transformar en:

d . 5 AL¢hi (%)) 2
th Z—ki <Yi+|i/Yidt+7fk_l( )) +

(yi+|i /yidt+ALf|2‘(’_0> ;'tALf:i() (4.25)

si 4 ALT( A 0, la derivada de V; sera semidefinida negativa, pudiéndose aplicar en-
tonces el principio de invarianza de La Salle para establecer que el punto de equilibrio:

- . —ALhi(X
i=0y /Yi dt = 7;'_'( ) (4.26)
M
es estable. Sin embargo, la estabilidad del sistema no se puede garantizar mediante la
funcion (4.22) en un caso general.
Aunque este resultado es muy débil, serd aplicable al estudio de la estabilidad del
controlador Lyapunov-Integral aplicado a un motor de induccién cuando existen errores

en el modelado del par de carga.
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4.2.3. Control Lyapunov-Integral bajo saturacién de la salida

Todos los sistemas de control aplicados en la préctica estan sometidos a restricciones.
Por ejemplo, en el caso de un motor de induccion tanto la tensién como la corriente que
puede generar el inversor esta limitada. Asi pues, si se tiene en cuenta la limitacion del
actuador, cada una de las entradas al sistema seré:

( Uimin  Si Ui < Uimin
Ui Ui Si Ujmin < Uj < Ujmax (4.27)
Uimax  Si Ui > Ujmax

Sialgunade las salidas del controlador desarrollado (4.17) se saturase, el error de seguimien-

to Vi no podria ser cero. Esto haria que la integral del controlador (4.17) acumulase el
error, haciendo que la salida del controlador aumentase ain més. La saturaciéon no de-
sapareceria hasta que el error de seguimiento ; se volviese negativo y permaneciese en
esta situacion durante un periodo de tiempo suficientemente largo para conseguir que el
valor de la integral disminuyese. El resultado de este fendmeno, cuando se produce en
un regulador PID lineal de una entrada y una salida (SISO), es una degradacion en las
prestaciones del controlador, que se manifiesta como un gran sobrepaso inicial, seguido
de una oscilacion amortiguada, aunque en algunos casos este fendmeno puede dar lugar
a la inestabilidad del sistema (Astrém y Hagglund, 1995).

En un sistema con varias entradas y varias salidas (MIMQO), la saturacion de una
componente del vector de entradas puede obligar a saturar en la misma medida las demas
componentes del vector de forma que se disminuya su modulo sin alterar su angulo.! En
este caso la saturacion se manifiesta como un acoplamiento entre los lazos de control,
que puede degradar en gran medida el comportamiento del sistema.

Por tanto es necesario incluir en el controlador un sistema para manejar eficiente-
mente la saturacion del actuador, evitando que el valor de la integral aumente demasiado
cuando se produzca una saturacion (anti-windup). En la literatura se proponen distintos
métodos para evitar el aumento de la integral (Astrém y Hagglund, 1995) aunque todos se
pueden reducir a una misma estructura generalizada, tal como se demuestra en (Kothare
et al., 1994). El més simple de todos los métodos es la integracién condicional, que con-
siste simplemente en dejar de integrar cuando se detecta una saturacion en el actuador.
La principal ventaja, aparte de la simplicidad de implementacidn, es que no se afiade
ninguna dinamica adicional al sistema, por lo que no puede dar lugar a inestabilidades.
Sin embargo en sistemas MIMO este procedimiento no evita el acoplamiento entre los
lazos de control, ya que en los periodos de saturacion la diferencia entre la salida ideal
del actuador y la salida real puede ser muy elevada, lo que hace que la reduccion del
modulo del vector de salidas (y por tanto de todas sus componentes) sea significativa,
produciéndose un acoplamiento entre los distintos lazos de control.

Para evitar que la diferencia entre la salida del controlador y la del actuador sea eleva-
da se ha usado en este trabajo un método basado en el denominado back-calculation and
tracking (Astrém y Hagglund, 1995), conocido también como anti-reset windup (Campo
y Morari, 1990). Estos métodos consisten en afiadir a la integral del regulador PID lineal
un término adicional que realimenta la diferencia entre la salida ideal del actuador u; y

1Este es el caso en la saturacion de la tensién de salida del inversor en un controlador orientado al campo,
en el que es necesario limitar el médulo del vector espacial de tension, pero sin variar su angulo para no perder
la orientacién al campo.
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su salida real teniendo en cuenta la saturacion Uj. En el controlador desarrollado en este
trabajo se ha afiadido un término similar al propuesto en (Astrém y Hagglund, 1995) a la
integral del controlador (4.17), transformandose éste en:

0=E®"

—k1 ()71 + |1/{)71 + Kaw1 (U1 —01) } dt) —11y1 — Lehe (X) + %ylr
(4.28)

—km (ym-i"m/{ym + Kawm (Um - Gm)}dt) _lmym_l—fhm(y)‘}'%ymr

Como se puede apreciar cuando el actuador no esta saturado, el controlador se reduce al
propuesto en (4.17). Sin embargo cuando se produce la saturacidn del actuador, el sistema
evolucionard en lazo abierto y los términos de las integrales vendran dados por:

yi =+ kawi (Ui — Gi) (4.29)
Por tanto cuando se alcance el régimen permanente se cumplira que:

Ui = Gj i (4.30)

a I(awi

Eligiendo un valor elevado para las ganancias de anti-windup kawi, la diferencia entre la
salida del controlador u; y la salida del actuador U; serd pequefia, con lo que en el caso
de tener un actuador vectorial la saturacién de una componente del vector no influira
apreciablemente en las demas componentes, al no ser necesario reducir en gran medida
el modulo del vector de entrada al actuador.

4.3. Control Lyapunov-Integral de la maquina de induc-
cion en ejes de flujo de rotor

En el capitulo 3 se ha mostrado que la aplicacion de los controladores en ejes de flujo
rotor es ventajosa con respecto a su implantacion en ejes de estator, ya que en ejes de flujo
de rotor las variables de estado varian lentamente, lo que impone una menor exigencia de
velocidad a los controladores. Por tanto en esta seccion sélo se va a discutir la aplicacion
del controlador Lyapunov-Integral en ejes de flujo de rotor.

4.3.1. Modelo del motor de induccion en ejes de rotor

Un modelo del motor de induccién expresado en ejes de flujo de rotor y tomando
las corrientes de estator, el flujo de rotor y la velocidad mecanica (expresada en radianes
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eléctricos por segundo) como variables de estado se muestra en el apéndice A:

A X B
% ~—— —
4 [ A ws B i F 0 ?
5 iy | =|-ws A —Cugr||i§ |+|0 F lufd] (4.31)
Wiy D 0 E Wiy 0 ofLsd
q-’qu:0
dowg P
Me = GquRdigq (4.33)

En donde ws es la velocidad de giro de los ejes y viene dada por:
Dig,
WRd

Ws = R + (4.34)

4.3.2. Ecuaciones del controlador

Se definen como salidas del sistema el flujo en eje d (que coincidird con su médulo)
y la velocidad de giro del rotor:

y1 = Wpq
Y2 =GR

Si se consideran como entradas al sistema las tensiones de estator ¢, se puede demostrar
que el grado relativo de las salidas ¥ con respecto a dichas entradas es mayor que uno,
con lo que no se puede aplicar el controlador Lyapunov-Integral desarrollado en la sec-
cién 4.2. Sin embargo si se usa un inversor fuente de corriente (o un inversor fuente de
tension controlado por corriente), las entradas al sistema seran ahora las corrientes de es-
tator TS' resultando en un grado relativo de las salidas ¥ con respecto a las nuevas entradas
de uno. Las derivadas de Lie en este caso son:

L¢h1(R) = EWgrg (4.35)
Lg,h1(X) =D (4.36)
Lg,1(X) =0 (4.37)

P
thz(?) = —ﬁm| (438)
Lg,h2(%) =0 (4.39)
P
Lg,h2(%) = EGUJE«: (4.40)
La matriz E(X) vendra dada por:
D 0
E(X) = [ 1 (4.41)
0 73GWhg

Y las ecuaciones del controlador, teniendo en cuenta (4.17):

bl 5 0| [kl 1ufadt) — i — W+ Gk, (4.42)
—ka (J2 + L f Y2 dt) — 12§ + 2my + S oo,
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Notese que la aplicacion del controlador (4.42) requiere el conocimiento de las vari-
ables de estado de la méaquina asi como algunos de sus parametros y las perturbaciones
a las que estd sometido el accionamiento. De las variables de estado de la maquina, las
corrientes de estator pueden medirse, pero el flujo de rotor ha de ser estimado, tal como
se muestra en el Capitulo 6. En cuanto a los pardmetros de la maquina merece espe-
cial atencidn la resistencia de rotor, cuyo valor puede variar durante la operacion del ac-
cionamiento. En la literatura existen una gran cantidad de trabajos acerca de la estimacién
del valor de la resistencia, aunque segin algunos autores (Tzou, 1996), su estimacion no
es necesaria en motores de pequefia potencia (en el rango de un C.V.). En este trabajo la
resistencia de rotor se estimara on-line, segun se describe en la Seccién 6.3.

4.3.3. Efecto de las perturbaciones de la carga sobre el controlador

Como se puede apreciar en la ecuacion del controlador (4.42), es necesario conocer
el valor de la inercia del accionamiento y el par de carga. El valor de la inercia no es
necesario conocerlo con gran precision salvo que sea necesario garantizar la respuesta
dinamica del accionamiento, ya que un error en el valor de la inercia sélo modifica la
dinamica del error de seguimiento de la velocidad, pero no afecta a la estabilidad del
sistema.

Si se supone que la inercia del modelo usado para disefiar el controlador es Jmoq Y S€
sustituye la ecuacion del controlador de ig, (4.42) en el modelo de la maquina (4.32) y
(4.33), se obtiene la ecuacion dindmica del error de seguimiento de la velocidad:

J d?

. d . -
mmyfr (ko + |2)ayz+kz|z>’2 =0 (4.43)

que es una ecuacion diferencial lineal de segundo orden cuya solucién viene dada por:

§i = crePtt 4Pt (4.44)
donde:
P, — —a(ka+12) + \/3‘22(k2 +12)? — 4akslp (4.45)
p, = Akt 1) - \/azz(kz+ l2)? — 4aksl, (4.46)

siendoa = J%d Como se puede apreciar, la parte real de Py y P, es menor que cero para
todos los valores posibles? de a, siempre y cuando k» e I, se elijan mayores que cero.
Por tanto, la estabilidad del sistema en presencia de errores en el modelado de la inercia
esta garantizada.

Se puede demostrar que si ent = 0 tanto las salidas del sistema como las integrales
de los errores de seguimiento valen cero y en dicho instante se somete al sistema a un
escalon en la referencia de velocidad, las constantes de integracion c1 y ¢ vienen dadas

por:

Py P,
C1 =—C= CZZ—U)RrPZ_Pl

(4.47)

2a sera siempre mayor que cero salvo que se elija Jnog = 0.
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Par de carga

El par de carga (m;) se puede considerar como una perturbacion del sistema v, tal
como se muestra a continuacion, puede ser ignorado (i.e. m; = 0). En esta situacién se
producird un error en el modelado de Lth(X) de forma que:

P

Athz(X) = —M (4.48)
2]

La estabilidad del controlador en esta situacién ha sido brevemente discutida en la Sec-

cién 4.2.2. Pueden analizarse dos situaciones muy comunes en la practica:

= Par de carga constante: en este caso, la derivada de ALthy(X) valdré cero y en-
tonces, tal como se ha demostrado en la seccion 4.2.2, el sistema seré estable.

= Par de carga proporcional a la velocidad: En este caso el par de carga vendra
dado por:
m; = Biowr (4.49)

En donde B es el coeficiente de rozamiento viscoso del accionamiento. La deriva-

da de AL¢hy(X) seré:

EAthz(Y) = EBlg(,\)R (4.50)
dt 2) “dt

Por tanto, la funcién de Lyapunov mostrada en (4.22) no puede garantizar la es-
tabilidad del sistema en esta situacion. Sin embargo, la dindmica del error de ve-

locidad en este caso se puede expresar, teniendo en cuenta (4.20), (4.48) y (4.49),

como: g 5

d—)72 =—k2 ()72+|2/)72dt) —l2y> — 551 (V2 + Wrr) (4.51)
Si la velocidad de referencia wgy €s constante, esta ecuacion se puede transformar
en:

d? . P d . _
q2d2 (kz +1+ 551) g2t kalo§> =0 (4.52)

que es una ecuacion diferencial lineal de segundo orden. Las soluciones de su
polinomio caracteristico son:

2
— (ke +12+ 5B1) i\/(kz— 12)2 + (%) +2(ka + o)

De donde se deduce que ¥, = 0 es un punto de equilibrio estable de (4.52) siempre
que ko e I se elijan mayores que cero.

Notese también que si ko + 12 > % B; larespuesta dinamica del sistema sera aprox-
imadamente igual a la que tendria el sistema si se conociese exactamente el par de
carga.?

4.4. Resultados de simulaciéon

Para evaluar las prestaciones del controlador se presentan a continuacion una serie
de simulaciones realizadas con el del motor de 250 W cuyos parametros se muestran en

3Comparese para ello la ecuacion (4.52) con (4.43) cuando Jyog = J
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el Apéndice B. En primer lugar se muestra una simulacién en tiempo continuo usando
un inversor fuente de corriente con saturacion en la salida, con el objetivo de mostrar las
prestaciones del esquema anti-windup desarrollado en la Seccién 4.2.3.

En segundo lugar, con el objetivo de comparar las prestaciones del controlador prop-
uesto en este capitulo con el controlador de Lyapunov presentado en el capitulo 3, se
muestran los resultados de simulacion del sistema cuando el controlador se implemen-
ta en tiempo discreto usando un inversor fuente de tensidn controlado por corriente. El
controlador de corriente del inversor es el mismo que se ha usado para el controlador de
Lyapunov (seccién 3.4.1) y la implantacién es idéntica a la realizada para el controlador
de Lyapunov, la cual se ha mostrado en la seccion 3.4.2.

Por dltimo se evalla la respuesta dindmica del sistema cuando se somete a un escalén

de pequefia sefial* en la referencia de la velocidad. Se comparan las respuestas obtenidas
en simulacién con respecto a las predichas tedricamente en la Seccion 4.3.3.

4.4.1. Simulacién en tiempo continuo con inversor fuente de corri-
ente

En la figura 4.1 se muestra la evolucion de las salidas del sistema cuando se usa el
controlador propuesto en (4.17) incluyendo la compensacion propuesta en (4.28) para
evitar el incremento de las integrales cuando se produce una saturacion en el actuador.
La salida del inversor se ha limitado segun la ecuacion:

i - .| o
. 2 - lsmax| i [is| > |Ismax
g = lis NN (4.54)
Isd SI [Is] < |Ismax
i - .- | -
. %“'Smax si [is| > [Tsmax @s5)
Isg = - - .
Isq S |Is| < |Ismax

Siendo el valor de ‘Tgmax‘ de 2 A. Como se puede apreciar, cuando se produzca una
saturacion se reducira el modulo del vector hasta su valor maximo, pero dado que se
reducen en la misma proporcion las dos componentes del vector, no se modificara su
angulo.

Las ganancias del controlador elegidas son: ky =500, I; =4,k =100e 1, =40y las
ganancias de anti-windup se han elegido kaw1 = 0,05 y kaw2 = 500.

Como se puede apreciar en la figura 4.1, el comportamiento del controlador bajo
saturacion es satisfactorio. Durante el transitorio de velocidad se produce una saturacion
en el bucle de velocidad que no perturba de manera apreciable el control de flujo. Sin
embargo la saturacion ocasionada por el incremento del médulo del flujo ent = 15s si
provoca una caida de la velocidad debido a que la saturacion de la corriente en el eje de
flujo provoca una disminucion de la corriente de par, que hace que baje la velocidad de
la maquina al no poder dar el par necesario.

“4Para evitar que se produzca saturacion en las salidas.
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Figura 4.1: Evolucidn de las salidas (=) y sus referencias (- -) con anti-windup. Eje x en
seg. EjeyenWbyenradg/s.

4.4.2. Simulacion en tiempo discreto con inversor fuente de tension
controlado por corriente

Con el objeto de comparar las prestaciones del controlador Lyapunov-Integral con
respecto al controlador de Lyapunov presentado en el capitulo 3, se ha realizado una sim-
ulacion usando un accionamiento de baja inercia con el motor de 250 W (apéndice B).
Los controladores se han implantado sin tener en cuenta la saturacién del actuador para
evitar que las saturaciones en los transitorios enmascaren las prestaciones del contro-
lador y desvirtlien la comparacion con el controlador de Lyapunov. En el capitulo 8 se
mostraran los resultados obtenidos cuando se tiene en cuenta la saturacion en el inversor.
Las ganancias de los controladores Lyapunov-Integral se han elegido: k; = 250, I; = 4,
ko =50 e I, = 8. Los controladores de corriente se han disefiado mediante asignacion de
polos de forma que su respuesta en lazo cerrado sea la de un sistema de segundo orden
con una pulsacién natural no amortiguada de 250rad /s y 1/+/2 de amortiguamiento. To-
dos los controladores se han implantado en tiempo discreto con un periodo de muestreo®
deTs=1ms

La evolucién de las salidas del accionamiento con el controlador Lyapunov-Integral
se muestra en la Figura 4.2 y en el detalle de la figura 4.3. Desdet = 0s hastat = 0,55
se aumenta el flujo de rotor hasta su valor nominal (1,1 Wb) mientras se mantiene la
velocidad a cero para evitar problemas de arranque en los controladores. Desdet = 0,7 s
hastat = 1,4 s el motor se acelera hasta su velocidad nominal. A continuacién se realizan

5Seglin se ha comentado en la seccion 3.3.2, los valores razonables de la relacién entre las constantes de
tiempo en lazo cerrado y el periodo de muestreo sugeridas en la literatura varian entre un minimo admisible de
3y un maximo de 10 (Pagola, 1994). En este trabajo, dado que la complejidad del controlador es notable y que
los inversores de potencia no pueden trabajar a elevadas frecuencias, se ha considerado conveniente trabajar con
periodos de muestreo grandes. Por ello se elegido un valor de 4 para la relacion entre la constante de tiempo en
lazo cerrado més baja y el periodo de muestreo.
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Figura 4.2: Evolucion de las salidas. Eje x en seg. Eje y en Wby radg /s.

varios cambios de sentido de giro, seguidos de pequefios cambios en la referencia de la
velocidad, pudiéndose apreciar en la Figura 4.2 que estos transitorios de velocidad no
provocan un efecto apreciable en el control del flujo. Ademas los errores de seguimiento
en régimen permanente tanto para el flujo como para la velocidad son iguales a cero.
Para evaluar los efectos de los cambios de los parametros de la carga, ent = 12 s se di-
vide la inercia del accionamiento por 5y ent = 17 s se hace igual a 5 veces su valor
nominal. Ademas, ent = 13 s el par de carga se incrementa desde 0,001 _N™_. ¢ hasta

radg /s
07003% R, ent = 15 s se decrementa a 0,0001&% -wryent=19ssevuelve a
incrementar a 0,003-N™_ . ). La variacion de estos parametros se muestra en la figu-

radg /s
ra 4.3, junto con un detalle de la evolucion de la velocidad. Como se puede apreciar,

el sistema es muy robusto frente a los cambios en los pardmetros de la carga, pues los
efectos de dichos cambios no afectan apreciablemente el comportamiento del sistema.
Los Unicos efectos apreciables son en primer lugar una mayor perturbacion en el flujo
durante los transitorios de velocidad cuando el accionamiento tiene una inercia baja, tal
como se puede observar comparando en la figura 4.2 la respuesta del sistema en el transi-
torio producido ent = 10,5s con la obtenidaentret = 12 syt = 17 s. El segundo efecto
de la variacién de los pardmetros de la carga, apreciable también en el detalle de la figu-
ra 4.3, es una respuesta transitoria distinta de la nominal segln los valores reales del par
de carga y de la inercia. Para terminar la simulacion, con el fin de ilustrar el desacoplo
existente entre el control de flujo y el de velocidad, ent = 22 s el flujo de rotor se ha
decrementado a la mitad de su valor nominal, pudiéndose observar que el efecto sobre el
control de la velocidad es inapreciable.

Si se comparan estos resultados con los obtenidos con el controlador de Lyapunov
(Figura 3.14) se aprecia que la mejora obtenida con el controlador propuesto es sustancial.
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Figura 4.3: Evolucién de las perturbaciones y de la velocidad (detalle). Eje x en seg. Eje y
en Wby radg /s.

4.4.3. Respuesta dindmica frente a un escalén en la referencia de
velocidad

Se han realizado una serie de simulaciones para verificar la respuesta dindmica del
sistema discutida en la Seccion 4.3.3. Los resultados obtenidos se han comparado con la
respuesta tedrica dada por la ecuacion (4.44), en la que se incluye el error de modelado
en la inercia del sistema. En todas las simulaciones las ganancias de los controladores de
Lyapunov han sido: k; =500, I; = 4, ko =100 e I, = 40.

En primer lugar se ha realizado una simulacién usando un inversor fuente de corriente
con un controlador implantado en tiempo discreto con un periodo de muestreo Ts = 1 ms.
Como se puede apreciar en la Figura 4.4.a, la respuesta del sistema précticamente co-
incide con la ecuacion (4.44), mostrada también en dicha figura. En la Figura 4.4.b se
muestra una simulacién similar a la anterior, salvo que la inercia del modelo usado en
el controlador es 5 veces mayor que la del accionamiento. Como se puede apreciar la
respuesta del sistema es mas rapida que en el caso anterior, pero el resultado se sigue
aproximando al predicho por la ecuacion (4.44). En la Figura 4.4.c se muestra una simu-
lacion sin error en el modelado de la inercia, pero utilizando el inversor fuente de tension
controlado por corriente implantado en la Seccion 4.4.2. Dicho inversor esta implemen-
tado con un periodo de muestreo de Ts = 1 ms y como regulador de corriente se ha im-
plantado un PI con una pulsacion natural no amortiguada de 250rad /s y un factor de
amortiguamiento de % Como se puede observar se produce una oscilacion amortiguada
que es debida a la interaccion entre el controlador de Lyapunov y el controlador de corri-
ente, ya que las constantes de tiempo de ambos controladores no estan lo suficientemente
separadas. Si se aumenta la velocidad del regulador de corriente, resultando en una pul-
sacion natural no amortiguada de 500 rad /s, para lo que es necesario disminuir el periodo



64

Control Lyapunov-Integral

a b
a0 F T T ] a0 F T T ]
30 |- 30
20 - 20 FF‘ -
10 - 10 |- -
0 1 1 1 0 1 1 1
0 004 008 012 0 004 008 012
c d
a0 F T T ]
0/
20 -
10 -
0 1 1 1 0 1 1 1
0 004 008 012 0 004 008 012

Figura 4.4: Respuesta a un escalon en la referencia de velocidad. (-) respuesta real, (- -)
respuesta tedrica. (a) Accionamiento con un inversor fuente de corriente. (b) idem. (a)
pero con error en el modelado de la inercia. (c) Accionamiento con un inversor fuente de
tension. (d) idem. (c) pero con controlador implantado con Ts = 0,5 ms. Eje x en seg. Eje
yenrady/s.
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Figura 4.5: Evolucion de las salidas. Eje x en seg. Eje y en Wby radg /s.

de muestreo hasta Ts = 0,5 ms, se obtiene el resultado mostrado en la Figura 4.4.d, en la
que se puede apreciar que la respuesta dindmica del sistema se aproxima ahora mucho
mas a la respuesta tedrica.
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Figura 4.6: Evolucién de las perturbaciones y de la velocidad (detalle). Eje x en seg. Eje y
en Whyradg/s.

Conviene destacar que el aumento de la velocidad en los controladores de corriente
junto con la disminucidn del periodo de muestreo también acarrea un mejor desacoplo
entre el flujo de rotor y la velocidad. En la Figura 4.5 se muestran los resultados de
una simulacidn realizada en las mismas condiciones que la mostrada en la Figura 4.2,
salvo que el regulador de corriente tiene ahora una pulsacién natural no amortiguada
de 500rad /s y el periodo de muestreo es igual a Ts = 0,5 ms. Como se puede apreciar
ambos bucles de control estan totalmente desacoplados, lo cual se traduce en una mejor
respuesta dindmica, especialmente en lazonadet = 12sat = 15s en la que la inercia
del accionamiento es baja, tal como se puede apreciar en el detalle de la Figura 4.6.

4.5. Conclusiones

En este capitulo se ha introducido una mejora al controlador de Lyapunov discutido
en el Capitulo 3 que permite eliminar los errores de seguimiento en régimen permanente
cuando se desconocen los pardmetros de la carga. Esta mejora es una aportacion original
de la tesis y ha consistido, basandose en las ideas de control lineal, en la introduccidn de
la integral de los errores de seguimiento en la funcion de Lyapunov. Se ha demostrado
que el sistema es estable en presencia de errores en el modelado del sistema y se ha
discutido el comportamiento del controlador en presencia de saturaciones en el actuador,
proponiéndose un mecanismo para evitar que las integrales crezcan demasiado en esta
situacién y provoguen un mal comportamiento del sistema.

El controlador propuesto se ha aplicado a un motor de induccién y se ha demostrado
que dicho controlador es estable en presencia de errores en el modelado de la inercia
del accionamiento y en presencia de perturbaciones en el par de carga, analizandose la
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respuesta dindmica del accionamiento en ambos casos.

Por ultimo las prestaciones del controlador se han mostrado mediante simulacion,
obteniéndose una notable mejora con respecto a los resultados obtenidos con el contro-
lador de Lyapunov propuesto en el Capitulo 3. En particular se obtiene error de seguimien-
to nulo en régimen permanente, un control desacoplado entre el flujo y la velocidad y una
buena robustez frente a los cambios en los parametros de la carga.



Capitulo 5

Control vectorial directo

5.1. Introduccidn

Existen dos soluciones tradicionales para controlar un motor de induccién con ori-
entacion al campo: el control vectorial indirecto y el control vectorial directo. El primero,
discutido en el apéndice F, tiene la ventaja de ser muy fécil de implantar. Sin embargo,
el hecho de ser un control en bucle abierto hace que sus prestaciones dinamicas no sean
optimas. En cambio, el controlador vectorial directo, aunque mas complejo de implantar
porque necesita una medida del flujo, presenta un buen comportamiento dindmico. Aqui
se demuestra que dicho comportamiento dindmico es similar al ofrecido por el contro-
lador Lyapunov-Integral.

El control vectorial directo se basa en el modelo del motor en ejes de flujo de rotor
presentado en el apéndice A. A través de un cambio de variable no lineal, las ecuaciones
de estado de la maquina, que originalmente son no lineales y dependientes del tiempo, se
transforman en lineales e independientes del tiempo. El sistema lineal resultante se con-
trola utilizando técnicas de control lineal clasico (Garcia Cerrada, 1991). Esta técnica es
en realidad una linealizacion entrada-estado, pero realizada de una manera ad-hoc, en lu-
gar de sistematicamente como se ha presentado en el capitulo 2. Seglin se mostrara en este
capitulo, el comportamiento del controlador vectorial directo es totalmente satisfactorio,
todo lo contrario al obtenido con el controlador mediante linealizacion entrada-salida sis-
temaético, el cual fue propuesto con posterioridad. Cabe preguntarse por tanto cuél es la
diferencia entre ambos controladores, pues en principio ambos usan la misma técnica de
linealizacion mediante una realimentacion no lineal. La diferencia estriba en que en el
controlador vectorial directo sélo se incluyen en las ecuaciones de linealizacion los tér-
minos no lineales y dependientes del tiempo de las ecuaciones de estado de las variables
eléctricas de la maquina, considerdndose la velocidad mecénica como un pardmetro. De
hecho la ecuacion del par, segin se verd mas adelante, es una relacién no lineal entre el
flujo y la corriente de par de la maquina, por lo que para realizar un control desacoplado
del par y del flujo, es necesario mantener este Gltimo constante (Marino et al., 1993).
Por el contrario, la linealizacion exacta sistematica realiza una transformacion no lineal
del sistema completo reduciéndolo a un sistema lineal en forma normal (Isidori, 1995),
es decir, incluye tanto los términos lineales como los no lineales en las ecuaciones de
transformacion, resultando como sistema lineal equivalente una cadena de integradores.
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Este hecho hace que las ecuaciones de la transformacion no lineal para linealizar exac-
tamente el sistema sean mucho méas complejas que las utilizadas en el control vectorial
directo. Esta complejidad hace que si en la implantacion en tiempo discreto no se tienen
en cuenta los efectos del muestreo en dichas ecuaciones no lineales, el error cometido al
mantenerlas constantes durante todo el periodo de muestreo es mucho mayor en el caso
de la linealizacion sistematica que en la ad-hoc del controlador vectorial, dando lugar a
un peor comportamiento del sistema.

En este capitulo, aparte de repasar la estrategia de disefio del control vectorial di-
recto, se pretende comparar sus prestaciones con las del controlador Lyapunov-Integral
presentado en el capitulo 4. En la seccion 5.2 se muestra el disefio del controlador. Para
poder comparar sus prestaciones con las del controlador Lyapunov-Integral, el contro-
lador vectorial directo se ha implantado usando un inversor fuente de tensién controlado
en corriente. En la seccién 5.3 se muestran los resultados de simulacion del controlador
propuesto. Con el fin de compararlo con el controlador Lyapunov-Integral, tanto las con-
stantes de tiempo del controlador como los transitorios de las referencias se han elegido
iguales a los usados en la simulacién del controlador Lyapunov-Integral. Por ultimo, en
la seccién 5.4 se muestran las similitudes y las diferencias entre el controlador vectorial
directo y el Lyapunov-Integral.

5.2. Disefo del controlador

Si se observa el modelo del motor en ejes d-q de flujo de rotor desarrollado en la
seccion A.2.3:

A % B
% ~—— —— 1
iy A s B iy F O ’u' )
gl | =|-9s A —Cur||ig|+|0 F lfd] (5.1)
Why D 0 E Why 0 o] L™
LIJquZO
d P
GR= ﬁ(me —m) (5.2)

se puede apreciar que existe un acoplamiento entre la corriente en eje q y el flujo de rotor.
Ademas el modelo depende de la velocidad del rotor y de ws, por lo que no es invariante
en el tiempo.

Si se define el siguiente cambio de variable no lineal en las entradas (Garcia Cerrada,
1991):

Vi = Uy + %igq (5.4)
s . Cor
Vgq = USq — F'gd - TLIJer (5.5)
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el modelo del motor se convierte en:

A X B
— — 7
; ity A 0 B][i, F O "’Vr“
Tl |[=[0 A O i |+]|0 F lvfd] (5.6)
Why D 0 EJ |Wh 0 of L
WRq =0
d P
Me = GWpqlSq (5.8)

en donde se puede apreciar que el sistema (5.6) es un sistema lineal e invariante en el
tiempo y que ademas la ecuacion de la corriente igq esta desacoplada del flujo Yg, y de
la corriente igd.l Por tanto se pueden aplicar técnicas de control lineal para disefiar los
controladores que gobiernen a cada uno de los subsistemas por separado. No obstante,
conviene destacar que la ecuacion de par (5.8) no es lineal, dando lugar a un acoplamiento
entre el flujo de rotor y la corriente de par igq. Por tanto, s6lo puede conseguirse un control
desacoplado entre flujo y par (o flujo y velocidad) si se mantiene constante el flujo de
rotor (Marino et al., 1993).

5.2.1. Disefio del control de flujo

La dinamica del flujo y la corriente en eje d vienen dadas por:

dligg| |A B

dt |why| |D E

Una alternativa de disefio que permite comparar este controlador con el Lyapunov-
Integral consiste en disefiar un controlador para el flujo, cuya salida sera la referencia de

la corriente igy,, y un controlador para la corriente. La ecuacion de flujo se reduce por
tanto a:

=
0

HS
Isg

|
Rd

Vsg (5.9)

d .
a%d = ERq + Digy, (5.10)

Si se afiade una integracion al controlador anterior para evitar errores en régimen
permanente, el sistema resultante es:

d LIJer E 0 LIJer D r
= 5.11
dt lfwad 1o [Jute] o] S (-11)
y la ecuacién del controlador seré:
igdr = K'UJ/(quRdr_l-lJer)dt+KPUJ (erdr_l-lJer) (5.12)

Siendo posible disefiar las ganancias Ky y Kpy mediante asignacion de polos, previa
conversioén del sistema (5.11) a tiempo discreto. De nuevo, en este trabajo se ha usado
para ello la funcidn pl ace desarrollada por el autor para la toolbox de control de Octave.

1Por esta razon a las ecuaciones (5.4) y (5.5) se les denomina ecuaciones de desacoplo.
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Disefio del controlador de corriente en eje d

La ecuacion de la corriente ig se puede expresar:

d. .
algd = Algd + Fng + Bl.IJer (513)

Si se realiza el cambio de variable:
tdy = V& B 5.14
sd = Vsd T £ Wrd (5.14)
la ecuacion de la corriente en eje d se reduce a:

d Hi ir r

alSd = AISd + FtSd (515)
Al igual que con el controlador de flujo, se puede afiadir una integracion al con-

trolador anterior para evitar errores en régimen permanente, con lo que el sistema se

convierte en:

d [ ig A 0Of | igy Fl.,
|5 | = e t 5.16
dt lf.gd L 0 lf.gd 0| (5.16)
y la ecuacion del controlador sera;
tyg = Kl/(igdr_igd)dt+KP (iSar —isq) (5.17)

Siendo posible disefiar las ganancias K; y Kp mediante asignacion de polos al igual que
con el controlador de flujo.

5.2.2. Disefio del controlador de velocidad

El controlador de velocidad se implanta de la misma manera que el controlador de
flujo, es decir, un regulador PI genera la referencia para el regulador de la corriente en
eje Q.

A partir de la ecuacion (5.7) se puede deducir un modelo en variables de estado para
la velocidad:

d P P
aQ)R—O-(A)R-l-Eme—ﬁmI (5.18)

en donde se considera al par motor me como la entrada al sistema y al par resistente m,
como una perturbacion. Si se amplia el sistema para incluir una integracién se obtiene:

i i
dler|_ |0 0ppert da|p _fa3|p, (5.19)
dt | fwr 1 0f |fwr 0 0
La ecuacidn del controlador serd por tanto:
Mer = Klw/(Q)Rr—U)R)dt+KPw(U)Rr—U)R) (5.20)

Siendo posible disefiar las ganancias K¢, y Kpy, mediante asignacion de polos.
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Cte. dominante | Cte. no dominante Kp Ki
Control flujo 0,25s 0,004 s 9,0539 | 38,6790
Control velocidad 0,125 s 0,02s 0,2827 | 1,9430

Cuadro 5.1: Constantes de tiempo en bucle cerrado y ganancias del controlador vectorial

Disefio del controlador de corriente en eje q

La salida del controlador de velocidad es la referencia del par motor que ha de generar
la maquina. A partir de la ecuacion (5.8) se puede calcular la referencia de corriente en

eje g como:
Mer

ISy, = (5.21)
dr GLIJE{d
La ecuacidn de la corriente en eje g se puede deducir de (5.6):
gir = Aif, + FVvE (5.22)
Sq — MSq Sq '

dt

Para eliminar el error en régimen permanente se puede afiadir una integracion, obtenién-

dose el sistema:
d | ig A 0] | it F
=0 = S+ | Vag (5.23)
dt | fig, 1 0] |/Sig 0

Que como se puede observar es idéntico al de la corriente en eje d (5.16). Por tanto puede
usarse en este caso el mismo controlador:

Vg =K [ (i, — i) dt K (i%, — i) (5.24)

Siendo posible disefiar las ganancias K; y Kp mediante asignacion de polos.

5.3. Resultados de simulacion

Con el objetivo de comparar las prestaciones del controlador vectorial directo prop-
uesto en esta seccion con el controlador Lyapunov-Integral mostrado en el capitulo 4 se ha
realizado una simulacion en las mismas condiciones que la realizada en la seccion 4.4.2.
Las ganancias del controlador vectorial se han calculado mediante asignacién de polos
usando la funcién pl ace de Octave. Estas ganancias, junto con las constantes de tiempo
en lazo cerrado, se muestran en la tabla 5.1. Ndtese que las ganancias se han disefiado
para que el controlador vectorial y el Lyapunov integral tengan las mismas constantes de
tiempo en lazo cerrado.

En la figura 5.1 se muestra el comportamiento del controlador cuando se somete al
motor al mismo transitorio que el utilizado para la simulacién del controlador Lyapunov-
Integral mostrado en la seccion 4.4.2. Si se compara con el resultado obtenido para el
controlador Lyapunov-Integral mostrado en la figura 4.2 se puede apreciar que el com-
portamiento es el mismo. En la figura 5.2 se muestra un detalle de la evolucion del sistema
sometido a perturbaciones. Como se puede apreciar si se compara con los resultados del
controlador Lyapunov-Integral mostrados en la figura 4.3, el comportamiento de ambos
controladores en esta situacion es también practicamente el mismo.
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Figura 5.1: Evolucion de las salidas del sistema. Eje x en seg. Eje y en Wby radg /s.
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Figura 5.2: Evolucion de las perturbaciones y de la velocidad (detalle). Eje x en seg. Eje y

en Wby radyg /s

5.4. Comparacion con el controlador Lyapunov-Integral

Como se ha mostrado en la seccién 5.3, el comportamiento ideal del controlador
vectorial es practicamente igual al del Lyapunov-Integral. En esta seccion se muestran
las similitudes y las diferencias entre ambos controladores.
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5.4.1. Controladores de corriente

Tanto el controlador vectorial como el Lyapunov-Integral se han disefiado usando un
inversor fuente de tensién controlado en corriente. En ambos casos el sistema a controlar
tiene la misma representacion en espacio de estado, tal como se puede apreciar si se
compara la ecuacion (3.77) con las ecuaciones (5.16) y (5.23). Ademas en ambos casos
se han disefiado las ganancias del controlador Pl para que el sistema en lazo cerrado tenga
situados sus polos en 250+/2 + %)j.z

La salida de los controladores de corriente es la tension desacoplada: vgy y vg, en
el controlador Lyapunov-Integral y tg, y vgq en el controlador vectorial. Comparando la
ecuacion (5.5) con (3.74) se puede observar que para el eje q la ecuacion de desacoplo es
la misma en ambos controladores. Si se sustituye (5.4) en (5.14) se obtiene la ecuacion
de desacoplo entre t; y ug:

Ws . B
tsg = Usg + F'gq + ELIJer (5.25)

que como se puede observar es igual a la ecuacién de desacoplo utilizada en el contro-
lador Lyapunov-Integral (3.73).

En consecuencia, tanto en el controlador vectorial como en el controlador Lyapunov-
Integral los controladores de corriente son idénticos.

5.4.2. Controladores de flujo y de velocidad

Tanto en el controlador vectorial como en el Lyapunov-Integral, los controladores de
flujo y de velocidad proporcionan las referencias de corriente en eje d y en eje q respec-
tivamente.® Si se supone que los controladores de corriente son ideales (infinitamemte
rapidos), se puede despreciar la dinamica del estator en el modelo del motor (5.1), con lo
que la dindmica del flujo se reduce a:

d .
aner = Digg + EYpg (5.26)
y la de la velocidad a:
d P P
EU)R—O-(A)R—FEme—EmI (5.27)
Me = GLIJerigq (5.28)

En el caso del control vectorial, las referencias de la corriente se calculan segun:
e = Kiu [ (Whor = Wha) 0t -+ Kou (Wb — bho) (529)
. 1
ngr = Gl (Klw/ (wrr — WR) dt + Kpg (WRry — wR)) (5.30)
WRg

En donde la Gltima ecuacién se ha obtenido sustituyendo (5.20) en (5.21). Como se puede
apreciar, dado que la ecuacion del flujo de rotor es lineal, se aplica un controlador Pl para
calcular la referencia de la corriente en eje d. Sin embargo, en el control de velocidad es

2Configuracion de Butterworth con una pulsacion natural no amortiguada de 250rad/s.
3En el controlador vectorial la generacion de la referencia de corriente en eje q se realiza mediante una
transformacion no lineal (5.21) a partir de la referencia de par proporcionada por el regulador de velocidad.
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necesario realizar una operacion adicional (G_q}g) para eliminar el término no lineal de
la ecuacion del par y linealizar asi el sistema. Al sistema lineal resultante se le aplica un
controlador PI. Las ganancias de los reguladores se calculan mediante asignacion de po-
los, de forma que las respuestas en lazo cerrado de los sistemas lineales sean las deseadas.
Conviene destacar que para calcular estas ganancias se ha obtenido previamente el sis-
tema equivalente en tiempo discreto de las ecuaciones (5.26) y (5.27) y se ha discretizado
el regulador.

En el caso del controlador Lyapunov-Integral, tal como se ha mostrado en la sec-
cioén 4.3.2, las referencias de la corriente vienen dadas por:

. 1 d
isgr = D [klll/(erdr — WRy) dt + (k1 + 11) (WRg, — Wha) — EWRg + a%dr] (5.31)

. 2]

ISqr = m |:k2|2/(('0Rr_0~)R) dt+(k2—|—|2) (OJRI‘_Q)R)

P d
+ ﬁml + aer] (5.32)

En la aplicacidn practica no se han tenido en cuenta ni las derivadas de las referencias ni
el par de carga, con lo que las ecuaciones (5.31) y (5.32) se reducen a:

. 1
Igdr = 5 [klll/(erdr - quRd) dt + (kl + |1) (LIJerr - LIJer) - ELIJer:| (5-33)
isq, = %&Rd [k2|2/(03Rr — WR) dt 4 (k2 + 12) (wry — wR)] (5.34)

Como se puede apreciar, cuando se aplica este controlador al sistema se produce una
cancelacion de los términos D y Eg, en el controlador de flujo y PG;JJE‘* en el controlador
de velocidad. Es decir, en este controlador, al contrario que en el controlador vectorial
directo, en donde s6lo se cancela el término no lineal de la ecuacion del par; se cancelan
todos los términos de las ecuaciones de la maquina, dando lugar al siguiente sistema en

lazo cerrado:

d
at (Wrar —WRa) = —k1|1/ (Wrdr — Wra) dt — (k1 + 11) (Wrg, — Wra) (5.35)

& (e om) = kol [ (@~ )8t (ko +12) (o3 — o) (5.36)

que, como se ha mostrado en la seccidn 4.2, tiene por solucién:

(Whay — Wha) = Crre™" +cp e™"! (5.37)
(WRy — WR) = C12€™ % +cppe™? (5.38)

siendo c11, C21, C12 Y C22 Cuatro constantes de integracion. En consecuencia el sistema en
lazo cerrado tendra sus polos en —k; y —I1 para el control de flujo y en —k, y —1, para
el control de velocidad.

En la tabla 5.2 se resumen las ecuaciones de los dos controladores. Como se puede
apreciar, los controladores de velocidad seran idénticos si se cumple que:

2
Kie = |<2|23J (5.39)
2]
Kpw = (k2 + |2) F (5.40)

Si el disefio de los reguladores Pl del controlador vectorial se hubiese realizado a partir
de las ecuaciones (5.26) y (5.27), en lugar de sus equivalentes en tiempo discreto, las
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Control de flujo

Vec. igdr = K'Uif(wkdr_wkd) dt + Kpy (LIJFer—LIJEd)

Ly-In. | i§, =& [Kal1 [ (Wha, — Wha) dt + (K1 + 1) (Wha, — Why) — EWRy]
Control de velocidad

Vec. iy, = gy (KioJ (Wrr — @R) dt + Kpg (00rr — wr))
Ly.-In. iy, = peurs [Kel2 f (@rr — 0R) dt + (ka + I2) (Rr = 6r))]

Cuadro 5.2: Ecuaciones de los controladores vectorial directo y Lyapunov-Integral

relaciones (5.39) y (5.40) se cumplirian, ya que la solucién al problema de la asignacion
de polos es Unica en este caso. Sin embargo, debido a que el disefio de los reguladores
PI del controlador vectorial se ha realizado a partir del equivalente en tiempo discreto de
las ecuaciones del sistema, las ganancias obtenidas para la version discreta del regulador
seran distintas. Por ejemplo, en las simulaciones realizadas los valores de k» € I, han sido
50 y 8 respectivamente. Por tanto, para que ambos controladores fuesen idénticos, Kj,
tendria que ser igual a 2 y Kp,, tendria que ser igual a 0,29. Como se puede comprobar
en latabla 5.1, los valores de K, Y Kpg, s0n 1,9430 y 0,2827 respectivamente. Por tanto,
aungue la estructura de ambos controladores es la misma, sus ganancias, aunque aproxi-
madamente iguales, no son idénticas, con lo que los controladores, no evolucionaran de
la misma manera. El controlador vectorial, debido a que en su disefio se ha tenido en
cuenta que el sistema se va a implantar en tiempo discreto, se comportara de una manera
marginalmente més parecida al disefio original.

Por otro lado, seguin se puede apreciar en la tabla 5.2, los controladores de flujo no
tienen la misma estructura, ya que, aunque se cumplan las relaciones:

Ky = kllll (5.41)

D
1

Key = (ki +1) 5 (5.42)
en el controlador Lyapunov-Integral se produce la cancelacion del término EWg,, que en
el controlador vectorial no se produce. Ademas, al igual que en el controlador de veloci-
dad, el hecho de disefiar las ganancias del controlador vectorial a partir del equivalente
en tiempo discreto de las ecuaciones de la maquina hace que las ganancias proporcional
e integral sean distintas. Por ejemplo, en las simulaciones realizadas ky = 250y |; = 4,
con lo que se tendria que cumplir que K,y fuese igual a 43,41 y Kpy, fuese igual a 11,03.
Aqui las diferencias son claras pues, como se puede apreciar en la tabla 5.1, los valores
que se han usado para Ky y Kpy han sido de 38,68 y 9,05 respectivamente.

A la vista de estos resultados, si se implantasen ambos controladores en tiempo con-
tinuo sin errores en los parametros y si se eligen los polos del controlador vectorial de
forma que coincidiesen con los del controlador Lyapunov-Integral, el comportamiento de
ambos sistemas sera idéntico. Sin embargo en la aplicacion en tiempo discreto o cuando
existen errores en los parametros o en el flujo de rotor, la cancelacion del término Epg,
y el hecho de no tener en cuenta que el sistema se va a implantar en tiempo discreto en el
controlador Lyapunov-Integral (5.31-5.32) puede provocar una degradacion en las presta-
ciones del sistema o incluso hacerlo inestable. De hecho, si en las simulaciones realizadas
en las secciones 4.4.2 y 5.3 se divide la inercia del accionamientoent = 12 s por 10 en
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lugar de por 5; el controlador Lyapunov-Integral presenta un comportamiento inestable,
mientras que el vectorial directo es capaz de afrontar con éxito dicha perturbacion en los
pardmetros de la carga.

5.5. Conclusiones

En este capitulo se ha presentado un controlador vectorial directo para un motor de in-
duccidn accionado mediante un inversor fuente de tension controlado por corriente. Se ha
mostrado que este controlador es una aproximacion ad-hoc al problema de convertir un
sistema no lineal y dependiente del tiempo, con dos lazos de control acoplados; en un sis-
tema lineal e invariante en el tiempo con sus dos lazos de control desacoplados. Para ello
se realiza una realimentacion no lineal disefiada ad-hoc en lugar de mediante un proceso
sistematico como el presentado en el capitulo 2. El disefio realizado se ha comparado con
el controlador Lyapunov-Integral desarrollado en el capitulo 4, el cual se basa en un pro-
ceso sisteméatico mediante el que se hace que una funcién de los errores de seguimiento y
sus integrales sea de Lyapunov. Se ha mostrado que las ecuaciones finales de ambos con-
troladores son muy parecidas, por lo que su comportamiento también es practicamente el
mismo. En definitiva se llega a resultados parecidos, s6lo que recorriendo dos caminos
totalmente distintos. Conviene destacar sin embargo que la transformacion no lineal para
linealizar el sistema realizada en el controlador vectorial es mas simple que la utilizada en
el controlador Lyapunov-Integral, por lo que el comportamiento del primero es un poco
mejor cuando se implanta el sistema en tiempo discreto o cuando existen errores en los
parametros.



Capitulo 6

Estimacion del flujo de rotor

6.1. Introduccidén

En todos los controladores propuestos en los capitulos 2, 3 'y 4 es necesario conocer
la magnitud del vector de flujo de rotor, ya que es una de las variables controladas por
el sistema. Ademas en las implantaciones en ejes de flujo de rotor es necesario conocer
también el angulo del vector de flujo para poder realizar el control en estas coordenadas.
Sin embargo tanto el mddulo como el angulo del vector de flujo de rotor son dificiles
de medir, por lo que han de ser estimados. En este capitulo se revisan varias alternativas
para la estimacion del flujo de rotor, mostrandose sus prestaciones cuando se implantan
con un controlador no lineal Lyapunov-Integral. En primer lugar, en la seccion 6.2, se
presentan dos estimadores de orden reducido en bucle abierto, uno en ejes de flujo de
rotor y otro en ejes de estator. La ventaja del primero es su simplicidad, pero al ser un
estimador no lineal, su discretizacion no puede realizarse de manera exacta. EIl estimador
en ejes de estator es mas complejo computacionalmente, pero en cambio si puede ser
discretizado exactamente en ciertas circunstancias. El hecho de que estos estimadores
sean de lazo abierto los hace muy sensibles a los pardmetros de la maquina. De éstos
parametros merece especial atencion la resistencia de rotor, que puede variar hasta un
100 % de su valor nominal durante la operacion de la maquina. Para evitar la degradacion
de las prestaciones de estos estimadores cuando la resistencia de rotor varia, en la sec-
cién 6.3 se explica un estimador para corregir su valor. En la seccion 6.4 se estudia un
estimador de flujo integrado con un controlador Lyapunov-Integral, en el que se define
una funcion de Lyapunov que hace tender a cero tanto los errores de seguimiento como
los errores de estimacion. Sin embargo los resultados obtenidos con este controlador son
peores que los obtenidos con los estimadores tradicionales mas el controlador Lyapunov-
Integral. Por Gltimo, en la seccion 6.5 se presenta un observador de orden reducido en
ejes de estator muy comuin en la literatura. Se descubre sin embargo que para su im-
plantacién es necesario recurrir a un cambio de variable dependiente de la velocidad, que
hace que su aplicacion sea problematica cuando se producen transitorios de velocidad con
aceleracion grande. Para solucionar este problema se propone una nueva implantacion en
tiempo discreto en la que no es necesario realizar ningiin cambio de variable, mostrdndose
mediante simulacion que se produce un buen comportamiento del conjunto controlador
y observador, incluso durante los transitorios de velocidad con aceleracion elevada.
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6.2. Estimadores de orden reducido en lazo abierto

Estos estimadores consisten en un simulador de las ecuaciones dinamicas de la maquina;
son simples y presentan una baja carga computacional. Su principal inconveniente radica
en una limitada (y no controlable) velocidad de convergenciay en una elevada sensibili-
dad a errores en los parametros de la maquina (Verghese y Sanders, 1988).

En primer lugar se presenta un estimador en ejes de flujo de rotor. Esta podria parecer
la solucion natural cuando el controlador se implanta en estos ejes. Sin embargo al ser un
estimador no lineal, su discretizacion no puede realizarse de manera exacta, por lo que
necesita una frecuencia de muestreo elevada si no se puede tolerar un error excesivo en
la estimacién. Una posible solucion consiste en usar un estimador expresado en ejes de
estator, siendo en este caso un sistema lineal' cuya discretizacion puede realizarse de
manera exacta.

Ambos estimadores son muy sensibles a los errores en los parametros de la maquina.
De todos ellos merece especial atencion la resistencia de rotor, que varia apreciablemente
durante la operacion del accionamiento. Por ello se propone el uso en tiempo real del
estimador de resistencia de rotor presentado en la Seccion 6.3. Sin embargo, conviene
destacar que segun algunos autores (Tzou, 1996), la variacion de la resistencia de rotor
solo es importante en motores de gran potencia, siendo insignificante en motores de baja
potencia (en el rango de un C.V.).

6.2.1. Estimador de orden reducido en ejes de flujo

Este estimador se basa en el modelo del motor en ejes de flujo presentado en la Sec-
cién A.2.3. A partir de la dltima fila de la ecuacion (A.14) se establece la ecuacion del
estimador del flujo en eje d (que en este sistema de referencia coincide con su médulo)
como: ;

dth = Digy +E Ry (6.1)

En donde el valor estimado se ha distinguido mediante el simbolo™(véase (I, por ejem-
plo).
La velocidad de giro del flujo se estima a partir de (A.17) segun:
N Dig,
Qs = OR + == (6.2)
Wrd
Integrando Gs se obtiene el angulo del vector de flujo (que coincide con el dngulo del eje
d en este sistema de referencia):

&:/@m 6.3)

La dindmica del error de estimacidn se puede obtener a partir de (A.14) y (6.1):

d AT r
a (BRg — Wra) = E (PRg — WRa) (6.4)

Por tanto el error de estimacion tiende a cero con una constante de tiempo igual a 1/E,
que segln se muestra en el Apéndice A es igual a —Fﬁ—g. Ademas, se puede demostrar
(Garcia Cerrada, 1991) que la componente en eje q del flujo de rotor wgq tiende a cero,
lo que garantiza la orientacion al campo del controlador.

1E| estimador se puede considerar lineal si se supone que la velocidad no varia apreciablemente dentro del
periodo de muestreo, de forma que se pueda considerar como un parametro.
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Implantacién en tiempo discreto

Como se puede apreciar en la ecuacion (6.2), el estimador propuesto no es lineal,
por lo que no se puede discretizar exactamente. En este trabajo se han realizado las in-
tegraciones necesarias para calcular el flujo de rotor Qg y del angulo Bs segtin la regla
rectangular:

N dr
Uk = W+ (T4 ) ™ ©5)

(és)k+1 = (és)k+(638)kTs (6.6)

6.2.2. Estimador de orden reducido en ejes de estator

Este estimador est4 basado en el modelo del motor en ejes de estator, presentado en
la Seccion A.2.2. Teniendo en cuenta las dos Gltimas filas del modelo del motor (A.10)
se puede establecer un estimador para el vector de flujo como:

o el S R A
dt [ @, wr E ||k 0 Dj |ig
La ecuacion (6.7) se puede escribir de forma compleja segin:
a b
9 =-TE+ i) 4+ D1 (68)

dt
La dinamica del error de estimacion se puede obtener a partir de (A.10) y (6.7):

d [fu;d —w;d] _ lE —wR] [@sz — Wi

- = (6.9)
dt LIJqu - l~|-’qu OR E qu - l‘IJqu

Por tanto el error de estimacion tendera a cero también segun la constante de tiempo 1/E.

Implantacién en tiempo discreto

Como se puede apreciar en (6.7), si la velocidad del rotor wg es constante, el esti-
mador expresado en ejes de estator se puede considerar lineal e invariante en el tiempo.
En este caso el estimador se puede discretizar exactamente. Como las entradas del esti-
mador son las corrientes y éstas cuando el motor se alimenta con un inversor fuente de
tension evolucionan siguiendo exponenciales, es mas apropiado usar una discretizacion
que considere que las entradas evolucionan segun un retenedor de primer orden (Zamora
Macho, 1997). En este caso la ecuacién (6.8) expresada en tiempo discreto es:

(), =™ (W), 2 (4 o (1-o7) ) @)

—

-3 (1 (1-e™)) @, 610)

En donde:

s = eFTs (cos(wrTs) + jsin(wrTs)) (6.11)

y Ts es el periodo de muestreo.
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Figura 6.1: Evolucion del flujo de rotor estimado y de la velocidad. Estimador en ejes de
rotor.

6.2.3. Resultados de simulacion

Para evaluar las prestaciones de los dos estimadores propuestos, se han realizado
varias simulaciones de los estimadores desarrollados en esta seccion junto con el con-
trolador Lyapunov-Integral desarrollado en la Seccion 4.3. Las simulaciones se han re-
alizado sobre el mismo motor de 250 W usado en la Seccion 4.4.2 y bajo las mismas
condiciones. Las ganancias del controlador Lyapunov-Integral se han elegido: k; = 100,
I, =4, |(2=50y|2=8.

En primer lugar se ha realizado una simulacién usando un inversor fuente de tension
controlado en corriente. Como regulador de corriente se ha implantado un PI con una
pulsacién natural no amortiguada de 250rad /s y un factor de amortiguamiento de % El
periodo de muestreo del controlador y del estimador ha sido de 1 ms. En la figura 6.1 se
muestran los resultados para el estimador implantado en ejes de rotor desarrollado en la
Seccion 6.2.1y en la figura 6.2 se muestran los resultados obtenidos cuando se implanta
el estimador en ejes de estator desarrollado en la Seccion 6.2.2. Como se puede apreciar
en las figuras, la simulacion ha consistido en un cambio de sentido de giro con baja
aceleracion desdet = 3 s hastat = 6 s, seguido de otro cambio de sentido de giro con alta
aceleracion desde t = 7 s hastat = 7,5 s. En ambos casos se produce error significativo
en régimen permanente ain cuando no existen errores en los pardmetros. Concretamente
el error cometido en el estimador en ejes de rotor es de 5,05% Yy el cometido por el
estimador en ejes de estator es de un 4,25 %. Por tanto, teniendo en cuenta que la mejora
no es muy significativa, puede no estar justificado en la mayoria de las aplicaciones el
uso del estimador en ejes de estator, pues su carga computacional es mucho mas elevada.

Para mostrar la sensibilidad de los estimadores con respecto a la resistencia de rotor,
se ha variado ésta linealmente desde su valor nominal ent = 8 s hasta un 150 % de dicho
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Figura 6.2: Evolucién del flujo de rotor estimado y de la velocidad. Estimador en ejes de
estator.

valor nominal ent = 9,5 s, produciéndose dos nuevos cambios de sentido de giro para
mostrar la respuesta transitoria del estimador cuando varia Rg. El primer cambio de senti-
do de giro se ha producidoent = 8,5 s, cuando la resistencia esta todavia incrementando
su valor y el segundo en t = 10's, cuando el valor de la resistencia es ya constante. En
ambos casos el error cometido por el estimador es sélo apreciable en régimen transitorio
de la velocidad, siendo ademas proporcional al error en Rg.

Por Gltimo ent = 13 s se ha realizado un incremento el par de carga desde 0,001 _N™ ¢

radg /s
hasta 0,003-NM ¢, pudiéndose apreciar que dicho cambio produce también un error

radg /s
significativo en la estimacion del flujo.

Se ha comprobado que los errores que se producen en régimen permanente en los
estimadores son debidos principalmente al retraso introducido por los controladores de
corriente del inversor fuente de tensién controlado en corriente. En la figura 6.3 se mues-
tra una simulacién del controlador con el estimador en ejes de rotor, realizada en las
mismas condiciones que la de la figura 6.1 salvo que se ha usado un inversor fuente de
corriente. Como se puede apreciar el comportamiento mejora notablemente, siendo el
error en régimen permanente de un 0,46 % (0,31 % para el estimador en ejes de estator).
Una alternativa al uso de un inversor fuente de corriente es el aumento de la velocidad
de los reguladores de corriente del inversor fuente de tensidn controlado en corriente,
lo cual solo puede realizarse con un aumento simultaneo de la frecuencia de muestreo.
En la figura 6.4 se muestra una simulacion del accionamiento con el estimador en ejes
de flujo de rotor realizada en las mismas condiciones que la de la figura 6.1, salvo que
se ha usado un regulador de corriente Pl con una pulsacion natural no amortiguada de
500rad/2 2 y que el periodo de muestreo es de 0,5 ms. Como se puede apreciar el error
en régimen permanente no es muy elevado, concretamente un 1,3 % para el estimador en

2E| factor de amortiguamiento sigue siendo igual a %
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Figura 6.3: Evolucion del flujo de rotor estimado y de la velocidad. Estimador en ejes de
flujo de rotor con inversor fuente de corriente.

ejes de flujo de rotor y un 1,1 % para el estimador en ejes de estator.

6.3. Estimador de la resistencia del rotor

Los estimadores en lazo abierto descritos en las secciones 6.2.1 y 6.2.2 son muy
sensibles a las variaciones en la resistencia del rotor. En este trabajo, para mejorar la
robustez del controlador, se ha usado el estimador de resistencia de rotor presentado
en (Garcia-Cerrada y Zamora, 1997), que se basa en un modelo de regresion lineal del
motor. A continuacion se muestran los pasos fundamentales del algoritmo de estimacion.
Los detalles se pueden estudiar mejor en (Zamora Macho, 1997), donde también se ofrece
un estudio de la sensibilidad del algoritmo.

En la seccion A.3.2 se demuestra que el modelo estandar del motor de induccién en
coordenadas de estator se puede escribir como:

a
— 1
Vl—ij/\‘lldtz RR (I—/Vﬂt) (6.12)
R
donde:
s 5 d_g
%= Rt~ Ls 1% (6.14)

Este modelo formado por las ecuaciones (6.12)—(6.14) sera el usado para la estimacion de
la resistencia de rotor. Claramente Ry es un escalar que relaciona los nimeros complejos
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Figura 6.4: Evolucién del flujo de rotor estimado y de la velocidad. Estimador en ejes de
flujo de rotor con inversor fuente de tensién y Ts = 0,5 ms.

U eV, los cuales son independientes de Rg. Por tanto es posible calcular la resistencia del
rotor como el cociente de los médulos de ambos nimeros complejos. Nétese que las in-
tegrales y las derivadas necesarias en las ecuaciones (6.12)—(6.14) pueden ser calculadas
mediante filtros paso-banda en variables de estado. En (Garcia-Cerrada et al., 1994) se
demuestra que s6lo es necesario tener en cuenta el primer arménico de las corrientes y
tensiones del motor, pues es el Gnico que posee informacion significativa acerca de la
resistencia del rotor. Ndtese también que ha de medirse la velocidad del rotor wg.

El ruido presente en el calculo directo de Rg se puede atenuar mediante un prome-
diado de los valores calculados de Rg. En (Zamora Macho, 1997) se propone el uso de
un algoritmo de minimos cuadrados totales (TLS) con este propdsito. Como salida del
modelo de regresion se considera el nimero complejo ¥y como regresor se considera el
complejo U. En cada periodo de muestreo se definen dos vectores columna, que contienen
las muestras promediadas de los médulos de cada uno de estos nimeros complejos:

- . T
uk=(1_>\)1/2[ O] AY2[Ty] - AT - ] (6.15)
N . T
¥ = (1_)\)1/2[ Bl AY2Fce] - A2Fi] - ] (6.16)

en donde i varia desde O hasta k y A es el factor de olvido, que es un nimero entre cero y
uno. Un valor de A igual a cero se corresponde con el calculo directo de la resistencia de
rotor en cada periodo de muestreo, mientras que el nimero de muestras tenidas en cuenta
en el promediado se incrementa cuando A se acerca a uno.

Si la variacion de Rg se puede despreciar en la ventana de promediado, se puede
definir un modelo de regresion lineal para TLS como (Huffel y Vandewalle, 1991):

—
-

Vi + Eqy = Rrc(Ui + Egy) (6.17)



84

Estimacion del flujo de rotor

en donde Eak y Eg Jk Son dos vectores que contienen los errores en el periodo de muestreo
k. Notese que los errores se consideran tanto en las medidas de las entradas como de
las salidas en la aplicacion de TLS. La funcion de coste minimizada en TLS es el error
cuadréatico ponderado:

o, 2

Vk”
02
o ]

(6.18)

donde H X H representa la norma-2 del vector X. Si esta funcién se minimiza, la estimacion
de la resistencia de rotor resulta:

(6.19)

Con el objeto de calcular la norma-2 de los vectores Yy y Ui en tiempo real de forma
eficiente, es necesario usar un método recursivo. Sin embargo sélo se puede usar una
formulacién recursiva para el calculo de la norma-2 al cuadrado segin:

HukH 1- )\)|Uk|2+)\HUk 1“ (6.20)
Hka (L= N5+ - 1H (6.21)

en donde se puede apreciar que el factor de olvido A determina la constante de tiempo 1
de la ventana exponencial aplicada a i e y/? segun:

Ts
__ T 22
=" (6.22)

siendo Ts el periodo de muestreo.
Una medida util de la exactitud de la estimacion es el factor de correlacion r definido
como:

NARET

Y, Uk

M = (6.23)

O |7

en donde VkT Uy es el producto escalar entre Uy y Yy, que se puede calcular recursivamente
segun:

Y Ok = (1= N 0Tk + AV 1Ok (6.24)
Este coeficiente de correlacion no es mas que el coseno del angulo formado por los vec-
tores Uy y Yx. Este angulo ha de ser cero si ambos vectores columna estan relacionados
exactamente por un escalar: la resistencia de rotor. La estimacion serd mejor cuanto méas
cerca de la unidad esté el factor de correlacion. Este factor se ha usado para decidir si el
valor de la resistencia de rotor ha de ser actualizado en el periodo de muestreo k.

6.3.1. Resultados de simulacion

Para validar las prestaciones del estimador de resistencia de rotor se han realizado
una serie de simulaciones del estimador junto con el controlador Lyapunov-Integral de-
sarrollado en la Seccion 4.3 con el estimador del flujo de orden reducido en ejes de flujo
de rotor mostrado en la Seccion 6.2.1. Para ilustrar la mejora obtenida se ha realizado una
simulacion en las mismas condiciones que la mostrada en la figura 6.4 de la seccion 6.2.3,
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Figura 6.5: Evolucién del flujo de rotor estimado y de la velocidad. Estimador en ejes de
flujo de rotor con inversor fuente de tension, estimador de Rr y Ts = 0,5 ms.

pero incluyendo el estimador de resistencia de rotor desarrollado en esta seccion. El fac-
tor de olvido elegido ha sido A = 0,995, lo que equivale a una constante de tiempo de la
ventana exponencial de T = 100 ms. Ademas el valor estimado de Rg s6lo se ha actual-
izado cuando el factor de correlacion ry ha sido mayor de 0,85. Conviene destacar que
esta es la primera vez que se simula el estimador de resistencia de rotor en lazo cerrado
junto con un estimador de flujo y un controlador no lineal, ya que en (Zamora Macho,
1997) s6lo se ofrecen resultados de una ejecucion en batch del algoritmo.

Como se puede apreciar en la figura 6.5 la mejora de la estimacion del flujo con
respecto a la obtenida cuando no se estima la resistencia es notable. Comparese para ello
la figura 6.5 con la figura 6.4. Sin embargo aln se produce un error durante el transitorio
de velocidad producido en t = 8,5s. Segln se muestra en la figura 6.6, el estimador
de resistencia de rotor sélo ofrece resultados aceptables durante el régimen permanente
de la maquina. Debido a esto, durante los transitorios no se actualiza el valor de Rg en
las ecuaciones del estimador ni en las ecuaciones del controlador,® tal como se puede
apreciar en la figura 6.6, en donde junto con el factor de correlacién se muestra una
variable cuyo valor es uno cuando se actualizan los parametros del controlador y cero
en caso contrario. Conviene destacar que, teniendo en cuenta que las variaciones de la
resistencia del rotor en una situacion real son mucho mas lentas que en la simulacion
realizada, en la mayoria de las aplicaciones reales no se producird un excesivo error en la
estimacion del flujo.

Por dltimo, es necesario resaltar que el estimador presenta un error elevado cuando
el par de carga es pequefio. Este error es debido a que a bajo par de carga el estimador
es muy sensible a los errores en la medida de velocidad (Zamora Macho, 1997). En

3Ademés durante los dos primeros segundos tampoco se usa el valor estimado de Rg para evitar el transitorio
de arranque.
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Figura 6.6: Evolucion de la estimacion de R, de su factor de correlacion y de la actual-
izacién de los pardmetros.

la figura 6.6 se puede apreciar que hasta t = 13 s existe un pequefio error en Rg, ya
que durante todo ese tiempo el par de carga vale m; =0 OOlraﬂm/sz. Sin embargo a
partir det = 13 s el par vale m; = 0,003 ra’;m/sz, con lo que la estimacién de Rg mejora
notablemente.

6.4. Estimador de flujo de rotor integrado con un con-
trolador Lyapunov-Integral en ejes de flujo

El principio de separacion (Kailath, 1980) no es aplicable a los sistemas no lineales.
Por tanto puede ser cuestionable la estabilidad de un controlador no lineal mediante real-
imentacion del estado cuando se usa un observador para obtener el valor de las variables
de estado* . En (Marino et al., 1996) y en (Dawson et al., 1998) se propone el disefio
conjunto del estimador y el controlador, definiéndose una funcién de Lyapunov que ase-
gure que tanto los errores de seguimiento como los errores de estimacion tiendan a cero
exponencialmente.

En (Marino et al., 1995) se utiliza un controlador de Lyapunov implantado en ejes
de estator integrado con un estimador de flujo de rotor de orden reducido implantado
también en ejes de estator. En esta seccidn se presenta un disefio simular, pero integrando
el controlador Lyapunov-Integral presentado en el Capitulo 4 junto con un estimador
de flujo de rotor de orden reducido implantado en ejes de flujo basado en el que se ha
presentado en la seccion 6.2.1. Mediante una funcion de Lyapunov se asegura que tanto
los errores de seguimiento del flujo de rotor y de la velocidad como el error de estimacion

40 de algunas de ellas en caso de usarse un observador de orden reducido.
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del flujo de rotor tiendan a cero exponencialmente.
Se definen el error de seguimiento del flujo estimado y el error de seguimiento de la
velocidad segun:

Y1 = QRa — (WRa)y (6.25)
Y2 =GR — WRy (6.26)

Si se establece la misma candidata a funcion de Lyapunov de la seccion 4.2 (eq. 4.4):

Vi = %2 (yi 41 / §i dt)2 (6.27)

y si se calcula su derivada, aplicando (6.1), (4.32) y (4.33) se obtiene:
d v 7, i r d r o]
gi= |1/Y1 dt ) { Disg +EQrg — 5 (Wra)y + 1251 ) +
- - P ror d
Jot 1y / Foct) (55 (GUksilg—m1) — (@), ) (6:28)

Donde se aprecia que en el segundo término aparece el valor de flujo, del cual sélo se
posee una estimacion. Si se define el error de estimacion del flujo Qirg como:

Prd = Prd — WRd (6.29)

se puede sustituir el valor del flujo por Wrq = (Prg — Prg en (6.28), obteniéndose:
d ~ ~ or r d r ~
th: y1+|]_/y1dt DISd+El1JRd_a(qJRd)r+Ilyl +
. _ P . d -
YZ+|2/YZdt ﬁ(Gdelsq—ml)—a(wR)r‘i"ZYZ —
- - P .
(y2+ I, / 7> dt) 5 GUkaily  (6.30

En el Capitulo 4 se ha mostrado que mediante el uso de un inversor de corriente se pueden
forzar las corrientes ig, e ig, de forma que la derivada de Vi sea semidefinida negativa. En
cambio en la ecuacion (6.30) se puede apreciar que el ultimo término de la derivada de
V; contiene el error de estimacion del flujo de rotor Qi el cual es desconocido, lo que
impide garantizar que %Vt sea semidefinida negativa. Para eliminar este Gltimo término
de la ecuacion (6.30) se puede definir un nuevo estimador de flujo de rotor:

ddpy
dt

. - - P ..

en donde A > 0 es un pardmetro que permite ajustar la influencia de la compensacion. Si
se define una candidata a funcion de Lyapunov que contenga el error de estimacion del

flujo de rotor:
2
()71-1- |1/)71dt) + ()72+ Iz/yzdt>

1 2

Vt:E

+s (and)Z] (6.32)
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su derivada tiene por expresion:

d - -
th = (y1+ |1/y1dt> .

. . N P . d .
(Dugd +EQRg +A (yz + |2/y2 dt) Eeugq — amgd, + Ilyl) +

+ ()72+ |2/)72dt) .
E(qur is —m|)—g(wR) + 1292 ) = )72+|2/)72dt EGlIJRdir +
23 7 PRdlsa ar\Rr 53 CWraisq
1 - N P ..
+ 5 Uk (Eq-’er +A <Y2+ I / 2 dt) Eeugq) (6.33)

Donde se ha sustituido la derivada de Jirq por su valor:

dy o 4o
it Rd—dtllJRd—dtllJRd—

. . - P .. .

P ..
=EQrg+A ()72 + |2/)72 dt> Eeugq (6.34)

Simplificando y agrupando términos en (6.33) se obtiene:
d N N . d -
th = (y]_+|1/y]_dt) (Dlgd+E¢er—alerdr+llyl> +

+ ()72+|2/)72dt) :

P . d . - - P .

(ﬁ (GRgisg—mi) — a(wR)r + 1292+ A (y1 + |1/y1 dt) §G|Eq> +
E

5 (DRa)*  (6.35)

Si se disefia un controlador que fuerce las corrientes ig e i, para que se cumpla:

~ - . d .

. - P - d .
—ke | Y2+ I2/y2 dt) =235 (GPRaisq —mi) - g (@R)r + 1292+

. - P .
+A (y1+ Il/yl dt) ﬁeugq (6.37)
La derivada de V; valdra:

d 2 2 1
aVt =k ()71 + |1/)71 dt) —ko ()72 -+ |2/)72 dt) + XELIJ%d (6.38)

que, teniendo en cuenta que E = —E—s €S menor que cero, garantiza la convergencia ex-
ponencial del valor estimado del flujo de rotor y de la velocidad a sus referencias y del
estimador de flujo de rotor al valor real de éste.

Las ecuaciones del controlador se deducen de (6.36) y (6.37):

—kq (J1 + 11 f§1dt) — 11§72 — EQRy + S0
it = 1 (Y1 + 11 [¥1dt) D1Y1 DRy + 5t PRar (6.39)

i —ks ()72 + |2f72 dt) — oy + %(Q)R)r + %ml
. %G (PRg + A (F1+ 12f¥1dt))

(6.40)
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Figura 6.7: Evolucion del flujo de rotor estimado y de la velocidad. Estimador integrado
con el controlador Lyapunov-Integral. Ts = 0,5 ms.

donde se puede apreciar que el término §; + 11 f¥1 dt es comln a ambas ecuaciones, lo
gue provocara un cierto acoplamiento entre ambos bucles de control.

6.4.1. Resultados de simulacion

Para evaluar las prestaciones del controlador propuesto se ha realizado una simu-
lacion en las mismas condiciones que la realizada para el estimador en ejes de flujo de
rotor mostrada en la figura 6.4 de la seccién 6.2.3, pero sustituyendo en el estimador la
ecuacion (6.1) por (6.31) y en el controlador la segunda fila de la ecuacion (4.42) por
(6.40).

En la figura 6.7 se muestra la evolucion de la estimacion del flujo para A = 0,0001,
pudiéndose apreciar que el comportamiento es peor que en el estimador convencional
mostrado en la figura 6.4, especialmente en los pasos por cero de la velocidad cuando
la aceleracidn es alta. Si se hace A = 0,001, el sistema se hace inestable precisamente
en el primer paso por cero de la velocidad con alta aceleracién (t = 7,25s) y si se hace
A = 0,00001 el comportamiento del sistema es practicamente el mismo que el obtenido
por el estimador convencional, mostrado en la figura 6.4. En (Marino et al., 1996) se
hace A = 0,00001, sin embargo en este trabajo se ha optado por usar el estimador en ejes
de flujo de rotor convencional, ya que usar dicho valor de A es practicamente lo mismo
que no usar nada,® con lo que no se justifica el mayor coste computacional del estimador
integrado con el controlador mostrado en esta seccion.

SVéanse las ecuaciones (6.31) y (6.40).
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6.5. Observador de orden reducido en ejes de estator

Como se ha visto en la Seccidn 6.2, al ser los estimadores propuestos sistemas en lazo
abierto, se producen errores apreciables en la estimacion del flujo de rotor en presencia
de errores en los parametros. En la Seccidn 6.3 se ha disefiado un estimador de resistencia
de rotor, mostrandose que su aplicacion junto con el estimador de flujo proporciona re-
sultados satisfactorios, aun cuando existan variaciones en la resistencia de rotor debidos
al calentamiento de la maquina. En esta seccion se presenta como alternativa el uso de
un observador para el flujo de rotor, que al ser una solucién en bucle cerrado promete ser
mas robusta frente a cambios en los pardmetros de la maquina. Aun asi, dicho observador
puede ser inestable cuando la variacidn de la resistencia de rotor sea elevada, tal como se

mostrara en la seccién 6.5.5

6.5.1. Disefio del observador

Se parte del modelo en ejes de estator de la maquina presentado en la seccion A.2.2:6

a X B
- ~ ~— " ——
ig, A 0] B Cur] i F o]
dfigg | _|0 A|-Cwr B |]i§ OFlugd]
dt {ygq| [D O] E  —ux| |wgg| |0 O] |ug
Wrq 0 D| ur E Wrq 0 0
dd—Q:R=%(me—m|)

Me = G(WRqidq — WRqlsa)

(6.41)

(6.42)
(6.43)

donde se puede apreciar que las Unicas variables de estado accesibles son las corri-

entes de estator.

Se puede plantear un observador de orden reducido del flujo partiendo de las dos
Gltimas filas de (6.41) y afladiendo un término de realimentacion (Verghese y Sanders,

1988):
d |Gra| _|D O |igy n E —ur| [P
dt Qng 0 D igq wr E

Rq

+K(f () -f@R) 649

en donde f () es una funcion del flujo, f ("Iﬁg) es una funcién del flujo estimado y K

es una matriz de ganancias.

Para obtener la funcion f (%) puede usarse la dindmica de las corrientes, que viene

dada por la ecuacion:

e
d |igy

d A 0 |ig B Cur| |Wkg
][0 Al Lew SRRl

Xl

7

Usq
S

Usq |

(6.45)

agrupando los términos que pueden obtenerse a partir de las medidas, se puede escribir:

d [igg] A o] figa] [F o] Jusa] _
dt|ig,| [0 A|lig] [0 F][ug

B

Cur
B | |Wh]

s
Rd

(6.46)

6N6tese que a las matrices de la ecuacion de estado de la maquina se les ha denominado 4 y ‘B. Estas no

han de confundirse con los parametros Ay B de la maquina.
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Si se define f (k) como:

f( ;):l ° C‘*’R] [‘“Ed] (6.47)

yf(" )como:
f(A)=| B Cox||¥k 6.48
(W)= co. 8| los (6.48)

la ecuacion (6.44) se convierte en:
d [Bra| _ |D O] |igg 4 E —or| |
dt 0 D |§q wr E L|J%q

g
ck(]| B CoR||URa|_| B COR| keI ) (649
—Cor B Rq —Cuwr B | |WRg

La dinamica del error de estimacion & = ~§ — @ viene dada por:

d (lE — R
—E=
dt WR E

que como se puede apreciar depende de la velocidad del rotor. Por tanto si se desea que
los polos del observador estén situados en una posicion fija, independiente de wg, ha de
calcularse la ganancia del observador K para cada punto de trabajo del motor (Merghese
y Sanders, 1988). Este célculo se puede hacer, por ejemplo, usando la funcién pl ace de
MATLAB y almacenando los resultados en una tabla, obteniéndose los valores de K en
el observador en tiempo real mediante interpolacion (Garcia Cerrada, 1991) o bien se
puede buscar una expresion analitica de K que pueda ser usada en tiempo real. Para ello
no hay més que calcular los autovalores de la matriz 4. y obtener el valor de K que sitle
los autovalores en la posicidn deseada. Dicha expresion no ha de ser muy compleja con
vistas a su aplicacion en tiempo real en un microprocesador.

Hasta ahora no se ha dado ningun valor a la ganancia K. Si se elige K = ki1, la
dinédmica del error vendré dada por:

—+

Ae

A

+K

B C“)RDé (6.50)
—Cur B

E+kiB - k;C
Eé’_ +kg R + ki1Cor g (6.51)
dt wr — kiCwr E+kB
y los autovalores de esta matriz tienen por expresion:
E +Bky £ 0/ —1+ 2Cky — C2K¢ (6.52)

en donde se puede apreciar que se fijan simultdneamente la parte real y la parte imaginaria
de los autovalores. Es mejor tener un grado de libertad adicional que permita situar los
dos autovalores conjugados en cualquier posicion del plano complejo. Para ello se elige

K= [{g —k‘f] , con lo que la dinamica del error sera ahora:

E +Bki +Ckowr  —wr — Bka + Ckiwr

(6.53)
R+ Bky —Ckiwr  E + Bky + Ckatr

d,_
dt
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y en este caso los autovalores de la matriz vienen dados por:

E+By+Chotr = |/ (2BCkik, — 2Bky) o —B23— (1-2Cki +C2K) wf  (6.54)

en donde se puede apreciar que ahora existen dos grados de libertad que permiten situar
de forma independiente la parte real y la parte imaginaria de los dos autovalores con-
jugados en cualquier posicion del plano complejo. Si se desea situarlos en el eje real
(autovalor = —P;) los valores de ki y ko seran:

_E+Pr +Ck20~)R

ky = : (6.55)
B E P
Ky = — R +CEwr + CurPr (6.56)
B2 +C2u4

Si se desean situar en el plano complejo (autovalor = —P; £+ +/—P), los valores de k1 y
ko tendran la siguiente expresion:

K E 4+ Ckowr + Pr
1= —#
—2B3wRr — 2B?CE wR — 2B2CwrPr — 2BC20 — 2C3E i — 2C3 WPy
ke = 4 202 +
2 (B*+ Cuy} + 2B2C20)
2, /BSPi + 2B4C26RP: + BLCAGAP,
; (6.57)
2 (B* 4+ C4wh + 2B2C2wR)

en donde se observa que la implantacién en tiempo real del observador cuando se sitdan
los polos fuera del eje real sera problematica debido a la complejidad del calculo de k.’
Ademas tal como se verd en la Seccion 6.5.3 el situar a los polos del observador sobre el
eje real simplifica también enormemente los célculos del observador en tiempo discreto.
Por tanto en este trabajo se van a situar siempre los polos del observador en el eje real.
Ademas estos polos han de ser mucho mas rapidos que los del controlador para evitar
que la dindmica del observador interaccione con la del controlador.

6.5.2. Aplicacion del observador

En la seccién 6.5.1 se ha obtenido la ecuacién dindmica de un observador de flujo de

estator de orden reducido:
i3 E -
S0+ R
I3q WR E

d o] [ 0
at [g5,| |0 D
S S
wi (]| B CeR| YRl | B COR|IURI) (6 5)
—Cur B Rq —Cur B qJRq

para poder realimentar el valor real del flujo, es necesario usar la dinamica de las corri-
entes. Aplicando (6.46) la ecuacién anterior se reduce a:
—-Cwr B ?eq

0 D igq wr E Eq
(9 fRa] _[A o] [ik] _[F o] Jug (659)
dt[ig,| |0 Al[ig] [0 F]|ug '

Salvo que se calculen los valores de K previamente y luego se use alguna técnica de interpolacion en la
aplicacién en tiempo real.

S
Rd+

s
Rq

d
dt

S S
Rd Rd

N +
(b
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sin embargo no es deseable realimentar la derivada de las corrientes, puesto que la ob-
tencion de ésta es muy sensible al ruido de alta frecuencia. (\erghese y Sanders, 1988)
propone evitar la medida de la derivada de la corriente mediante un cambio de variable.
Reordenando la ecuacion anterior se obtiene:

S

Rd

d [Dkq d |[ig E -ur B Cur
dt l %q] dt [ng wr E —-Cur B LIJEQq

D 0 A ol [ig F ool [ug
! el el e

0 D 0 A
si se sumay se resta en la ecuacion anterior el término:
) <

E —our
WR E
7=103 +Kme (6.62)

se puede definir el siguiente cambio de variable:
) ligdl B
iS
Sq

F O |ugy
=9 [] o

Sq

+

+K

S

Isg
iS
Sq

B Cwr

+K
—Cur B

(6.61)

La ecuacidn del observador en esta nueva variable se expresa:

(e Eelen (3
(s el )

siseelige K= ['Ig ‘k'f] y se agrupan los términos de la ecuacion anterior se obtiene como

ecuacion del observador en tiempo continuo la siguiente expresion:

A0

K
* 0 A

1S
Isg

o +K
i34

A
d__ | E+Bki+Cher  —wr—Bkz+Chir|
dt”  |wr+Bky—Ckiwr  E +Bks +Ckotr
B1 B2
——f ——f
- S _ iS
i Fkq Fko Usd B211 B212 ) Igd (664)
Fko Fkp Ugq B212  B211 I3
siendo:
B211 = D+ (A—E)ky + (1—2Ckq)kowr + B(k3—k?) (6.65)
B217 = (A—E ko — 2Bkikp 4 (Cky —1)kgwr — Ck3ar (6.66)

Conviene destacar que en el cambio de variable realizado en (6.62) solo es valido si la
ganancia K es constante, aungue esto no se menciona en (\Verghese y Sanders, 1988). Sin
embargo, segun se ha visto en la seccion 6.5.1, para mantener los polos independientes
de la velocidad se ha disefiado K como una funcion de la velocidad del rotor (6.56).
Por tanto, en los accionamientos en los que la aceleracidn sea elevada, la aplicacion del
observador propuesto serd problematica, pudiendo incluso llegar a ser inestable, tal como
se muestra en la Seccion 6.5.5.
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6.5.3. Implantacion del observador en tiempo discreto.

El modelo en tiempo continuo obtenido en la seccidn anterior, propuesto en (Verghese
y Sanders, 1988), puede expresarse en tiempo discreto segun:

D1 =F @+ G V), (6.67)
@) = (Br), + (KT§), (6.68)
con.
Uy
U= |5 (6.69)
Isq
i39.0

Si se usa un retenedor de orden cero para las medidas de tensiones y corrientes, las
matrices del modelo en tiempo discreto se pueden calcular seguin:

F =e7Ts (6.70)
Ts
G= /0 e Bds (6.71)
siendo:
B = [B1, B2] (6.72)

Tal como se puede apreciar en la ecuacion (6.64) la matriz 4 es simétrica, es decir:
A=al+pJ (6.73)

por lo que se puede demostrar que (Arrowsmith y Place, 1982):
F = goTs CQSBTs —sinBTs (6.74)
sinBTs  cosfTs

Ademas la matriz 4 es igual a la matriz 4. del observador (ver eq. 6.53 y 6.64) por
lo que si se sustituyen ky y ko por las expresiones calculadas en (6.55-6.56) para situar
los autovalores de dicha matriz en —Py, se obtiene:

-P,
a=|P 0 (6.75)
0 —F
y por tanto ¥ se reduce a:
F=e .| (6.76)
y lamatriz G a:
Ts
G=ePTs. I/ ePs. Bds (6.77)
0
que una vez resuelta la integral es:
1
G=5(1- e "Ts) . B (6.78)
r

Por tanto la expresion final del observador es la ecuacion (6.67) junto con las expre-
siones de las matrices F (6.76) y G (6.78). Conviene destacar que este observador estima
el valor de Z por lo que para calcular el flujo es necesario deshacer el cambio de variable
realizado en (6.68):

((p;)k = (2)x — (KTg), (6.79)
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6.5.4. Implantacién del observador en tiempo discreto sin cambio de
variable

En la implantacion en tiempo discreto se puede evitar la realizacion del cambio de
variable (6.68). En (Bottura et al., 1993) se realiza una discretizacion del modelo com-
pleto del motor en unos ejes que giran a la velocidad de sincronismo. Para poder realizar
la discretizacion descomponen la matriz de estado 4 en una parte dependiente de la ve-
locidad y otra independiente, que la consideran como una entrada adicional, aplicandole
un retenedor de orden cero. Basandose en este modelo en tiempo discreto se disefia un
observador de orden reducido, mostrandose en el articulo mediante simulacion el buen
comportamiento de éste. En el presente trabajo se propone un método alternativo, con-
sistente en la discretizacion de las ecuaciones del observador (6.49) y de la funcion de
realimentacion del flujo (6.45), que se pueden expresar, después de agrupar términos,

como:
A
d | E - B C S

s K R PR+ (6.80)

dt Rq WR E —Cwr B Rq

i

B s

- ~ < | Wrd

S
k| B Corp DO R (6.81)

—-Cug B 0 D i3

iS

Sq

Ui

A B; S

—— % ~ Rd

i3 A 0] i B C F O S
- sy °% Yra|  (6.82)

dt |ig, 0 Alli§] |-Car B 0 F||ug

ugq

Si se considera la velocidad como un pardmetro, ambas ecuaciones se pueden considerar
lineales e invariantes en el tiempo y por tanto se podran expresar en tiempo discreto segun
las ecuaciones:

(”ﬁe) 1=t (R)k + Gr (), (6.83)
(a1 = Fi (1) + Gi (Ti)y (6.84)

Si se usa un retenedor de orden cero para las entradas, las matrices de las ecuaciones
en tiempo discreto vienen dadas por:

F=etTs (6.85)
Ts
Gi = e”f‘TS/ e Bds (6.86)
0
F=elTs (6.87)

Ts
Gi=e" [ et ms (6.88)
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Teniendo en cuenta que 4, después de sustituir K por los valores expresados en (6.55-
6.56) para situar sus autovalores en —P¢, es igual a:

P 0
A= l 0 —Pr] (6.89)

su exponencial, al ser 4 diagonal, se reduce a:
Fr=erTs.) (6.90)
de la misma manera, 7 es igual a:
F=elrTs| (6.91)

y las matrices Gr y Gi, una vez resueltas las integrales son iguales a:

Gr = —iPr (e=PrTs—1). 5 (6.92)
G = % (AT-1). 5 (6.93)

A partir de la expresion en tiempo discreto de la dindmica de las corrientes (6.84),
teniendo en cuenta (6.47), (6.91) y (6.93), se puede calcular el término de realimentacion
del flujo f (ID}), que vendra dado por:

FON= grrg 1 @~ PTG —F 1@ (6.94)

De la misma forma, a partir de (6.83), teniendo en cuenta (6.47), (6.90) y (6.92), se
obtiene la ecuacion del observador en tiempo discreto:

e—Pr~T5 -1

(W), =1 (W), + ——5— (K(@N+D-11®), ) (6.95)

Notese que estas ecuaciones permiten calcular el flujo en el instante k + 1 a partir de
la corriente y el flujo estimado en el instante k y de la corriente en el instante k + 1, la
cual estara ya disponible en el momento de calcular el flujo.

6.5.5. Resultados de simulacion

Para evaluar las prestaciones del observador de orden reducido se ha simulado el ob-
servador junto con el controlador Lyapunov-Integral desarrollado en la Seccion 4.3. Las
simulaciones se han realizado sobre el mismo motor de 250 W usado en la Seccion 4.4.2
y bajo las mismas condiciones. Tanto el observador como el controlador se han imple-
mentado en tiempo discreto con un periodo de muestreo de Ts = 1 ms. Las ganancias del
controlador Lyapunov-Integral se han elegido: k; =100, I3 =4, k, =50y I, =8 y el
polo del observador se ha situado en P, = —250.

Se han evaluado las dos versiones del observador propuestas:

1. realimentacién del flujo mediante el cambio de variable propuesto en (Verghese y
Sanders, 1988), mostrado en la Seccidn 6.5.2 y expresado en tiempo discreto segin
se ha mostrado en la Seccién 6.5.3
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Figura 6.8: Evolucion del flujo de rotor estimado y de la velocidad. Observador con
cambio de variable.

2. realimentacion del flujo en tiempo discreto sin cambio de variable, segin se pro-
pone en la seccion 6.5.4.

En la figura 6.8 se muestra una simulacion con la primera version del observador. Este
observador es inestable en el arranque, por lo que es necesario usar otro observador en
dicho periodo o arrancar la maquina sin controlar. En este caso se ha optado por la primera
alternativa, usandose la segunda version del observador durante los primeros 2 s. Desde
t =3s hastat = 6s se realiza una inversion del sentido de giro con baja aceleracion,
durante la cual el observador se comporta adecuadamente, aunque en el paso por cero de
la velocidad se produce un error de estimacion apreciable. Desdet =8 s hastat = 8,5s se
vuelve a cambiar el sentido de giro, pero esta vez con una aceleracion grande, pudiéndose
apreciar que el observador se vuelve inestable en el paso por cero de la velocidad. Tanto el
error de estimacion como la inestabilidad se producen en el paso por cero de la velocidad
porque es en ese punto donde la derivada de la matriz de ganancias del observador K
presenta su maximo, con lo que el error cometido al despreciar la derivada de K en la
ecuacion del observador con cambio de variable (6.63) es considerable.

Las oscilaciones que se producen en el observador durante el régimen permanente se
pueden eliminar aumentando la separacién entre las constantes de tiempo del observador
y las del controlador. En la figura 6.9 se muestra una simulacion realizada en las mismas
condiciones que las de la figura 6.8, manteniendo el polo del observador en P, = —250,
pero situando la ganancia k; en 50. Como se puede apreciar el sistema ahora no oscila,
aunqgue debido a la menor ganancia del controlador de flujo presenta un pequefio error en
régimen permanente. Ademas el controlador sigue siendo inestable en el paso por cero
de la velocidad cuando la aceleracién es grande.

En la figura 6.10 se muestran los resultados obtenidos con el observador implantado
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Figura 6.9: Evolucion del flujo de rotor estimado y de la velocidad. Observador con
cambio de variable.

sin cambio de variable, segin se ha mostrado en la seccion 6.5.4. La simulacion se ha
realizado en las mismas condiciones que las de la figura 6.8, salvo que desde t = 8s
hastat = 9,5 s la resistencia se ha incrementado desde su valor nominal hasta un 150 %
de dicho valor. Como se puede apreciar el observador implantado sin cambio de variable
es estable tanto en el arranque como en los transitorios con alta aceleracion, aunque dado
que la discretizacion realizada sélo es valida si la velocidad puede considerarse constante
durante todo el periodo de muestreo, durante los transitorios se produce un pequefio error
de estimacién. Ademas cuando se produce un transitorio de velocidad en presencia de
un error en el valor de la resistencia de rotor, el error de estimacion en el paso por cero
de la velocidad aumenta, pudiendo llegar el sistema a ser inestable si el error en Rg es
elevado. Sin embargo, segln se puede apreciar en la figura, el error de estimacion en
régimen permanente no se ve afectado en gran medida por el error en la resistencia de
rotor.

6.6. Conclusiones

En este capitulo se han estudiado tres alternativas para obtener el flujo de rotor de
la méquina de induccidn. En primer lugar se ha mostrado un estimador en lazo abierto,
que si bien presenta como principal ventaja su simplicidad, tiene como inconvenientes
una limitada velocidad de convergencia y una gran sensibilidad a los parametros de la
maquina. Para mejorar el comportamiento cuando varia la resistencia de rotor, se ha
propuesto el uso de un estimador de resistencia de rotor, obteniéndose una mejora no-

8Se ha comprobado mediante simulacién que en este caso si Rg es mayor de un 200 % o menor de un 90 %
de su valor nominal, el controlador es inestable en los cambios de sentido de giro con aceleracion grande.
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Figura 6.10: Evolucién del flujo de rotor estimado y de la velocidad. Observador sin
cambio de variable.

table en el comportamiento del estimador. Ademas, esta es la primera vez que se simula
dicho estimador en lazo cerrado.

En segundo lugar se ha mostrado un disefio conjunto de un controlador Lyapu-nov-
Integral junto con un estimador de flujo de rotor en lazo abierto, en el que gracias al con-
trolador se consigue que una funcién de Lyapunov de los errores de seguimiento y sus
integrales, junto con el error de estimacion, tiendan a cero con una dindmica preestable-
cida. Sin embargo se ha mostrado mediante simulacion que las prestaciones de este con-
trolador son peores que las obtenidas cuando se disefia el controlador Lyapunov-Integral
independientemente del estimador de flujo de rotor.

En tercer lugar se ha estudiado un observador de flujo de rotor de orden reducido,
mostrandose que la realimentacion del observador requiere el calculo de la derivada de la
corriente o realizar un cambio de variable, propuesto en (MVerghese y Sanders, 1988), que
depende de la velocidad de giro de la maquina. Esta dependencia de la velocidad, hace
que el observador sea inestable cuando la maquina se somete a transitorios de velocidad
con aceleracion grande. Para evitar este problema, en este trabajo se ha realizado una
implantacidn en tiempo discreto novedosa, que no necesita realizar el cambio de variable
mencionado anteriormente y que funciona adecuadamente cuando existen transitorios de
velocidad con aceleracidn grande.
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Capitulo 7

Plataforma experimental

7.1. Introduccidén

En los capitulos previos se han desarrollado una serie de controladores y de esti-
madores de flujo para el motor de induccion, validandose sus prestaciones mediante sim-
ulacion. Aunque las simulaciones realizadas han permitido evaluar los controladores y
estimadores en condiciones ideales, es necesario comprobar su aplicacién en un ban-
co de ensayos real, donde intervienen ruidos en las medidas, errores en los pardametros,
retrasos, saturaciones, etc.

En este capitulo se describe el banco de ensayos del Laboratorio de Acciona-mientos
Eléctricos de la Universidad Pontificia Comillas utilizado para la validacion experimen-
tal, haciendo especial énfasis en los sistemas del banco desarrollados por el autor.

En primer lugar se describe un diagrama de bloques general del banco de ensayos
utilizado. A continuacion se muestra un circuito basado en FPGA! usado para controlar
un inversor trifasico mediante modulacion vectorial. Seguidamente se describe el circuito
de interfaz entre el ordenador y el encoder incremental usado para la medida de la veloci-
dad, que también estd basado en una FPGA. Por dltimo se muestra el programa de control
desarrollado junto con el sistema operativo de tiempo real usado para su implantacién.

7.2. Descripcion del banco de ensayos

En la figura 7.1 se muestra un diagrama de bloques del banco de ensayos. El banco
esta compuesto por una maquina de induccién de 250 W, acoplada por un extremo de su
eje a una maquina de corriente continua de 550 W que actGa como freno y por el otro
a un encoder incremental para la medida de la velocidad. La maquina de induccion se
alimenta a través de un inversor trifasico SKiiP 132GD120-318CTV (Semikron, 1999)
de la firma Semikron, cuyo circuito de continua se alimenta a través de un rectificador
trifdsico SKD160-12 también de la firma Semikron. La salida del rectificador se filtra con
un banco de condensadores de 3.300 uF de capacidad.

Para alimentar la excitacién de la maquina de continua se usa una fuente de corriente
continua HP6655A de 120 V, 4 A. El inducido se conecta a una resistencia variable de 250

Field Programable Gate Array.
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Figura 7.1: Diagrama de blogues del banco de ensayos

Q que permite variar la caracteristica del par de carga aplicado a la maquina de induccion.
Notese que este par de carga serd proporcional a la velocidad de giro, no siendo posible
con este esquema ensayar la maquina de induccién con un par constante o con un par
dependiente del cuadrado de la velocidad.

El sistema de control se ha implantado en un PC compatible con un procesador Pen-
tium a 200 MHz y 64 Mb de memoria RAM. Para poder controlar el sistema se han
afiadido dos tarjetas al bus ISA del PC (Shanley y Anderson, 1995). La primera, designa-
da en el diagrama como “Tarjeta A/D”, es una tarjeta de adquisicion de datos DAS-1400
de la firma Keithley Metrabyte (Keithley, 1993) que se usa para la medida de las corri-
entes. Como se puede apreciar en la figura 7.1 se miden las corrientes de las fases Ry S,
usandose para ello dos sondas de corriente basadas en efecto Hall HTP100S de la firma
Telcon Technology. La salida de ambas sondas es una corriente 5 veces menor que la del
primario.? Dicha corriente se hace pasar por una resistencia de 5 Q, obteniéndose una
ganancia de las sondas de 1 V/A.

La segunda tarjeta usada en el sistema, identificada en el diagrama de bloques como
“Interfaz PWM-+Encoder”, es una tarjeta desarrollada por el autor que permite controlar

2Las sondas tienen una relacion entre la corriente del primario y la salida de 1:100. Como esta relacion es
demasiado elevada para esta aplicacion se ha optado por dar 20 vueltas al primario, obteniéndose una relacion
20:100.
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los disparos del inversor trifasico y contar los pulsos del encoder incremental, detectan-
dose ademas el sentido de giro de la maquina. Esta tarjeta esta basada en una FPGA
XC4010 (Xilinx, 1999) de la firma Xilinx. Tanto la conexién con el inversor como con el
encoder incremental estan aisladas galvanicamente.

Por Gltimo conviene destacar que el programa de control se ha implantado en tiem-
po real mediante el uso del sistema operativo RTLinux (Barabanov, 1997), que es una
variante del sistema operativo Linux que permite ejecutar ciertas tareas en tiempo real.

En las secciones siguientes se discuten en mayor detalle tanto la tarjeta de interfaz
con el inversory con el encoder como la implantacién del programa de control en tiempo
real usando el sistema operativo RTLinux.

7.3. Control del inversor mediante modulacion vectorial

Para poder aplicar los algoritmos de control desarrollados en esta tesis es necesario
disponer de una fuente de tensién controlable de forma dinamica y precisa. La modu-
lacion mediante vector espacial (Holtz, 1994) permite situar el vector de tensidn en cada
instante en cualquier posicion del plano d-qg. Esto hace que esta técnica sea la mas intu-
itiva para aplicaciones de control vectorial o de dispositivos FACTS (Garcia Gonzalez y
Garcia Cerrada, 1998).

7.3.1. Tensiones generadas por un inversor trifasico en ejes d-q.

En la Figura 7.2 se muestra un esquema simplificado de un inversor trifasico. En
dicho inversor existen limitaciones en cuanto al estado de los interruptores: para evitar
un cortocircuito no pueden estar cerrados al mismo tiempo los dos interruptores de una
misma rama. Tampoco es conveniente dejar los dos interruptores de una rama abiertos
ya que la tensién en la fase correspondiente de la carga estara indefinida. Debido a esto,
existen tan solo ocho estados (modos) posibles del inversor y cada estado se puede iden-
tificar sabiendo la situacion de un interruptor de cada rama. En la Tabla 7.1 se muestran
los estados de tres interruptores (1, 3 y 5, Fig.7.2) para cada uno de los posibles modos
del inversor.

Para cada uno de estos modos se obtiene una tension de salida en cada una de las
ramas del inversor. Si se alimenta con el inversor una carga equilibrada conectada en
estrella, tal como se muestra en la Figura 7.3(a), las tensiones obtenidas en cada fase
de la carga seran las mostradas en la Tabla 7.2. Para una carga equilibrada conectada en

1 3

Ve | |

[ 3
4/6/2

5/
/

\W

Figura 7.2: Inversor trifasico.
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Int\Modo | 1 2 3 4 5 6 7 8
1 On | On | On | Off | Off | Off | On | Off
3 Off | Off | On | On | On | Off | On | Off
5 Off | On | Off | On | Off | On | On | Off

Cuadro 7.1: Modos del inversor.

Vi\ Modo| 1 2 3 4 5 6 718
VR 2Vc Ve Ve —2Ve | =3¢ | =3 |0 O
Vs e | -3 | v Ve Ve | =3 |00
Vr —ve | e | 3% Ve —Ve Ne |00
Ug Ve | Ve | Ve | —y3Ve | Ve |~ |00

1 1 1 1
Uq 0 - EVC EVC 0 EVC - EVC O 0

Cuadro 7.2: Tensiones de fase y en ejes d-q para una carga conectada en estrella.

Vx\ Modo 1 2 3 4 5 6 718
VR Ve Ve 0 Ve Ve 0 0|0
Vs 0 —Ve Ve 0 Ve —Vc 0|0
Vr Ve 0 Ve Ve 0 Ve 0|0
ug | v | Bve | 0 |- | -Bve| o0 [o]o
Ug §VC — @Vc \/EVC — @VC @Vc — \/EVC 0|0

Cuadro 7.3: Tensiones de fase y en ejes d-q para una carga conectada en triangulo.

triangulo, segun el esquema mostrado en la Figura 7.3(b), las tensiones por fase en la
carga se muestran en la Tabla 7.3.

Si a las tensiones trifasicas de arrollamiento se les aplica una transformada de Park
invariante en potencia, con el eje d coincidente con la fase R, se obtienen las tensiones
en ejes d-q mostradas en las dos Ultimas filas de las tablas 7.2 y 7.3. La transformacion
aplicada en ambos casos se ha desarrollado en la seccion A.1y viene dada por:

(a) Estrella. (b) Tridngulo.

Figura 7.3: Conexion de la carga al inversor.
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Figura 7.4: Tensiones generadas en ejes d-q.
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i =4/3 |1 cosZ cos| - |Us (7.1)
Ug 0 sinZd sin¥] |Ur

Como se puede apreciar la componente u, s cero en todos los modos y por ello no se ha
indicado su valor en las tablas 7.2y 7.3

En las Figuras 7.4(a) y 7.4(b) se representan las tensiones en ejes d-q para cada modo
del inversor. Cada punto representa el vector espacial de tension generado en el modo
correspondiente y las lineas que los unen representan los modos adyacentes® . En el
modo 8 la tensién aplicada por el inversor a la carga es cero, al igual que en el modo
7, por lo que a ambos se les denomina modos inactivos. Al resto de modos (1-6) se les
denomina modos activos. El modo 8 se ha dibujado lejos del origen para poder distinguir
qué modos son adyacentes al modo 7 y cuales lo son al 8. No6tese que ambas figuras se
han dibujado con la misma escala y que por tanto las tensiones producidas en la carga
conectada en estrella son v/3 veces menores que las producidas en la carga conectada en
triangulo.

7.3.2. Generacion de un vector espacial de tension arbitrario.

Para generar un vector de tension cualquiera (Por ejemplo Us en la Fig. 7.4) es nece-
sario conmutar el inversor entre varios modos durante un periodo de muestreo Tg, de
forma que la media del vector de tensién en ejes d-q generado durante Ts coincida con
el valor del vector que se desea generar. Sin embargo esta premisa da lugar a infinitas
combinaciones de modos del inversor durante Ts. En (Bellini et al., 1983) se presenta un
método que permite minimizar el nimero de conmutaciones durante Ts: como cualquier
vector que se desee generar estard siempre situado entre dos modos activos adyacentes a
y b (1y 3en el ejemplo de la Fig. 7.4)*, se puede generar el vector Us aplicando durante

3Se denominan modos adyacentes aquellos en los que sélo es necesario el cambio de estado de una rama
para pasar de un modo al otro (Bellini et al., 1983).
4Se dice entonces que el vector Os esta en la region Rab (R13 en el ejemplo de la Fig. 7.4)
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un tiempo t; el modo a (con lo que se aplica la tension Us, a la carga) y durante un tiempo
t, el modo b (Usp), de forma que se cumpla:

Ts-Us =ta-Usa+1tp - Usp (7.2)

El tiempo t, + t, serd siempre menor o igual que Ts, por lo que el tiempo sobrante (Ts —
ta—tp) se reparte entre los dos modos inactivos. En el apéndice D se muestran los calculos
detallados para los tiempos de conmutacidn del inversor en funcion de la region en la que
se encuentre el vector Us, asi como un algoritmo para determinar facilmente en cual de
las seis regiones posibles se encuentra dicho vector Us.

Con objeto de minimizar el nimero de conmutaciones de los interruptores es nece-
sario que las transiciones se realicen siempre entre modos adyacentes. Ademas es conve-
niente evitar las transiciones al inicio del periodo de muestreo para facilitar la adquisicion
de datos sin necesidad de complejos filtros para eliminar los ruidos de conmutacion. Esta
altima condicién hace necesario empezar y terminar cada periodo de muestreo con un
modo inactivo. Como se puede apreciar en la Figura 7.4 en cada region del inversor cada
uno de los modos activos es adyacente a sélo uno de los modos inactivos. Por ejemplo en
la region R13 el modo activo 1 es adyacente al modo inactivo 8 y el 3 lo es al 7. Por tan-
to para minimizar el nimero de conmutaciones de los semiconductores, la secuencia de
modos ha de ser distinta en cada periodo de muestreo. Siguiendo con el ejemplo anterior,
si el vector Us esta situado en la region R13, y el periodo anterior termind con el inversor
situado en el modo 7, la secuencia de modos para el periodo actual sera 7-3-1-8 y la del
siguiente seré por tanto la contraria, ya que se iniciara el periodo con el modo 8: 8-1-3-7.

7.4. Circuito coprocesador para la temporizacion del in-
VErsor.

Segun se ha expuesto anteriormente, para que el inversor aplique en cada periodo de
muestreo la tension correcta es necesario controlar las tres ramas del inversor para que
éste permanezca durante un tiempo t, en el modo a, durante t, en el modo b y el resto del
tiempo en los dos modos inactivos 7 y 8. Para conseguir esto es necesario controlar de
forma precisa el tiempo en que conmutan cada una de las tres ramas. Este hecho, unido a
la alta frecuencia de muestreo, obliga al uso de un hardware especifico. Dicho hardware
puede estar:

= integrado en el propio microprocesador.
= construido a partir de temporizadores discretos LSI.
= integrado dentro de un dispositivo de légica programable.

El primer caso es cada vez mas frecuente en la actualidad, ya que dado el auge de las
aplicaciones de control PWM, muchos fabricantes incluyen unidades para generacion de
PWM trifésico en sus circuitos. Ejemplos de este tipo de microprocesadores son el Infi-
neon C166 (Infineon Technologies, 1999) o el Texas Instruments TMS320F240 (Texas
Instruments, 1998). Sin embargo en ciertos casos los dispositivos anteriores no tienen la
potencia de calculo necesaria para la aplicacion o son demasiado caros® y poco flexibles

5Aunque el precio del procesador suele ser muy bajo, el coste del sistema de desarrollo suele ser muy
elevado, lo cual hace que no se justifique su adquisicion para un laboratorio de investigacion.
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Figura 7.5: Diagrama de bloques del circuito.

para un entorno de investigacion. En estos casos puede ser mas apropiado el uso de proce-
sadores de propdsito general, como por ejemplo un Pentium o un TMS320C30, lo que
obligara al uso de hardware especifico para la generacion de las sefiales PWM. En esta
situacion el uso de logica programable tiene como ventajas principales sobre el uso de
componentes discretos un ahorro considerable de espacio en la placa de circuito impreso
y una mayor flexibilidad para realizar modificaciones en el circuito, imprescindibles en
un entorno de investigacion.

7.4.1. Diagrama de bloques del circuito

En la figura 7.5 se muestra un diagrama de bloques simplificado del circuito de gen-
eracion de PWM. Dicho circuito consta de un contador de 16 bits y cuatro comparadores
asociados a cuatro registros, también de 16 bits, en los que se almacenan el periodo de
muestreo ts y los tiempos en los que debe cambiar de estado cada rama del inversor: ty, ty
y tw. Cuando el tiempo almacenado en alguno de estos registros coincide con el tiempo
almacenado en el contador, el pulso originado en la salida del comparador hace cambiar
de estado el flip-flop tipo T y por tanto también cambiara el estado de la rama corre-
spondiente (SW1, SW3 o SW5).8 Cuando el contador llega al valor almacenado en el
registro ts se genera un pulso de interrupcion al microprocesador, se reinicia el contador
y se cargan los valores de los registros t;, t/, t, y t,, en los registros ts, t, ty ¥ tw. Esta

6para simplificar el esquema s6lo se han mostrado las salidas de los interruptores superiores de cada rama. El
estado de los interruptores inferiores es simplemente el complementario de los superiores, ya que al incorporar
el driver del inversor utilizado su propio circuito de generacion de tiempos muertos, no es necesario generarlos
en este circuito.
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técnica de doble buffer permite que el procesador pueda escribir los tiempos del periodo
de muestreo k + 1 durante todo el periodo k sin perturbar el funcionamiento del sistema.
Ademas la interrupcion generada permite al microprocesador iniciar la rutina de control
que medira las variables del sistema, calculara los nuevos tiempos y los escribira en el
circuito; para lo que dispone de todo el periodo de muestreo k. La tension calculada no
se aplicaré hasta el periodo k + 1 y por tanto es necesario compensar este retraso en el
controlador si la frecuencia fundamental es alta. En el apéndice E se muestra el disefio de
los controladores de corriente para tener en cuenta este retraso.

El resto de componentes del sistema son un predivisor de 8 bits, Gtil en caso de que
la frecuencia del reloj de entrada al circuito sea elevada y se desee generar una sefial
PWM con una baja frecuencia de conmutacion’ y un registro de 8 bits para controlar el
funcionamiento del circuito. Mediante estos bits de control se puede arrancar o parar la
modulacidn, habilitar la generacion de interrupciones o hacer que al parar la modulacion
se abran todos los interruptores o se sitle el inversor en el modo inactivo 7, util esto
altimo para aplicaciones FACTS.

Conviene destacar que la tarjeta de modulacion PWM desarrollada en esta tesis ha si-
do usada por los demés integrantes del Laboratorio de accionamientos eléctricos (Robert-
son, 1999), (Garcia Gonzalez, 2000) y (Fernandez Bernal, 2000).

7.5. Medida de la velocidad con un encoder incremental

Las estrategias de control presentadas necesitan conocer la velocidad de giro del mo-
tor con suficiente precision. La medida de ésta con una dinamo tacométrica es muy in-
exacta y ruidosa. Ademas la dinamo tacométrica, al ser una maquina de continua, pre-
cisa mantenimiento de sus escobillas, por lo que en un accionamiento con un motor de
induccion no tiene mucho sentido el uso de este dispositivo si queremos conseguir un
accionamiento “sin escobillas”. Por todo lo anterior el método mas usado para medir la
velocidad en accionamientos con motores de induccion es mediante el uso de un encoder
incremental. Asi se obtienen medidas de la velocidad mas precisas que con una dinamo
tacométrica, presentando la ventaja adicional de ser un dispositivo sin mantenimiento.
Ademas, con este tipo de dispositivos se puede obtener también la posicion del eje.

En esta seccion se presenta el disefio de un circuito basado en FPGA y del software
asociado para realizar la medida de velocidad del motor a partir de un encoder incremen-
tal acoplado a su eje.

7.5.1. Funcionamiento de un encoder incremental

Este tipo de dispositivos constan de una rueda con ranuras igualmente espaciadas fija
a su eje. El nimero de ranuras en un pardmetro basico del encoder, pues va a marcar
el nimero de pulsos por vuelta generados en sus salidas. A ambos lados de la rueda
ranurada se coloca un emisor de luz y un foto-detector (Canal A), de forma que el giro del
disco ranurado provocara la iluminacion y el oscurecimiento sucesivos del foto-detector,
generando éste un tren de pulsos que seré proporcional a la velocidad angular del disco.

“Por ejemplo si el reloj de entrada del circuito es de 33 MHz, la minima frecuencia de muestreo si no se usa
el predivisor es de 503 Hz, la cual podria ser elevada en aplicaciones de alta potencia en las que el inversor esté
construido con GTO’s.
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Figura 7.6: Salidas de un encoder incremental.

Para poder detectar el sentido de giro se coloca otro foto-detector (Canal B) separado
del primero un angulo igual a w con lo que se consigue otro tren de pulsos
igual al generado por el primer foto-detector, pero desfasado 90° (eléctricos) tal como se
muestra en la figura 7.6. Para poder medir la posicion se coloca otro foto-detector (Canal
C) enfrentado a otra zona del disco en la cual existe una sola ranura que marca el origen.
Este fotodetector generara un solo pulso por revolucion que indicara el paso por cero del
eje del encoder, lo que permite conocer la posicion del eje mediante la cuenta de pulsos
de cualquiera de las salidas (Canal A o Canal B).

7.5.2. Métodos de medida de velocidad a partir de un encoder incre-
mental

La medida de velocidad de giro se basa en la ecuacién:

6

En donde w es la velocidad angular del eje del encoder y 6 es el angulo girado por
dicho eje en un tiempo t.

Tal como se ha dicho en la seccion anterior, cada pulso producido en uno de los
canales (por ejemplo el A) indica el paso de una de las ranuras del disco entre el emisor
de luz y el foto-detector asociado a dicho canal. Por tanto un periodo completo de la sefial
de salida implica un giro de 21t/N°Ranuras radianes. Como en un giro completo del eje
se producen un nimero de pulsos en la salida igual al nimero de ranuras, a dicho nimero
se le conoce en la literatura como nimero de pulsos por vuelta (ppv en adelante), que es
el pardmetro bésico del encoder.

A partir de la ecuacion 7.3 se puede deducir que para calcular la velocidad es nece-
sario 0 bien medir el tiempo empleado en girar un determinado angulo 6 o bien medir
el angulo O girado en un determinado tiempo t. EI primer método se denomina en la lit-
eratura periodimetro, pues se mide el periodo de la onda de salida del encoder, lo que
permite conocer el tiempo empleado en girar un angulo:

21
Bpulso = opv (7.4)
El segundo método se conoce por frecuencimetro, ya que se mide la frecuencia de la
sefial de salida, es decir, se cuenta el nimero de pulsos (np) producidos en la salida
del encoder durante un tiempo T, preestablecido. Esto permite conocer el angulo girado

(np - Bpuiso) en dicho tiempo T,
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7.5.3. Errores cometidos en la medida de velocidad

La naturaleza digital del encoder y de la medida de tiempos hace que se produzcan
en ambos métodos de medida (frecuencimetro o periodimetro) errores de cuantificacion.
En el caso de medida como frecuencimetro el nimero de pulsos contablilzados va a ser
un numero entero, correspondiendo cada cuenta con un angulo igual a 8 pyso. Por tanto el
error de cuantificacion maximo sera:

Joor — | =ep%v's° (7.5)
en donde w; es la medida de velocidad obtenida por este método.

Como se puede apreciar el error absoluto cometido no depende de la velocidad de giro
del encoder, aunque el error relativo aumenta a medida que dicha velocidad disminuye.
En particular, con este método no se obtienen buenos resultados cuando la velocidad
de giro es del orden de Bpyso/Ty. En este caso la medida presenta oscilaciones entre
0y Bpuiso/Tv que desestabilizan al controlador. En (Briz del Blanco, 1995) se propone
para disminuir el error de cuantificacion el uso de un filtro digital o aumentar el periodo
de medida T,. Sin embargo ambos métodos introducen un retraso en la medida de la
velocidad, lo que puede ocasionar problemas de estabilidad en el controlador.

Si se utiliza un periodimetro para la medida de la velocidad, la medida de tiempo
durante un pulso del encoder se realiza con un reloj digital. Por tanto la medida del
tiempo sera un numero entero ny de periodos del reloj T,. La velocidad medida con este
método vendra dada entonces por:

9pulso
= 7.
Wp Ty (7.6)

y el error de cuantificacion maximo sera:

epulso . 9pulso _ 9pulso (7.7)
ntTp (nt — l)Tp Nt (nt - 1)Tp

De esta ecuacién se deduce que si la duracion del pulso del encoder es mucho mayor que
el periodo del reloj T, el error de cuantificacion sera despreciable al tener ny un valor
elevado. Sin embargo si la duracion del pulso es del orden de Ty, el error cometido sera
muy elevado, lo que hace que este sistema sea inapropiado cuando la velocidad de giro
del encoder es elevada. Notese que en el caso extremo en el que la duracion del pulso del
encoder coincida con Ty (n; = 1), el error maximo sera infinito, tal como puede deducirse
de (7.7).

Para conseguir una medida precisa de la velocidad en todo su rango, en (Briz del
Blanco, 1995) se propone el uso de un periodimetro en la zona de baja velocidad y de un
frecuencimetro en la zona de alta velocidad; conmutando entre ambos métodos cuando
se alcanza una velocidad de 300 r.p.m. En este trabajo no se ha considerado necesario el
uso de un periodimetro, ya que el frecuencimetro utilizado da buenos resultados a partir
de 15 r.p.m. que es suficiente para el estudio llevado a cabo en esta tesis.

|0or — wp| =

7.5.4. Circuito basado en FPGA para medida de los pulsos del en-
coder

Segun se ha expuesto en la seccion 7.5.2, para obtener la velocidad angular del en-
coder usando el método del frecuencimetro, es necesario contar el nimero de pulsos que
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Figura 7.7: Diagrama de bloques del circuito de interfaz con el encoder incremental.

se producen durante un tiempo determinado. Dada la naturaleza asincrona de los pul-
sos del encoder es necesario el uso de un circuito especifico. Al igual que ocurre con
el circuito de modulacion PWM, dicho circuito puede estar integrado en el propio mi-
croprocesador, lo cual es cada vez més frecuente en los microcontroladores actuales; se
puede realizar con componentes discretos, utilizando un contador LSI junto con la cir-
cuiteria de control asociada o bien se pueden integrar estos dispositivos en una FPGA,
lo cual dota al circuito de una mayor flexibilidad. En este trabajo se ha optado por esta
Gltima alternativa, integrandose este circuito junto con la etapa de modulacion PWM en
unasola FPGA.

Un diagrama de bloques del circuito se muestra en la figura 7.7. Como se puede
apreciar las entradas del circuito son los dos canales del encoder: “Ch A” y “Ch B”, los
cuales se filtran en los bloques “Filtro Digital” para eliminar las posibles perturbaciones
provocadas por el ruido. La sefial filtrada se introduce en el circuito “Sentido de Giro”,
donde se obtiene la direccién de giro del encoder y al circuito “x 4” donde se multiplica
por cuatro el nimero de pulsos del encoder. La salida de este ultimo bloque alimenta
un contador de 16 bits “Cnt 16” que sera el encargado de contabilizar el nimero de
pulsos producidos por el encoder. Las salidas del circuito son una palabra de 16 bits
“N Pulsos” y el bit “Der/lzg” que indica el sentido de giro. Ambas salidas son accesibles
directamente por el microprocesador, habiéndose situado el nimero de pulsos del encoder
en la direccion 1 del mapa de registros del circuito y el bit de sentido de giro en el bit 14
del registro de estado (direccion 0).

7.6. Implantacion del programa de control en tiempo re-
al

El programa de control para implantar los algoritmos desarrollados en esta tesis ha
de ejecutarse cada periodo de muestreo, independientemente de la carga que pueda tener
el ordenador en cada momento. Es decir, cada vez que el circuito de modulacién PWM
envie una interrupcion al microprocesador indicandole que ha finalizado un periodo de
muestreo, éste ha de atender dicha interrupcién inmediatamente para, a partir del al-
goritmo de control implantado, calcular la tension a aplicar en el siguiente periodo de
muestreo y programar los tiempos de conmutacién de cada una de las ramas del inversor
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en el chip. Por tanto es imprescindible utilizar técnicas de programacion en tiempo real®
para implantar el algoritmo de control.

Existen varias alternativas para implantar un programa en tiempo real. Si el programa
se va a ejecutar en un sistema dedicado, como por ejemplo un microcontrolador o un
DSP, se puede realizar una programacion a medida utilizando técnicas de tiempo real
(Auslander et al., 1996). En este caso el método mas comun consiste en realizar un bucle
sin finen el que en cada periodo de muestreo se miden las entradas, se ejecuta el algoritmo
de control y se actualizan las salidas, quedando el programa a la espera del siguiente
periodo de muestreo.

La técnica anterior, si bien puede ser apropiada para sistemas empotrados, no es apli-
cable en un entorno de investigacion, ya que en este caso, ademas de controlar el sistema,
es necesario guardar ciertas variables a disco para su posterior analisis 0 permitir un
interfaz con el usuario méas versatil. En estos casos en los que el sistema ha de realizar
otras tareas aparte de ejecutar el algoritmo de control, se hace imprescindible el uso de un
sistema operativo que se encargue de la gestion del sistema. Sin embargo, los sistemas op-
erativos de tiempo compartido convencionales, como por ejemplo Linux o Windows NT,
estan optimizados para ofrecer la mejor respuesta en el caso general,® no para garantizar
un tiempo de respuesta maximo. Asi en un Pentium 200 MHz con el sistema operativo
Linux, el tiempo de respuesta medio ante una peticion de interrupcion es de 2 ps. Sin
embargo, el tiempo maximo no esta acotado, pudiendo llegar a cientos de milisegundos
cuando la maquina esta sobrecargada (Barabanov y Yodaiken, 1997). Este hecho impide
el uso de un sistema operativo de proposito general para tareas de control en las que el
periodo de muestreo es del orden de unos milisegundos, siendo imprescindible en estos
casos el uso de un sistema operativo en tiempo real.

Existen varias alternativas para crear un sistema operativo en tiempo real. La méas
comun consiste en la escritura desde cero del sistema operativo. Ejemplos de este tipo
de sistemas son QNX o VxWorks. Sin embargo estas soluciones son caras y al no tener
una amplia base de usuarios no estan lo suficientemente probadas ni soportan la amplia
gama de dispositivos que soportan los sistemas operativos de tiempo compartido con-
vencionales. Una alternativa a estos sistemas consiste en modificar un sistema operativo
convencional para que pueda ejecutar ciertas tareas criticas en tiempo real.

7.6.1. El sistema operativo RT-Linux

Este sistema naci6 como una tesis de master en la Universidad de Nuevo Méjico
(Barabanov, 1997). Al igual que Linux, es un sistema de codigo fuente abierto bajo licen-
cia GPL.1% EI fundamento del sistema consiste en hacer convivir en una misma méaquina
un sistema operativo de tiempo real simple junto con un complejo sistema operativo de
proposito general como es Linux. La ventaja de esta aproximacién al problema es la
disponibilidad en Linux de todo tipo de servicios como acceso a red, gestion de alma-
cenamiento secundario o interfases gréficas de usuario que, en el caso de un sistema

8Un sistema informatico en tiempo real es aquel en el que la correccién del resultado depende tanto de su
validez l6gica como del instante en que se produce.

9Ejemplos de este tipo de optimizaciones son (Barabanov y Yodaiken, 1997): 1) Sincronizacién de datos
de grano grueso. 2) Las tareas de baja prioridad pueden ejecutarse aunque existan tareas de mas alta prioridad
esperando. 3) No se pueden interrumpir las llamadas al sistema, aunque éstas hayan sido realizadas por tareas
de baja prioridad. 4) Se reordenan las peticiones de acceso a los recursos.

10GNU Public License.
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Figura 7.8: Diagrama de bloques del sistema operativo RT-Linux.

operativo de tiempo real convencional han de programarse desde cero, con el consigu-
iente incremento en el coste y falta de fiabilidad, pues estos servicios son utilizados por
una base de usuarios mucho menor.

En la figura 7.8 se muestra un diagrama de bloques de RT-Linux. Como se puede
apreciar existe un ntcleo en tiempo real que gestiona tanto las tareas de tiempo real como
el ndcleo de Linux, de forma que Linux es la tarea de mas baja prioridad, ejecutandose
s6lo cuando no existe ninguna tarea de tiempo real pendiente.

Como se puede apreciar en la figura, el nacleo de tiempo real hace de interfaz entre el
hardware de control de interrupcionesy el resto del sistema. De esta manera al ntcleo de
Linux no se le permite inhabilitar las interrupciones cuando entra en una zona critica.?
Esto es posible gracias a la disponibilidad del codigo fuente de Linux, ya que RT-Linux
sustituye las rutinas de habilitacion e inhabilitacion de interrupciones de Linux por unas
rutinas propias que en lugar de inhabilitar las interrupciones fisicas, activan una bandera
que hace que el nacleo de RT-Linux deje pasar las peticiones de interrupcion de los
dispositivos al ntcleo de Linux o las almacene en una lista de peticiones pendientes para
pasarlas al nicleo de Linux cuando éste vuelva a “habilitar” las interrupciones. Cabe
destacar que las modificaciones que hay que realizar en el nlcleo estandar de Linux son
minimas: se modifican menos de 20 lineas de cddigo y se afiaden unas 50 lineas nuevas
(Mantegazza et al., 2000).

Por Gltimo conviene destacar que las prestaciones obtenidas con el sistema son méas

LAl no ser Linux un sistema operativo de tiempo real no se minimiza la permanencia del sistema en una
zona critica para evitar numerosos cambios de contexto que pueden ralentizar la maquina. Ademas las zonas
criticas dependen de los drivers de dispositivos instalados, por lo que es practicamente imposible calcular una
cota superior de la duracion de las zonas criticas.
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que suficientes para cualquier aplicacion de tiempo real. Por ejemplo en un Pentium 1l
a 333 MHz, el tiempo de latencial?> medio es de 2 ps y el tiempo méaximo es de 25 s,
independientemente de la carga del ordenador. Si se realiza la misma medida usando
Linux, adn incluyendo las extensiones POSIX de tiempo real (IEEE, 1995), aunque el
tiempo de latencia medio sigue siendo el mismo, los tiempos maximos son (Barabanov y
Yodaiken, 1997):

= 100 ps si la maquina esta descargada.

= 0,5 ms con actividad moderada de 1/0.

= Unos ms al arrancar Netscape.

= 18 ms al escribir un archivo de grandes dimensiones a disco.

lo cual es inadmisible en una aplicacion en tiempo real si el periodo de muestreo es del
orden de unos milisegundos.

7.6.2. Metodologia de programacion en RT-Linux

Para realizar un sistema en tiempo real bajo RT-Linux, es necesario dividir el sistema
en tareas que han de ejecutarse en tiempo real, como por ejemplo las rutinas de adquisi-
cién de datos o de control y tareas que no tienen restricciones temporales estrictas, como
el interfaz con el usuario, el almacenamiento en disco o las comunicaciones.

Las tareas de tiempo real estaran controladas directamente por el nicleo de tiempo
real, con lo que su tiempo de respuesta sera determinista. El nicleo de RT-Linux permite
definir tareas periddicas o tareas disparadas mediante interrupciones hardware. La Gnica
restriccion impuesta a estas tareas es la imposibilidad de usar los servicios de Linux,
como por ejemplo acceso a disco o memoria dinamica.’® En la préctica estas rutinas
solo realizaran la parte critica del sistema en tiempo real, por lo que su complejidad no
sera muy elevada.

El resto de tareas del sistema se implantaran en el espacio de usuario de Linux, de
la misma manera que el resto de programas, por lo que tienen a su disposicion todos los
servicios del sistema operativo.

La comunicacidn entre las tareas de tiempo real y las tareas en espacio de usuario se
realiza mediante pilas FIFO (RT-FIFOS). Si es necesario un gran trasvase de datos, puede
usarse memoria compartida.

7.6.3. Estructura del programa de control

En este trabajo se ha elegido RT-Linux para realizar el programa de control. El sis-
tema se ha dividido en una tarea de control que se ejecuta en tiempo real y una tarea de
supervisién que se ejecuta en espacio de usuario, tal como se muestra en la figura 7.9. La
tarea de control es disparada por la interrupcién de fin de periodo de muestreo que genera
la FPGA de modulacion PWM y calcula los tiempos de conmutacion de cada una de las
ramas del inversor. La tarea de supervision se encarga de arrancar o parar el experimento

12E| tiempo de latencia es el tiempo que transcurre desde que se produce una interrupcién hasta que se
comienza a ejecutar su rutina de atencion.

13para poder acceder a estos servicios el ndcleo de Linux tendria que ser reentrante, no deberia de bloquear
el acceso a las interrupciones. .. En definitiva, tendria que ser un nicleo en tiempo real.
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Figura 7.9: Diagrama de bloques del programa de control.
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Figura 7.10: Diagrama de flujo del programa de control.

y de guardar a disco una serie de variables para su posterior andlisis. La comunicacion
entre ambas tareas se realiza mediante una RT-FIFO.

En la figura 7.10 se muestra un diagrama de flujo de la rutina de control. Como se
puede apreciar en primer lugar se toman las medidas de corriente y de velocidad para a
continuacidn realizar la transformada de Park para calcular las componentes d y q de la
corriente de estator referidas a ejes de estator. Una vez que se conocen las entradas al
controlador se llama a la rutina de control no lineal, la cual calcula la tensién Us que es
necesario aplicar al motor. A partir de esta tension se calculan los tiempos de conmutacion
de cada una de las ramas del inversor utilizando el algoritmo mostrado en el apéndice D
y se escriben dichos tiempos en la FPGA de modulaciéon PWM.

Controlador no lineal

Para poder ensayar el sistema con distintos controladores no lineales, el célculo del
controlador se realiza dentro de una funcién. Un diagrama de flujo de dicha funcién se
muestra en la figura 7.11. En primer lugar se estima el flujo de rotor y una vez conocido su
angulo se gira el vector espacial de la corriente de estator para referirlo a unos ejes d-q que
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Figura 7.11: Diagrama de flujo de la funcion de control no lineal.

estan orientados segun el flujo de rotor. A continuacion se aplica el controlador no lineal
para calcular las referencias de las corrientes de estator y mediante dos reguladores Pl se
calculan, a partir de estas referencias, las tensiones de estator en ejes d-q de flujo de rotor
que es necesario aplicar a la maquina. Si el mddulo de la tension supera la tensién maxima
que puede proporcionar el inversor, se reduce el médulo del vector espacial de tensién
segun (4.27) de forma que el angulo del vector espacial no se modifique. Para evitar
que las integrales de los reguladores Pl y de los controladores Lyapunov-Integral crezcan
desmesuradamente en esta situacion, se aplican dos algoritmos de anti-windup: back-
calculation and tracking (Astrém y Hagglund, 1995) para los reguladores PI lineales y
el algoritmo desarrollado en la seccion 4.2.3 para el regulador Lyapunov-Integral. Por
altimo, antes de devolver su valor al programa de control, el vector espacial de tension
se gira a ejes de estator teniendo en cuenta el giro realizado por los ejes de flujo de rotor
durante el periodo de muestreo, segin se ha mostrado en la seccion 3.4.2.

Estimador de flujo de rotor

En la figura 7.12 se muestra un diagrama de flujo de la funcién que estima el flujo
de rotor. Como se puede apreciar, en primer lugar se llama a una funcion para estimar
el valor de la resistencia de rotor, actualizdndose los parametros que dependen de su
valor solamente cuando la méaquina esta en régimen permanente, ya que cuando existen
variaciones de la velocidad de giro, el error cometido por el estimador de resistencia
de rotor es significativo. A continuacion se calcula el vector de flujo de rotor mediante
uno de los estimadores presentados en el capitulo 6 y una vez conocido el valor de sus
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Figura 7.12: Diagrama de flujo del estimador de flujo.

componentes se calcula su mddulo y su angulo.™* Por Gltimo se calcula la velocidad de
giro del vector de flujo ws, que es necesaria para la compensacion del giro de los ejes
realizada en el controlador.

Estimador de resistencia de rotor

El diagrama de flujo para implantar el estimador de resistencia de rotor discutido en
la seccidn 6.3 se muestra en la figura 7.13. En primer lugar se calculan las derivadas
e integrales de la corriente y la tensién de estator aplicando un filtro paso-banda de 4°
orden, con frecuencias de corte en 5 Hz y 100 Hz. Para evitar distorsionar la forma de
onda de las entradas se ha elegido un filtro de Bessel, ya que este tipo de filtros tiene
una respuesta de fase lineal. A continuacion se calculan los nimeros complejos V1 y Vs,
(ecuaciones (6.13) y (6.14) respectivamente) y sus integrales. Para filtrar el ruido presente
en la medida de la velocidad, se le aplica el algoritmo de promediado utilizado para filtrar
los nimeros complejos T e ¥ (6.20):

QRk = )\wQRk—l + (1 - )\Q)) R (78)

en donde Qg es el valor promediado de la velocidad y A, es el factor de olvido utilizado
para el promediado, que se ha de elegir menor que el factor de olvido utilizado para el
promediado de la resistencia de rotor,® ya que la constante de tiempo mecénica sera

1433alvo en el estimador en ejes de flujo de rotor mostrado en la seccién 6.2.1, ya que en este estimador se
obtienen directamente el médulo y el &ngulo del vector espacial de flujo de rotor.

15Ngtese que en lugar de promediar el valor de la resistencia de rotor se ha promediado el valor de los
elementos que intervienen en su calculo: T, ¥y UxY. Sin embargo, el resultado es similar al obtenido filtrando
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Figura 7.13: Diagrama de flujo del estimador de resistencia de rotor.

menor que la constante de tiempo térmica que marca el calentamiento del rotor y por
tanto la variacion de su resistencia. Una vez conocido el valor de la velocidad de giro
se calculan los valores promediados de los complejos U e §¥ y de su producto escalar
U*y aplicando (6.20), (6.21) y (6.24). A partir de estos valores se calcula el coeficiente
de correlacién segun (6.23) y s6lo si éste es mayor de 0,85 se actualiza el valor de la
resistencia de rotor.

7.7. Conclusiones

En este capitulo se ha presentado el banco de ensayos utilizado para validar los con-
troladores presentados en esta tesis. Se ha mostrado que el uso de un PC estandar es una
alternativa viable frente a otras implantaciones basadas en DSP o en microcontroladores,
que son las utilizadas mas habitualmente en la literatura. Sin embargo, para poder usar
el PC como plataforma de desarrollo ha sido necesaria la creacion de una tarjeta para
conectar el PC con el inversor y el encoder incremental. Para ello se ha utilizado una FP-
GA, lo cual ha permitido reducir el espacio ocupado en la placa de circuito impreso y ha
dotado al circuito de una elevada flexibilidad, lo cual es muy interesante en un laboratorio
de investigacion donde las modificaciones son muy necesarias. El uso de un PC estan-
dar también ha obligado al uso de un sistema operativo en tiempo real para implantar las
rutinas de control, habiéndose mostrado que el sistema operativo Real-Time Linux es una
alternativa viable frente a soluciones propietarias como QNX o Vx-Works, presentando

la estimacién (Zamora Macho, 1997)
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como principales ventajas el disponer del codigo fuente libre, una comunidad de usuarios
muy activa y un precio mucho menor (gratuito si no se precisa soporte técnico).
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Capitulo 8

Resultados

8.1. Introduccidn

Para validar las prestaciones de los controladores y estimadores estudiados en es-
ta tesis, se han realizado una serie de experimentos en el banco de ensayos descrito en
el capitulo 7. Esto ha permitido evaluar dichos controladores y estimadores cuando se
aplican en situaciones reales en las que intervienen una serie de perturbaciones en el
sistema como ruido en las medidas, retrasos, saturaciones, etc. No obstante s6lo se han
implantado aquellos controladores que en simulacién han mostrado un comportamiento
satisfactorio; en particular el controlador Lyapunov-Integral y el controlador vectorial di-
recto. Con el objetivo de mostrar las mejoras aportadas por estos controladores frente a
uno menos sofisticado como es el controlador vectorial indirecto, se han realizado tam-
bién una serie de ensayos usando este Gltimo controlador, cuyo desarrollo se muestra en
el apéndice F. Conviene destacar que para realizar todos los experimentos descritos en
este capitulo no se ha puesto un especial cuidado en la puesta en marcha (commissioning)
del accionamiento, lo cual demuestra la robustez de los controladores ensayados.

8.2. Controlador Lyapunov-Integral

En primer lugar se muestran los resultados obtenidos cuando se implanta el con-
trolador Lyapunov-Integral desarrollado en el capitulo 4 con los reguladores de corri-
ente disefiados en el apéndice E. Las ganancias del controlador Lyapunov-Integral se han
elegido: k; = 250, I3 = 4, kaw1 = 0,05, ko = 50, I, = 8 y kaw2 = 25. Por lo tanto, segun
se ha demostrado en la seccién 4.2, el control de flujo de rotor tendra sus polos situados
en 250 y 4y el control de velocidad en 50 y 8. Los controladores de corriente son ahora
de tercer orden, seguln se puede ver en el apéndice E. Las ganancias de los controladores
de corriente se han disefiado mediante asignacion de polos de forma que el sistema en
lazo cerrado tenga un polo en 1000 y los otros dos en 500v/2 + %)j s. Tanto los con-
troladores Lyapunov-Integral como los reguladores de corriente se implantan en tiempo
discreto con un periodo de muestreo de 0,5 ms.

En la figura 8.1 se muestra la evolucién del flujo estimado y de la velocidad de giro. El
transitorio elegido para las referencias es el mismo que se ha usado para la simulacién del
controlador en la seccion 4.4.2, salvo que en la aplicacién experimental no se ha podido
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Figura 8.1: Evolucion de las salidas (=) y sus referencias (- -). Controlador Lyapunov-
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Figura 8.2: Evolucion del médulo de la corriente y detalle de la evolucidon de la velocidad
(-) y su referencia (- -). Controlador Lyapunov-Integral. Eje x en seg. Ejeyen Ay enradg /s.

variar la inercia del accionamiento. Segln se ha comentado en el capitulo 7, para poder
variar el par de carga de la maquina de induccion, el banco dispone de una maquina de
continua. Al principio del experimento la maquina de continua est4 sin excitar, de forma
que la carga de la maquina de induccidn sera solamente la debida al arrastre de la dinamo.
Ent = 15 s se conecta la excitacion de la maquina de continua a una tensién de 100 V. La
potencia generada por la maquina en este caso es igual a 133 W. Como se puede apreciar
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Figura 8.3: Evolucidn de las salidas (-) y sus referencias (- -). Controlador Lyapunov-
Integral disefiado para J = 0,005kgr - m? Eje x en seg. Eje y en Wby en radg /s.
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Figura 8.4: Evolucion del médulo de la corriente y detalle de la evolucion de la velocidad
(-) y su referencia (- -). Controlador Lyapunov-Integral disefiado para J = 0,005kgr - m?.
Ejexenseg. Ejeyen Ayenradg/s.

en el detalle de la figura 8.2, el Unico efecto del escaldn en la carga consiste en hacer un
poco mas lento el siguiente transitorio de aceleracién del accionamiento.

Para poder verificar los efectos de una variacion de la inercia en una aplicacion real,
se ha realizado un ensayo en las mismas condiciones que el mostrado en la figura 8.1,
pero con los controladores disefiados suponiendo que la inercia del accionamiento es
igual a 0,005kgr - m? en lugar de 0,01kgr - m2. Los resultados obtenidos se muestran en
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Figura 8.5: Evolucion de la estimacion de Rg y de su factor de correlacion.

las figuras 8.3 y 8.4, donde se puede observar que el comportamiento del accionamiento
es similar al observado cuando no existe error en la inercia. Tan s6lo merece destacar una
mayor perturbacién en la estimacion del flujo y en la velocidad entret = 18 sy t = 20 s,
tal como se aprecia en el detalle de la figura 8.4.

8.2.1. Estimacién de la resistencia de rotor

En los ensayos anteriores también se ha aplicado el estimador de la resistencia del
rotor desarrollado en la seccion 6.3, pudiéndose observar en la figura 8.5 la evolucion
del valor estimado de R y del factor de correlacion. El factor de olvido elegido para
el ensayo ha sido A = 0,97, lo que equivale a una constante de tiempo de la ventana
exponencial de T = 16 ms.! Ademas el valor estimado de Rg s6lo se ha actualizado
cuando el factor de correlacion r¢ ha sido mayor de 0,65. Segln se ha mostrado en la
seccion 6.3, el estimador de resistencia de rotor s6lo funciona correctamente en régimen
permanente de la velocidad y cuando el par es suficientemente elevado. Por tanto, solo
después de conectar la excitacion de la maquina de c. c. ent = 15s la estimacién de la
resistencia del rotor es fiable. Antes de ese instante la estimacion no es buena, lo cual
es reflejado por el factor de correlacion, y por tanto el valor de Rg no se actualiza en
las ecuaciones del controlador. Mencion especial merece el efecto del debilitamiento del
campo llevado a cabo ent = 22s en la estimacion de la resistencia del rotor. Como se
puede observar en la figura 8.5, aunque el factor de correlacion mejora notablemente,
la estimacidn de la resistencia del rotor empeora en un 30 %. Sin embargo, si se simula
el accionamiento en las mismas condiciones en las que se ha realizado el ensayo, este
fendmeno no se observa en absoluto.

1Se ha elegido un valor de A pequefio para poder apreciar la evolucion del estimador en un ensayo corto.
Como la resistencia de rotor varia lentamente, en una aplicacion real se puede elegir un valor de A mas proximo
a uno para conseguir un mejor filtrado de la estimacion.
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Controlador Cte. dom. | Cte. no dom. Kp K|

Flujo 0,255 0,004 s 9,6206 | 40,9479
Vel. (J = 0,01kgr - m?) 0,125s 0,02s 0,2863 | 1,9713
Vel. (J = 0,005kgr-m?) | 0,125s 0,02s 0,1432 | 0,9856

Cuadro 8.1: Constantes de tiempo en bucle cerrado y ganancias del controlador vectorial
directo. Los dos valores de J mostrados en la tabla son los valores de la inercia que se
han usado en el disefio de cada controlador.

Para explicar el comportamiento del estimador de resistencia de rotor en la zona de
debilitamiento del campo, conviene recordar que en la seccion 6.3 se ha mostrado que la
resistencia de rotor se estima a partir de la ecuacion:

v a
R
¥ — ij/Vldt = (/Vzdt) @8.1)
R

calculandose el valor de la resistencia del rotor como el cociente entre los vectores ¥ y ,
multiplicado por Lg. El factor de correlacion se calcula como el coseno del dngulo entre
estos dos vectores, que ha de ser uno si ambos vectores estan relacionados exactamente
por un valor escalar (—Rr/LR). Al debilitar el campo la corriente de par aumenta, segin
se puede observar en la figura 8.2, lo que hace que el estimador funcione mejor. Esta
mejora en la estimacion se refleja en el aumento del factor de correlacién. Sin embargo,
el estimador en realidad estima el cociente entre la resistencia y la inductancia de rotor
—Rr/Lr. Si cuando el motor trabaja a flujo nominal, el rotor est4 saturado, al debilitar el
campo bajara la saturacion, con lo cual la inductancia Lg aumentara y en consecuencia el
valor estimado de la resistencia disminuira.

Conviene destacar que para evitar que los errores en la estimacién de la resistencia
perturben el funcionamiento del controlador, en su implantacién préctica sélo se han
actualizado los parametros del controlador en la zona en la que la estimacion esta mejor
condicionada: régimen permanente de la velocidad, flujo nominal y par mayor del 50 %
del nominal.

8.3. Control vectorial directo

Para ilustrar las conclusiones obtenidas en el capitulo 5 sobre las similitudes entre
el controlador Lyapunov-Integral y el controlador vectorial directo, se han realizado una
serie de ensayos utilizando el controlador vectorial directo desarrollado en el capitulo 5
junto con los mismos controladores de corriente usados en el controlador Lyapunov-
Integral, desarrollados en el apéndice E. En la tabla 8.1 se muestran las ganancias del
controlador vectorial directo, las cuales se han elegido de modo que las constantes de
tiempo en lazo cerrado sean las mismas que las del controlador Lyapunov-Integral cuyos
resultados se han mostrado en la seccion 8.2. Al igual que en el controlador Lyapunov-
Integral, tanto los reguladores de corriente como los de flujo y velocidad se implantan
con un periodo de muestreo de 0,5 ms.

En la figura 8.6 se muestran los resultados de un ensayo realizado en las mismas
condiciones que el del controlador Lyapunov-Integral. Como se puede apreciar si se
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Figura 8.6: Evolucion de las salidas (=) y sus referencias (- -). Controlador vectorial
directo. Eje x en seg. Eje y en Wby en radg /s.

compara esta figura con la figura 8.1, el resultado obtenido con ambos controladores
es similar.

Al igual que con el controlador Lyapunov-Integral, se ha realizado un ensayo cuando
el valor de la inercia usado para disefiar los controladores es igual a 0,005kgr - m? en
lugar de 0,01kgr - m2, que es el valor que se ha medido para la inercia del accionamiento
(Robertson, 1999). Las ganancias del regulador de velocidad en este caso se muestran
en la tabla 8.1. Los resultados obtenidos se muestran en la figura 8.7, en donde se puede
apreciar que el comportamiento es practicamente el mismo que el observado en el control
Lyapunov-Integral, salvo que en la zona entret = 18 s y t = 20 s la perturbacién obtenida
con este controlador es menor, tal como se puede apreciar en el detalle de la figura 8.8

8.4. Control vectorial indirecto

El control vectorial indirecto, desarrollado en el apéndice F, se usa frecuentemente
en la industria debido a su sencillez de implantacion. Por tanto es conveniente averiguar
si los controladores propuestos en esta tesis ofrecen mejores prestaciones, ya que su im-
plantacién es bastante mas compleja. Para ello, en esta seccion se presentan una serie
de ensayos realizados en las mismas condiciones que los mostrados en las dos secciones
anteriores. En la figura 8.9 se muestran? los resultados de un ensayo realizado en las mis-
mas condiciones que los mostrados en las figuras 8.1 y 8.6, salvo que ahora el regulador
de velocidad es mas lento que en los ensayos con los controladores Lyapunov-Integral y
vectorial directo. En concreto, las constantes de tiempo en lazo cerrado del regulador de
velocidad son ahora iguales a 250 ms y 40 ms, tal como se muestra en la tabla 8.2.

2Nétese que en la figura 8.9 se muestra ahora la evolucion de la referencia del flujo de rotor, en lugar de
su valor estimado. Esto es debido a que en el controlador indirecto la orientacion al campo se realiza en bucle
abierto y por tanto no se incluye un estimador de flujo de rotor en el controlador.
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Figura 8.7: Evolucion de las salidas () y sus referencias (- -). Controlador vectorial
directo disefiado para J = 0,005kgr - m? Eje x en seg. Eje y en Wby en rady /s.
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Figura 8.8: Evolucion del médulo de la corriente y detalle de la evolucion de la velocidad
(-) y su referencia (- -). Controlador vectorial directo disefiado para J = 0,005kgr - m?.
Ejexenseg. Ejeyen Ay enradg/s.

Si se intenta aumentar la rapidez de este controlador el sistema se vuelve inestable
en los transitorios de velocidad debido a que, al no existir un control del flujo en lazo
cerrado, el sistema pierde la orientacion al campo en estos transitorios. Como se puede
apreciar en la figura 8.9, el comportamiento dindmico de este controlador es algo peor
que el ofrecido por los controladores Lyapunov-Integral y vectorial directo, sobretodo
cuando se aplica un par de carga, segin puede observarse en el detalle de la figura 8.10.
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Controlador Cte. dom. | Cte. no dom. Kp Ki
Vel. (J = 0,01kgr-m?) 0,250's 0,045 0,1441 | 0,4964
Vel. (J = 0,005kgr - m?) 0,250s 0,04 s 0,0720 | 0,2482

Cuadro 8.2: Constantes de tiempo en bucle cerrado y ganancias del controlador vectorial
indirecto. Los dos valores de J mostrados en la tabla son los valores de la inercia que se
han usado en el disefio de cada controlador.

|qJR|r
12 T | | |

08 \‘

0.4 -

300 F = T NI o L WV e, PN
150 :/
-150 - —

-300 &= o) ) I I I =
0 5 10 15 20 25

Figura 8.9: Evolucion de las salidas (=) y sus referencias (- -). Controlador vectorial
indirecto. Eje x en seg. Eje y en Wby en radg /s.

Notese que ahora en el transitorio producido ent = 18 s la perturbacion que aparece en la
velocidad es bastante notable. Ademas la corriente suministrada al motor en dicho tran-
sitorio alcanza un pico de aproximadamente 4,5 A, mucho mayor que los 2 A producidos
con los otros dos controladores. Por tanto, el uso de este controlador en accionamientos
en los que se requiera un buen comportamiento dindmico no es aconsejable. Por Ulti-
mo, conviene destacar también el comportamiento oscilatorio de la corriente cuando se
debilita el campo a partir det = 22 5.

Si se disefia el controlador de velocidad suponiendo que la inercia es J = 0,005kgr -
m2, el resultado obtenido es el mostrado en la figura 8.11, donde se puede apreciar que el
comportamiento es mucho mejor que en el caso anterior. Ello es debido a que, tal como
puede observarse en la tabla 8.2, al suponer que la inercia del motor es la mitad de la
real; las ganancias obtenidas en el proceso de disefio del controlador de velocidad son
también la mitad, con lo cual el controlador serd ahora menos enérgico. Segun se aprecia
en el detalle de la figura 8.12, el transitorio del par de carga produce ahora una mayor
perturbacion en el control de velocidad que en el disefio para la inercia nominal. Sin
embargo, en el transitorio de velocidad producido ent = 18 s, debido a que las ganancias
del controlador son ahora menores, el pico de corriente se reduce a 2,5 A, lo cual hace
que el controlador salga antes de saturacién. Se evita asi una excesiva perturbacion en el
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Figura 8.10: Evolucién del médulo de la corriente y detalle de la evolucidn de la velocidad
(-) y su referencia (- -). Controlador vectorial indirecto. Eje x en seg. Eje y en Ay en radg /s.
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Figura 8.11: Evolucion de las salidas (-) y sus referencias (- -). Controlador vectorial
indirecto disefiado para J = 0,005kgr - m?. Eje x en seg. Eje y en Wby en radg /s.

controlador de velocidad durante el transitorio, tal como ocurre cuando dicho controlador
se disefia para inercia nominal.
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Figura8.12: Evolucion del médulo de la corriente y detalle de la evolucién de la velocidad
(-) y su referencia (- -). Controlador vectorial indirecto disefiado para J = 0,005kgr - m2.
Eje xenseg. Ejeyen Ayenradg/s.

8.5. Controlador Lyapunov-Integral en modo generador

En el desarrollo del controlador Lyapunov-Integral no se ha supuesto en ningiin mo-
mento que la maquina tenga que funcionar en modo motor. Por tanto, es de esperar que
dicho controlador se comporte correctamente cuando la maquina funcione en modo gen-
erador. Para mostrar el comportamiento del controlador en este modo de funcionamiento,
se ha realizado un ensayo en el que se ha alimentado a la maquina de c. c. del banco
experimental mediante un rectificador controlado y se ha usado el controlador Lyapunov-
Integral desarrollado en esta tesis para regular la velocidad de la maquina de induccidn.
La referencia de velocidad de la maquina de induccion se ha situado en 250 rade /s y la
referencia de la méaquina de c. c. se ha ajustado a un valor mayor, de forma que dicha
maquina de c. c. aplique su par maximo. En la figura 8.13 se puede apreciar la potencia
generada por la maquina de induccion,® que se ha calculado segin:*

P = iguly +i5qUq (8.2)

Como se puede observar, tras un transitorio inicial la maquina de induccién funciona en
modo generador, siendo la potencia generada de 151 W. La potencia consumida por la
maquina de c. c. es de 304 W.

3para este experimento, dado que no se dispone de un inversor de cuatro cuadrantes en la conexion a red,
se ha conectado una resistencia de frenado en el circuito intermedio del inversor. De esta forma, la potencia
generada por la maquina de induccién se disipa en esta resistencia.

“4La transformada de Park usada en este trabajo es invariante en potencia.
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Figura 8.13: Potencia consumida por la maquina de induccidn. Eje x en seg. Eje y en W.

8.6. Controlador Lyapunov-Integral con minimizacion de
pérdidas

En los ensayos llevados a cabo con el controlador Lyapunov-Integral se ha debilitado
el campo al final del experimento para comprobar si el control de flujo de rotor y el de
velocidad estan desacoplados. En (Ferndndez Bernal, 2000) se propone variar el modulo
del flujo de rotor para minimizar las pérdidas de la maquina. En esta seccién se muestran
los resultados de aplicar una version simplificada de una estrategia para minimizar las
pérdidas éhmicas de la maquina propuesta en (Fernandez Bernal, 2000) e implantada
en (Catalan Morrés, 2000) y que se resume en el apéndice G. Con esta aplicacién se
ha verificado que controlador Lyapunov-Integral se comporta adecuadamente cuando el
maodulo del flujo de rotor varia continuamente a lo largo del ensayo.

Los pardmetros del controlador son los mismos que los usados en la seccion 8.2. El
valor de A; para el filtrado de la referencia de la corriente en eje d se ha elegido igual a
0,99833, con lo que la constante de tiempo del filtro serd igual a T = 300ms. Los limites
de saturacion de la referencia de la corriente se han elegido iguales a 0,95 A para el limite
superiory 0,32 A para el limite inferior, que se corresponden con unos limites de 1,2Whb
y 0,4Wb para el flujo.

Los resultados obtenidos se muestran el la figura 8.14. En el arranque se usa un con-
trolador Lyapunov-Integral para el flujo, que establece su valor en 1,1Whb. A partir de
t =2, se sustituye el controlador de flujo por la estrategia de minimas pérdidas (ecuacion
G.4). Como se puede observar, como en el instante de conexion de la estrategia de min-
imas pérdidas el motor esta trabajando en vacio, el valor del flujo baja hasta 0,8 Wb,
volviendo a subir a su valor nominal cada vez que es necesario proporcionar mas par
durante los transitorios. A partir de t = 15 s se conecta la maquina de continua, siendo la
potencia generada por ésta igual a 133 W. Como se puede observar, al aumentar el par
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Figura 8.14: Evolucion de las salidas (-) y sus referencias (- -). Controlador Lyapunov-
Integral con minimizacion de pérdidas. Eje x en seg. Eje y en Wby en radg /s.

Sin optimizacidn de pérdidas

Con optimizacion de pérdidas

Vacio

257,6 W

2255W

Carga

481 W

485 W

Cuadro 8.3: Potencia consumida por el accionamiento.

motor de la maquina, el flujo se sitGa en su valor nominal.

Para evaluar la mejora en el rendimiento cuando se aplica la estrategia de mini-
mizacion de pérdidas, se ha medido la potencia que consume el accionamiento. Esta
medida se ha realizado midiendo la corriente y la tension en el circuito de continua del
inversor. La medida de corriente se ha realizado mediante una sonda de efecto hall conec-
tada a un osciloscopio digital, en el que se ha calculado el valor RMS de la forma de onda
obtenida. La principal ventaja de este método, aparte de su facilidad de implantacién, es
que tiene en cuenta las posibles variaciones en las pérdidas de conmutacion del inversor.
Sin embargo, debido a que la forma de onda de la corriente presenta un gran contenido de
armonicos provocados por el rectificador, los resultados obtenidos no son muy precisos.
La potencia absorbida por el accionamiento, tanto con la estrategia de minimizacion de
pérdidas como sin ella se muestra en la tabla 8.3. Como se puede observar, en vacio se
produce un ahorro de un 12,5 % de potencia. Sin embargo cuando se conecta la dinamo®
se consume un 0,8 % mas de potencia.

5La potencia generada por la dinamo es la misma que en los demés ensayos: 133 W.
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8.7. Conclusiones

En este capitulo se ha mostrado la viabilidad de algunos de los controladores prop-
uestos en esta tesis mediante su aplicacion en un banco de ensayos. De hecho, ha si-
do aqui donde se ha aplicado por primera vez en un banco experimental el conjunto
regulador Lyapunov-Integral, estimador de flujo y estimador de resistencia de rotor. Se
ha mostrado que el comportamiento del controlador Lyapunov-Integral es practicamente
igual al controlador vectorial directo, de acuerdo con lo predicho en la seccién 5.4. Sin
embargo, cuando existen errores en la inercia, el comportamiento del controlador vecto-
rial directo es marginalmente mejor. Esto es debido a que en este Ultimo caso, segln se ha
discutido en la seccion 5.4, el valor de la inercia se tiene en cuenta en el disefio del con-
trolador lineal de velocidad, en lugar de cancelar su valor como ocurre en el controlador
Lyapunov-Integral.

También se ha mostrado que las prestaciones de ambos controladores cuando se pre-
cisa una gran respuesta dindmica del accionamiento son bastante mejores que las ofreci-
das por el controlador vectorial indirecto. En los resultados mostrados se puede observar
que con los controladores vectorial directo y Lyapunov-Integral se consiguen transito-
rios con aceleracion grande que no son posibles con el controlador vectorial indirecto.
Ademas, el valor de pico de la corriente de estator durante estos transitorios es mucho
mayor cuando se usa el controlador vectorial indirecto que cuando se usan el controlador
Lyapunov-Integral o el vectorial directo. Por tanto, la aplicacion del controlador vectorial
indirecto sélo es aconsejable en aquellos accionamientos en los que no se requiera una
excesiva rapidez de respuesta. En el caso contrario, la mayor complejidad computacional
de los reguladores Lyapunov-Integral y vectorial directo estara mas que justificada.

Para terminar se han mostrado dos aplicaciones del regulador Lyapunov-Integral.
En la primera se ha usado la maquina de induccion en modo generador, obteniéndose
un resultado satisfactorio. Conviene destacar que el regulador es idéntico al usado con
la maquina funcionando en modo motor. En la segunda se ha eliminado el regulador
Lyapunov-Integral de flujo, calculandose la referencia de la corriente en eje d a partir de
una estrategia de minimas pérdidas 6hmicas, observandose también un funcionamiento
satisfactorio.
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Capitulo 9

Conclusiones, aportaciones y
sugerencias

En esta tesis se ha realizado un estudio exhaustivo de varias técnicas de control no
lineal cuando se aplican a la maquina de induccién, comparandose entre si los resultados
obtenidos y se ha propuesto un nuevo controlador no lineal robusto y viable en tiempo
discreto. También se ha estudiado la aplicacion de varios estimadores y observadores de
flujo de rotor propuestos en la literatura, descubriéndose que el comportamiento de estos
Gltimos puede ser problemético cuando se produce un cambio de sentido de giro con
aceleracion grande en maquinas de baja inercia. Ademas, los resultados obtenidos con
algunos de los controladores estudiados se han validado experimentalmente.

En este Gltimo capitulo se resumen las conclusiones obtenidas en este trabajo, asi co-
mo las principales aportaciones del mismo. Cierra el capitulo un apartado de sugerencias
para futuras lineas de trabajo.

9.1. Resumen y conclusiones

El objetivo principal de esta tesis ha sido el evaluar la aplicacion préctica a la maquina
de induccién de varias técnicas de control no lineal. Ademas, las deficiencias encontradas
en las técnicas propuestas en la literatura han motivado el desarrollo del controlador
Lyapunov-Integral, que es una aportacion original de esta tesis.

En el capitulo 2 se ha estudiado la aplicacion de un controlador mediante linealizacion
entrada-salida al motor de induccion. Esta técnica de control, si bien ha sido aplicada a
la maquina de induccién en numerosos trabajos, en la mayoria de ellos sélo se ha evalua-
do su comportamiento mediante simulacion en tiempo continuo, obteniéndose resultados
muy prometedores. Sin embargo, las pocas aplicaciones practicas en tiempo discreto que
se encuentran en la literatura (Raumer et al., 1994) muestran un comportamiento similar
al controlador vectorial indirecto, siendo necesario introducir una serie de modificaciones
ad-hac al controlador para conseguir que éste funcione. Conviene destacar que esta com-
paracién no tiene mucho sentido, ya que el controlador vectorial indirecto tiene una es-
tructura en lazo abierto, de una gran simplicidad; mientras que el controlador mediante
linealizacion entrada-salida es un controlador no lineal de una complejidad elevada. Una
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comparacion con un controlador vectorial directo habria ofrecido resultados mas intere-
santes. Ademas, segun se ha demostrado en esta tesis, el comportamiento dinamico del
controlador vectorial indirecto es muy pobre. Por tanto no tiene sentido aplicar un con-
trolador mediante linealizacidn entrada-salida para obtener las mismas prestaciones que
con el regulador vectorial indirecto.

En el estudio llevado a cabo en esta tesis se ha aplicado la linealizacion entrada-
salida a una maquina de induccién modelada en ejes de estator y en ejes de flujo de rotor
con vistas a su implantacién préactica en un banco de ensayos. Se ha demostrado que
la aplicacion en tiempo discreto en ejes de flujo de rotor es méas ventajosa, aunque sélo
ofrece resultados aceptables cuando la frecuencia de muestreo es suficientemente elevada
(superior a 10 kHz).

En el capitulo 3 se ha aplicado otra técnica de control no lineal, la cual se basa en
definir una funcién de Lyapunov de los errores de seguimiento de las salidas. El uso de
una funcion de Lyapunov garantiza la estabilidad del sistema, al menos en la aplicacion
en tiempo continuo. Por otro lado, este tipo de controlador obliga a usar un inversor
fuente de tension controlado en corriente. En dicho capitulo se demuestra que el contro-
lador presenta un comportamiento aceptable, incluso cuando se aplica en tiempo discreto
con bajas frecuencias de muestreo (del orden de 1 kHz). Sin embargo, aunque a primera
vista la mejora en el comportamiento puede parecer que es debida al uso de una funcién
de Lyapunov, en el capitulo 3 se ha demostrado que el controlador disefiado es igual a un
controlador mediante linealizacion entrada-salida en el que se use también un inversor
fuente de tension controlado en corriente, en lugar de un inversor fuente de tensién como
se hizo en el capitulo 2. El uso de este tipo de inversor elimina la dindmica del estator
del modelo del motor, con lo que la realimentacion no lineal realizada por el controlador
es mucho mas simple y su aplicacion en tiempo discreto resulta ser menos sensible a
los efectos del muestreo. Por Gltimo, conviene destacar que debido a que este tipo de
controladores se basan en cancelar todos los términos de las ecuaciones de estado de
la maquina,! su comportamiento ha resultado ser muy sensible a los parametros de la
maquina, especialmente en accionamientos de baja inercia, en los que se producen er-
rores de seguimiento elevados en régimen permanente. Sin embargo, se ha demostrado
tedricamente que la estabilidad del sistema en estos casos esta garantizada, siempre y
cuando el error de modelado sea constante.

En el capitulo 4 se ha desarrollado una mejora al controlador de Lyapunov presentado
en el capitulo 3, que consigue eliminar los errores de seguimiento en régimen permanente
producidos por los errores en el modelado del sistema. La mejora consiste en afiadir a la
funcién de Lyapunov una integral de los errores de seguimiento, siguiendo las ideas del
control lineal cléasico. El hecho de introducir una integral en la funcién de Lyapunov ha
obligado a disefiar una estrategia de anti-windup para evitar que las saturaciones en el
mando hagan inestable al controlador. La estrategia disefiada tiene en cuenta que el sis-
tema tiene varias entradas y varias salidas, de forma que la saturacién de una de ellas
no perturbe excesivamente a las demas. Se ha demostrado también que la aplicacion del
controlador propuesto a la maquina de induccién cuando se producen errores en el mod-
elado de los pardmetros de la carga es estable. Sin embargo, la respuesta dindmica del
sistema en lazo cerrado depende del error de modelado cometido en dichos parametros,

1Con esto se consigue que el sistema en lazo cerrado evolucione segun una dindmica preestablecida.
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sobre todo en la inercia. Por ultimo, las simulaciones realizadas han mostrado una notable
mejora en el comportamiento del accionamiento respecto a las ofrecidas por el contro-
lador de Lyapunov desarrollado en el capitulo 3; obteniéndose ahora un controlador con
una excelente respuesta dindmica, error nulo en régimen permanente y una gran robustez
frente a errores en el modelado de los pardmetros de la carga.

En el capitulo 5 se ha implantado un controlador vectorial directo clasico, pero sigu-
iendo la misma estructura que la utilizada para el controlador Lyapunov-Integral, con el
objetivo de poder comparar sus prestaciones. Para ello, el controlador vectorial directo se
ha implantado usando el mismo inversor fuente de tension controlado en corriente que el
usado para el controlador Lyapunov-Integral. Ademas, en las simulaciones realizadas se
ha disefiado el controlador de forma que sus constantes de tiempo en lazo cerrado sean
las mismas que las utilizadas en el controlador Lyapunov-Integral. Los resultados de sim-
ulacidn obtenidos han sido préacticamente iguales a los proporcionados por el controlador
Lyapunov-Integral. Un analisis en detalle de las ecuaciones de cada uno de estos contro-
ladores revela que su estructura es muy parecida. Sin embargo el controlador Lyapunov-
Integral se basa en cancelar todos los términos de las ecuaciones de estado, de forma que
el sistema en lazo cerrado evolucione segin una dinamica preestablecida. Por otro lado,
el controlador vectorial directo solo cancela el término no lineal presente en la ecuacion
del par, disefiandose un regulador lineal PI en tiempo discreto para situar los polos del
sistema lineal resultante en el lugar deseado. Con esta segunda aproximacion el contro-
lador es mas robusto frente a errores en los parametros y a los efectos de la implantacion
en tiempo discreto. De hecho, se ha comprobado mediante simulacién que si la inercia
de la méquina es la décima parte de la del modelo, el controlador Lyapunov-Integral es
inestable, mientras que el controlador vectorial directo es estable.

Los controladores implantados en los capitulos 2, 3, 4 y 5 necesitan conocer el mo-
dulo y el angulo del vector de flujo de rotor. Como la medida de dicho vector es muy
dificil de realizar en la préactica, es necesario recurrir al uso de estimadores para conocer
su valor. En el capitulo 6 se han presentado una serie de estimadores y observadores del
vector de flujo de rotor y se han evaluado sus prestaciones cuando se integran con un
controlador Lyapunov-Integral mediante simulacién. En primer lugar se han estudiado
dos estimadores en lazo abierto: uno en ejes de flujo de rotor y otro en ejes de estator.
Ambos se basan en simular las ecuaciones dindmicas de la maquina, por lo que su ve-
locidad de convergencia es limitada y son muy sensibles a errores en los pardmetros de la
maquina. La ventaja del primero radica en su simplicidad computacional, aunque, debido
a que es un estimador no lineal, su discretizacion no puede realizarse exactamente. En
cambio, el estimador en ejes de estator, aunque presenta una mayor carga computacional,
puede ser discretizado exactamente siempre y cuando la velocidad varie muy lentamente,
de forma que pueda considerarse como un pardmetro del sistema lineal. Se han realiza-
do una serie de simulaciones en tiempo discreto, descubriéndose que la mejora obtenida
al utilizar el estimador en ejes de estator no es muy apreciable, por lo que puede estar
justificado el uso del estimador en ejes de flujo de rotor si el controlador ha de implan-
tarse en un microcontrolador de bajas prestaciones. También se ha verificado mediante
simulacion que ambos estimadores son muy sensibles a las variaciones de la resistencia
de rotor, aunque sélo se cometen errores apreciables en la estimacion durante el régimen
transitorio de la maquina. Para mejorar el comportamiento de estos estimadores se ha im-
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plantado un estimador de la resistencia de rotor. Sin embargo, este estimador sélo ofrece
resultados fiables cuando el motor esta en régimen permanente y el valor de la corriente
que circula por el rotor es suficientemente elevado. Dado que el valor de la resistencia
de rotor varia lentamente durante el funcionamiento del accionamiento, en este traba-
jo solo se ha utilizado el valor estimado de la resistencia del rotor cuando dicho valor
es fiable, obteniéndose buenos resultados. Conviene destacar que aunque este estimador
de resistencia se propuso originalmente en (Zamora Macho, 1997), es aqui donde se ha
aplicado por primera vez en tiempo real dentro de un sistema de control en lazo cerrado.

El segundo estimador estudiado en el capitulo 6 consiste en un disefio conjunto de
un controlador Lyapunov-Integral junto con un estimador en ejes de flujo de rotor, en el
que el controlador obliga a que una funcidn de los errores de seguimiento, sus integrales
y el error de estimacion sea de Lyapunov. De esta manera se garantiza la convergencia
a cero de los errores de seguimiento y de estimacion. Sin embargo, se ha demostrado
mediante simulacién que las prestaciones de este controlador, cuando se implanta en
tiempo discreto, son peores que las obtenidas por el controlador Lyapunov-Integral junto
con el estimador en ejes de flujo mostrado en la primera parte del capitulo 6; llegando
incluso a ser inestable bajo ciertas condiciones.

Por ultimo se ha desarrollado un observador en lazo cerrado de orden reducido. Se
ha demostrado que la realimentacion del observador necesita el calculo de la derivada
de la corriente o realizar un cambio de variable que depende de la velocidad, por lo que
su aplicacién solo puede ser realizada cuando la variacién de la velocidad durante el
periodo de muestreo sea despreciable. Mediante simulacién se ha demostrado que este
observador con el cambio de variable propuesto en la literatura es inestable cuando se
produce un cambio de sentido de giro con alta aceleracién. Para evitar este problema se ha
propuesto aqui una implantacion en tiempo discreto del observador en el que no es preciso
realizar ningun cambio de variable para su realimentacion. Se ha demostrado mediante
simulacion que el comportamiento de este nuevo observador es correcto, incluso en los
transitorios con aceleracion grande.

En el capitulo 7 se ha descrito el banco de ensayos utilizado para validar los resul-
tados de esta tesis. Se ha demostrado que el uso de un PC estdndar para implantar los
controladores en un laboratorio de investigacién es una alternativa viable frente al uso
de sistemas basados en un DSP o un microcontrolador, que es lo mas comun en la lit-
eratura. Las principales ventajas de usar un PC son: (a) una amplia disponibilidad del
hardware con gran potencia de calculo y bajo precio (b) gran capacidad en disco duro
para almacenar los resultados de los ensayos y (c) un bajo coste del software de desarrol-
lo, especialmente si se usan herramientas bajo licencia GNU. Precisamente en esta tesis
se ha demostrado que es posible construir un sistema de control usando casi exclusiva-
mente herramientas de software libre. Con la excepcién del software utilizado para el
disefio de la FPGA, el cual es un software propietario suministrado por el propio fabri-
cante de la FPGA; todo el resto del software utilizado en el desarrollo de esta tesis ha
sido software libre. Como sistema operativo se ha usado Debian GNU-Linux, con la ex-
tension RT-Linux para poder ejecutar los controladores en tiempo real. Para el disefio de
los controladores y la visualizacién de los resultados se ha utilizado el paquete Octave,
el cual es “pseudo-compatible” con Matlab. Las simulaciones llevadas a cabo se han re-
alizado con Gnans (Martensson, 1994), cuya principal ventaja radica en que es capaz de
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traducir las ecuaciones del modelo a lenguaje C, las cuales son compiladas y enlazadas
dindmicamente al programa, ejecutdndose durante la simulacion con la velocidad de un
programa compilado. La velocidad de simulacion conseguida con esta aproximacion es
varios ordenes de magnitud superior a la de una simulacion en la que las ecuaciones del
modelo son interpretadas durante la simulacién, como ocurre por ejemplo con Simulink.
Por dltimo, este documento ha sido escrito con Emacs y compuesto con IATEX (Lamport,
1994).

Conviene también destacar que para poder usar un PC estandar para controlar el ac-
cionamiento ha sido necesario desarrollar una tarjeta para el bus ISA que permita contro-
lar el inversor y medir la posicion del eje del motor a través de un encoder incremental.
Esta tarjeta estd basada en una FPGA, lo cual dota al circuito de una gran flexibilidad,
imprescindible en un entorno de investigacion. Ademas el uso de una FPGA en lugar de
componentes discretos de baja escala de integracion ayuda a reducir en gran medida el
espacio ocupado por la placa de circuito impreso.

Finalmente, en el capitulo 8 se muestran los resultados obtenidos en el banco de en-
sayos descrito en el capitulo 7. En dicho banco se ha ensayado un controlador Lyapunov-
Integral y un controlador vectorial directo, obteniéndose practicamente los mismos re-
sultados, tal como se ha predicho en el capitulo 5. Sin embargo, el comportamiento
del controlador vectorial directo ha sido mejor que el del controlador Lyapunov-Integral
cuando se usa un valor erroneo de la inercia del accionamiento en el disefio de los con-
troladores; de acuerdo con lo predicho en el capitulo 5. También se ha demostrado que el
comportamiento dindmico de estos dos controladores es muy superior al ofrecido por el
controlador vectorial indirecto, aunque este Gltimo presenta una menor complejidad de
implantacidn, por lo que su uso en aplicaciones en las que no se requiera un excelente
comportamiento dindmico puede estar justificado.

También se ha evaluado de forma experimental por primera vez el comportamiento
del estimador de resistencia de rotor propuesto en el capitulo 6, ya que en (Zamora Ma-
cho, 1997) solo se ejecuto el algoritmo en batch, es decir, sin implantarse en tiempo real
dentro de un lazo de control. Se ha confirmado que el estimador sélo ofrece resultados
fiables cuando el motor esta en régimen permanente y la corriente que circula por el rotor
es apreciable. Ademas se ha descubierto que el error cometido en la estimacion de la
resistencia de rotor aumenta cuando se debilita el campo en el motor, lo cual es debido a
que el estimador propuesto en realidad obtiene la constante de tiempo del rotor (Rg/LR)
a partir de las medidas de corriente y tensién en la maquina. El valor de Ry se obtiene por
tanto multiplicando la constante de tiempo del rotor estimada por el valor de la inductan-
cia de rotor Lg. En consecuencia, si se satura el rotor el valor de Lg variarg, y por tanto
también lo hara el valor de la estimacion de la resistencia del rotor Rg.

Finalmente, para demostrar el comportamiento del controlador Lyapunov-Integral
propuesto en otras situaciones, se ha realizado un ensayo con la maquina funcionan-
do en modo generador y otro en el que se ha aplicado una estrategia de minimizacion
de pérdidas 6hmicas, observandose un buen comportamiento en ambos casos. Conviene
destacar que en todos los ensayos realizados no se ha puesto un especial cuidado ni en la
calibracion de las sondas ni en la extraccion de los pardmetros del accionamiento, lo cual
es una muestra de la robustez de los controladores propuestos
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9.2. Aportaciones originales

Las principales aportaciones de esta tesis han sido:

= Se ha demostrado que la aplicacion de un controlador mediante linealizacion ex-

acta entrada-salida no es aplicable a la maquina de induccién, debido a que el alto
periodo de muestreo necesario para su implantacidn en tiempo discreto no es ad-
misible con los semiconductores de potenciay los microprocesadores existentes en
la actualidad.

Se ha evaluado un controlador basado en una funcién de Lyapunov de los errores
de seguimiento de las salidas y se ha demostrado que aunque su comportamiento
es aceptable cuando se implanta en tiempo discreto con periodos de muestreo ba-
jos, presenta grandes errores en régimen permanente cuando existen errores en los
parametros de la carga. Ademas se ha demostrado que este controlador es equiv-
alente a un controlador mediante linealizacion entrada-salida en el que se use un
inversor fuente de tension controlado en corriente, por lo que la mejora de las
prestaciones es debida a la simplificacion del modelo del motor en lugar de al uso
de la funcién de Lyapunov.

Se ha propuesto una mejora al controlador de Lyapunov, basada en afiadir una
integral de los errores de seguimiento a la funcién de Lyapunov. Se ha demostrado
que este nuevo controlador, denominado Lyapunov-Integral, es robusto frente a
errores en los parametros, obteniéndose un error nulo en régimen permanente en
su aplicacion en tiempo discreto con periodos de muestreo de 1 ms.

Se ha comparado el controlador Lyapunov-Integral propuesto con el controlador
vectorial directo, demostrandose que ambos controladores son muy similares, si
bien el controlador Lyapunov-Integral se basa en cancelar todos los términos del
modelo de la mé&quina de induccion, mientras que el controlador vectorial direc-
to solo cancela los términos no lineales del modelo, aplicando técnicas de control
lineal en tiempo discreto para obtener la respuesta deseada del accionamiento. El
resultado es que el controlador vectorial directo es menos sensible frente a varia-
ciones de los pardmetros y a los efectos del muestreo que el controlador Lyapunov-
Integral.

Se ha demostrado que el disefio conjunto del estimador junto con el controlador de
Lyapunov propuesto en (Marino et al., 1996) no funciona en tiempo discreto con
bajas frecuencias de muestreo (1 kHz), pudiendo llegar a ser inestable.

Se ha demostrado que el observador de orden reducido con el cambio de variable
propuesto en (Merghese y Sanders, 1988) es inestable en los cambios de sentido
de giro con aceleracion grande. Para solucionar este problema se ha propuesto una
implantacidon en tiempo discreto en la que no es necesario realizar dicho cambio
de variable y que ofrece buenos resultados incluso en los transitorios con alta acel-
eracion.

Se ha demostrado que el uso de un PC estidndar es una alternativa viable para
implantar un sistema de control de altas prestaciones. Ademas el uso de software
libre hace que el coste del sistema sea muy bajo.
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= Se ha propuesto el uso de una FPGA para implementar la temporizacion de los
interruptores del inversor y para contar los pulsos del encoder, demostrandose que
Su Uso es muy ventajoso gracias a la flexibilidad obtenida y al considerable ahorro
de espacio en la placa de circuito impreso.

= Se haaplicado experimentalmente en un banco de ensayos un controlador no lineal
junto con un estimador de flujo y el estimador de resistencia de rotor propuesto en
(Zamora Macho, 1997), demostrdndose el buen comportamiento del sistema en
lazo cerrado.

= Se ha mostrado el comportamiento del controlador Lyapunov-Integral propuesto
con la maquina funcionando en modo generador y cuando se utiliza una estrategia
de minimas pérdidas 6hmicas.

9.3. Sugerencias para futuros trabajos

En esta tesis se han aplicado cuatro estrategias de control no lineal a la maquina
de induccion, haciendo especial énfasis en su implantacién en tiempo discreto con ba-
jas frecuencias de muestreo. Sin embargo existen otras estrategias de control que no se
han abordado en este trabajo, pero que seria interesante evaluar y comparar con el con-
trolador vectorial directo. Entre ellas cabe destacar el control directo de par o DTC?
(Vas, 1998), control de estructura variable (Shyu y Shieh, 1995), control robusto (Zhou y
Doyle, 1998), control por pasividad (Ortega y Espinosa, 1993) (Gokdere y Simaan, 1997)
y controladores basados en técnicas de inteligencia artificial: controladores fuzzy (Cerru-
to et al., 1997) y controladores con redes neuronales (Shyu et al., 1998). Para obtener
resultados coherentes al comparar los controladores, éstos deberian de implantarse en
igualdad de condiciones y sin preferencias preestablecidas, tal como se ha realizado en
esta tesis.

Otro posible campo de investigacion seria la aplicacion del controlador Lyapunov-
Integral a otro tipo de maquinas eléctricas como por ejemplo motores sincronos de reluc-
tancia o de imanes permanentes.

Los controladores estudiados en esta tesis se han implantado en coma flotante para
simplificar su aplicacion practica. Seria importante aplicar el controlador Lyapunov-
Integral en un microcontrolador o en un DSP de 16 bits de bajo coste, con vistas a
evaluar sus prestaciones cuando se implanta en coma fija. Ademas podria usarse para
la implantacion un 80C166 de Infineon Technologies 0 un TMS320F2407 de Texas In-
struments, los cuales tienen integrado un sistema de modulacién PWM trifasico y un
conversor A/D de varios canales, simplificAndose asi el hardware necesario.

En este trabajo se ha demostrado que el estimador de resistencia de rotor propuesto
en realidad se basa en estimar la constante de tiempo del rotor. Una linea de trabajo in-
teresante seria la de reformular el controlador Lyapunov-Integral y el estimador de flujo
de rotor, de modo que se use la constante de tiempo del rotor en lugar de su resisten-
cia, obteniéndose por tanto un mejor comportamiento del sistema cuando se somete a
variaciones importantes en el flujo del rotor.

2Del inglés Direct Torque Control
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Otra linea de trabajo diferente pero interesante para simplificar el software de control
seria, dado que las FPGA presentes actualmente en el mercado tienen una gran capacidad,;
implantar dentro de la FPGA no s6lo los temporizadores que permiten conmutar los
interruptores del inversor en un instante preciso, sino también la circuiteria encargada
de calcular estos tiempos a partir de las componentes d y q del vector de tension que se
desea generar, en linea con el trabajo presentado en (Tzou y Hsu, 1997). Asimismo se
podria integrar en esta FPGA un circuito capaz de calcular la velocidad de la méaquina a
partir de los pulsos del encoder, en lugar de limitarse a contar dichos pulsos y detectar el
sentido de giro, tal como se ha hecho en esta tesis.

Por ultimo, seria interesante, siguiendo la linea de trabajo propuesta en (Mufioz Frias
et al., 1997), especificar todo el controlador o parte de él en un lenguaje de descripcion
de hardware, como por ejemplo VHDL, e implantarlo en una FPGA de gran capacidad.
En (Mufioz Frias et al., 1997) se abordé la especificacion en VHDL de un algoritmo
de estimacion de la velocidad del rotor basado en medidas de tension y corriente con
resultados esperanzadores.



Apéndice A

Modelado de la maquina de
Induccion.

En este apéndice se presentan los distintos modelos de la maquina de induccion usa-
dos en este trabajo. En primer lugar se presenta un modelo en variables de estado, usado
para el disefio de los controladores y de los estimadores. En segundo lugar se presenta un
modelo basado en vectores espaciales que ha sido usado en el estimador de resistencia
de rotor. En ambos modelos se usa la transformacion presentada en la seccion A.1 para
convertir las magnitudes trifasicas de la maquina a un sistema de referencia que gira a
una velocidad angular arbitraria. De esta forma se eliminan los términos dependientes
de la posicidn relativa entre el estator y el rotor presentes en el modelo original (Krause,
1986).

A.1. Transformacion de Park

Un cambio de variables que transforma las magnitudes trifasicas de la maquina a un
sistema de referencia que gira con una velocidad wc arbitraria se puede expresar como:

foaq = K Frst (A1)
en donde:
fag =16 15 1] (A2)
fa=[f & (A3)
k1 ki k1

K®= | kocos®  kpcos(6—4F)  kpcos (8- 4F) (A.4)

—kosin® —kzsin (68— ')  —kpsin (86— 4F)

t

0= /0 W (2)dZ +6(0) (A5)

siendo ¢ una variable de integracion. El vector f puede representar una tension, una
corriente o un flujo de la maquina. Las constantes ki y ko se pueden elegir segln distintos
criterios de invarianza entre las magnitudes originales (rst) y las nuevas (0dq) en régimen
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Figura A.1: Transformacion de Park

senoidal equilibrado (Zamora Macho, 1997). En este trabajo se han elegido los valores
de k1 y ko para mantener la potencia del motor invariante entre ambos sistemas:

L
V3

ko = \E (A7)

Por Gltimo conviene destacar que se ha usado el superindice ¢ para indicar que las mag-
nitudes transformadas estan referidas a un sistema que gira con velocidad wc.

Aunque la transformacion presentada no es mas que un cambio de variables y no
necesita ninguna connotacidn fisica, es conveniente interpretar la transformacion como
relaciones trigonomeétricas entre variables seglin se muestra en la figura A.1. En dicha
figura se puede considerar que las magnitudes f§ y fg estan alineadas a lo largo de los
dos ejes ortogonales d y g, los cuales giran a una velocidad w¢. De la misma manera las
magnitudes f, fs y f; se pueden considerar alineadas con tres ejes r, s y t, los cuales estan
desfasados entre si un angulo de 211/3. Si se proyectan las tres magnitudes f;, fs y fr alo
largo del eje d se obtiene la componente en eje d (f§) de dichas magnitudes, tal como se
puede deducir de las ecuaciones de la transformacién (A.1 — A.5). De la misma manera,
la componente fg sera la proyeccion de las tres magnitudes fr, fs'y f; a lo largo del eje .
Conviene destacar que la componente 0 no est4 asociada con el sistema de referencia d-q
mostrado en la figura A.1, sino que es una relacion aritmética entre las variablesr, s y t,
independiente del angulo 6.

ki = (A.6)

A.2. Modelo en variables de estado

En este trabajo se han elegido como variables de estado las corrientes de estator,
los flujos de rotor y la velocidad de giro de la méaquina.! Para simplificar la ecuacion
diferencial resultante se aplica la transformacion de Park descrita en la seccion A.1 a
las corrientes y a los flujos de rotor, resultando un modelo en ejes d-g. Segin se elija

1Expresada en radianes eléctricos
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la velocidad de giro de los ejes w® se obtendran distintos modelos, seglin se muestra a
continuacion.

A.2.1. Modelo en ejes genéricos

Si los ejes d-q a los que se refieren las magnitudes de la maquina giran con una
velocidad wc, el modelo de la maquina puede expresarse como (Garcia Cerrada, 1991):

a % B
- - ~ N —— a
i A oc B Cur i F 0] —~—
E |gq e A —Cwr B |gq + 0 F||ug (A8)
dt | ug, D 0 E oc-wr| |Wig| |0 O] [ug
W, 0 D —(x-wr) E Wrel LO O
dor P
ar ﬁ(me —m)
En donde:
ﬁ RR(l - O') B— MRg
T Lso Lro ~ oLsL3
M
_ D — MRr
olLsLgr Lr
Rr 1
E=—-—— F=—
Lr ols
. . PM
Me = G(w%dlgq - ququgd) G= Z—LR (A.9)

Siendo Rs la resistencia de estator, Rr la resistencia de rotor, Ls la inductancia de es-
tator, Lr la inductancia de rotor, M la inductancia mutua rotor-estator y o el factor de

dispersion, que es igual a (1 — %ER)

A.2.2. Modelo en ejes de estator.

Si se hace que la velocidad de giro de los ejes d-q sea wc = 0, de forma que el sistema
de referencia dq permanece fijo, el modelo del motor resultante se puede expresar como:

a X B
- % ~—N —— d
s A0 B Cux][iy] [F 0]
d|ig|_|0 A Cx B i34 N 0 F| |ug (A.10)
dt |yig| (D 0 B —wr| W] |0 0] |u
Yol 10 D ox E | lwg] [0 O
dwg P
Me = G(LIJSRdigq - w%qigd) (A.12)

en donde el superindice s de las variables de estado y de la entrada indica que estan
referidas a unos ejes fijos al estator.
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A.2.3. Modelo en ejes de flujo de rotor

En el modelo anterior las variables de estado son magnitudes alternas en régimen
permanente. Si se hace que los ejes d-g giren a una velocidad ws igual a la del flujo
de rotor, haciendo que el eje d sea en todo momento colineal con el vector de flujo, se
obtiene el modelo del motor en coordenadas de flujo de rotor. La principal ventaja de este
modelo consiste en que en este sistema de referencia las variables de estado son continuas
en régimen permanente.

Debido a que el eje d esta permanentemente orientado segln g, la componente q del
flujo de rotor y su derivada seran constantes e iguales a cero:

V=0 y U =0 (a13)
Con lo que el modelo del motor de induccidn en ejes de flujo de rotor se reduce a:
X . -
4 [ A o B ify F 0 T
G| | =|-ws A —Cax| | +]0 F [ fd] (A.14)
Why D 0 E Why 0 0] L=
Wrq =0
dd—&t)R = %(me —m) (A.15)
Me = GUpqisq (A.16)

en donde ws es la velocidad de giro de los ejes, que se puede deducir de la Gltima fila de
(A.8)y (A.13):

Dig,
Wrd

s = &R + (A.17)

A.3. Modelo basado en vectores espaciales

En este modelo las magnitudes trifasicas de la maquina se representan mediante
nameros complejos, con lo que se obtiene una expresion mucho mas compacta de las
ecuaciones (Leonhard, 1985). Sin embargo esta representacion es equivalente a la trans-
formacién de Park presentada en la seccion A.1. Se puede demostrar que si se eligen
los ejes real e imaginario coincidentes con los ejes d-g de la transformacion de Park, se
cumple:

05 = ugy + jug, (A.18)
1§ = i8 + jig (A.19)
0§ = W5y + JW, (A.20)

A.3.1. Modelo en ejes genéricos

Las ecuaciones eléctricas de la maquina cuando se emplea una transformacién usando
un sistema de referencia que gira con una velocidad w, se reducen a (Zamora Macho,
1997):
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Ecuacion del estator:

05 = ReT§ + 08 + g (A21)
= Ecuacion del rotor:
0= Refg-+ SR+ (0 — ox) 0% (A22)
= Ecuacion del flujo de estator:

S = LTS + MTE (A.23)

Ecuacién del flujo de rotor:

Tk = MTS + LgTg (A.24)

A.3.2. Modelo usado para la estimacion de la resistencia de rotor

Para la estimacion de Rg se emplea un modelo expresado en un sistema de referencia
fijo al estator (¢ = 0). Ademas, dado que las Unicas magnitudes que pueden medirse
son las corrientes y tensiones de estator, es necesario hallar un modelo en el que solo
intervengan dichas magnitudes.

Si se sustituye en (A.22) la corriente de rotor obtenida a partir de (A.24) y se multi-
plica la ecuacion resultante por M /Lg, se obtiene:

M s A M s
Lt i (Lot + (- o)Lt ) = om0 (a.25)

Como se puede apreciar, esta ecuacion depende ain de Q. Para encontrar una expresion
del vector espacial del flujo de rotor en funcidn de los vectores espaciales de tension y
corriente de estator, a partir de (A.23) y (A.24) se obtiene:

02 = oLsTy + E[JR (A.26)

Sustituyendo la derivada de g, obtenida a partir de la ecuacion anterior, en (A.21),
teniendo en cuenta que wc = 0, resulta:

ms (ug —RgT§ — cng,dE 's) (A.27)
utilizando (A.27), la ecuacidn (A.25) se puede expresar como:
. 1
Vl—j(.oR/Vldtz _Rg (L—/Vzdt> (A.28)
R
donde:
o Md_ s d_
vy = - dt Pk = U5 — RsTS — oLs qr's (A.29)
[72= 0+ (1- 0)Ltg = & ~Reig — Lo (A.30)
R

Estas tres Ultimas ecuaciones forman el modelo que sera usado para estimar el valor de
la resistencia de rotor.
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iéd Rs i(r)d
N
Ejed /FurSd TurOd:O Lim
il RS ir deléj (*)SLdléj iR
= L e N =——
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Eje g T ug, Re T Wy L ? Uy =0 RR

Figura A.2: Circuito equivalente en régimen permanente del motor de induccion

A.4. Modelo basado en circuito equivalente

Para aplicar una estrategia de minimizacion de pérdidas es mas ventajoso el uso de
un modelo basado en un circuito equivalente de régimen permanente. EI modelo mas
ampliamente utilizado en la literatura sobre minimizacion de pérdidas se muestra en la
figura A.2 (Garciaetal., 1994), en donde R¢ es una resistencia que modela las pérdidas en
el hierro debidas al arménico fundamental, ity e if, son las componentes de la corriente
equivalente de entrehierro, ugy y ugq son las componentes de la tension equivalente de
entrehierro y ug, € ir son la tension y corriente de rotor.

Si se supone que (Fernandez Bernal, 2000):

iy = idy — i&q ~ il (A31)

y que w > wxs, el esquema equivalente de la figura A.2 se puede simplificar, resultando
el esquema mostrado en la figura A.3, que sera el utilizado en este trabajo para deducir
las estrategias de minimizacion de pérdidas. Notese que en el circuito equivalente sim-
plificado las pérdidas 6hmicas en eje d y en eje q son distintas, por lo que las pérdidas
6hmicas no son minimas cuando la corriente de entrada es minima, sino que es necesario
que la corriente en eje d sea mayor que la de eje q para compensar la mayor resistencia
presente en el circuito equivalente del eje q (Fernandez Bernal, 2000).
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iy Rs i6g
]
Ejed Tur&j Tu{)d:o Lim
ir Rs Rr I(r) (’Ol—dié‘d
= =)
Eje q T Ursq Rc T ubq

Figura A.3: Circuito equivalente en régimen permanente simplificado del motor de in-
duccion
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Apéndice B

Parametros del motor

B.1. Motor Indar de 15 kW

Rr=0,17750Q Rs = 0,22428Q
Lr = 0,041563H Lg = 0,041327H
M = 0,040030H P =4Polos

J =5kgr x m? Potencia = 15 kW
Vhom = 380V lnom = 33,5A

B.2. Motor AEG de 250 W

RR=25Q Rs =50,1915Q
Lr = 1,3725H Ls =1,3725H

M =1,2648H P = 4Polos
J=0,01kgr xm? Potencia = 0,250 kW
Vhom = 380V Inom = 0,86 A
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Apéndice C
Herramientas matematicas

En esta seccidn se presentan algunas definiciones de geometria diferencial que se han
usado a lo largo del documento. Para una presentacion mas exhaustiva puede consultarse
(Khalil, 1996), (Slotine y Li, 1991) o (lIsidori, 1995).

C.1. Herramientas de geometria diferencial

Todas las funciones presentes en las siguientes definiciones se suponen “suaves” en
todos sus argumentos, es decir, las funciones y sus derivadas parciales hasta un orden
suficientemente elevado son continuas.

Definicion C.1 Un campo vectorial es una funcion f : D — R", que asigna a cada punto
X de su dominio D C R" un vector f(X). Un campo vectorial es un vector columna de
dimension n

Definicion C.2 Un campo covectorial es la transpuesta de un campo vectorial. Un cam-
po covectorial es un vector fila de dimensién n

Definiciéon C.3 Sea una funcion escalar de variable vectorial h : D — R definida en un
domino D C R". El gradiente de h(X) es un campo covectorial definido por:

oh oh  oh ah
h=2=(2 2 2 (C1)
Definicion C.4 Sea la funcién escalar de variable vectorial h: D — Ry el campo vecto-
rial f : D — R" definidos en el domino D C R". La derivada de Lie de h con respecto a f
(o a lo largo de f) es la funcion escalar definida por:
oh
L¢h(X) = —=f(X C.2

th(X) 3% () (C2)
Como se puede apreciar la derivada de Lie no es mas que la derivada de una funcion h(X)
a lo largo de las trayectorias del sistema %x = f(X). La ventaja de esta nueva notacion se
hace patente cuando es necesario repetir el calculo de la derivada con respecto al mismo
campo vectorial o con respecto a otro distinto. La definicién recursiva de las derivadas de
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Lie es:
Lh(X) =

Lth(R) =

L2h(X) =

Lih(x) =

h(x)

oh
X
dLth(x)

ox W

oL~ th(x)

ox

f(x)

(€3

(C4)

(C.5)

(C.6)

De la misma manera si g(X) es otro campo vectorial, la funcion escalar LgL¢h(X) es:

_aLh()
X

9(x)

(C.7)



Apéndice D

Calculo de los tiempos de
conmutacion de las ramas del
INVersor

En la Seccion 7.3.2 se ha mostrado un método para conmutar las ramas del inversor
de forma que se obtenga en la carga el vector de tension Us deseado. En primer lugar
es necesario averiguar en cual de las seis regiones del inversor se encuentra el vector Us
(Rab) y en segundo lugar es necesario calcular los tiempos t; y t, durante los que tiene
que estar en inversor en cada uno de los modos activos a 'y b de la region Rab.

Ad Ad
| 2 | 1
1
,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, S e & N 3q
7 7
6 5 |
¥4 8 |
| 4 5 8
(a) Estrella. (b) Triangulo.

Figura D.1: Tensiones generadas en ejes d-g.
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D.1. Localizacion del vector Usen una de las seis regiones
del inversor

En la figura D.1 se muestran las tensiones en ejes d-q generadas por el inversor en ca-
da uno de los modos para una carga conectada en estrella (D.1(a)) o en triangulo (D.1(b)).
Como se puede observar el plano d-q se divide en seis regiones delimitadas por los mo-
dos activos. Antes de calcular el tiempo que ha de estar el inversor en cada uno de los
modos adyacentes de la region en la que se encuentra el vector a generar Us, €s nece-
sario averiguar precisamente cual es esta region. En el diagrama de flujo mostrado en la
Figura D.2 se muestra un algoritmo propuesto en (Garcia Cerrada, 1991) para calcular en
cual de las seis regiones posibles se encuentra el vector Us cuando la carga esta conectada
en estrella. Para una carga conectada en triangulo el algoritmo es similar, mostrandose
su diagrama de flujo en la figura D.3. En ambos casos en los dos primeros niveles de
decision se averigua en que cuadrante esta el vector Us y en el tercer nivel se averigua en
cual de las dos regiones del inversor que se encuentran en el cuadrante esta situado TUs.

Figura D.3: Seleccidn de la region de Us. Conexién en triangulo
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D.2. Calculo de los tiempos de conmutacion

Para calcular el tiempo que ha de estar el inversor en cada uno de los modos a y b
entre los que se encuentra el vector Us que se desea generar, se parte de la ecuacién (7.2),
que se puede escribir en forma matricial como:

u u t t
to-Os = Sad Sbd [ [ta —u. a (D.l)
Usag Ushq ty th
En donde (Usad,Usaq) Y (Ushd, Ushg) SON las componentes en ejes d-q de la tensiones gen-
eradas en los modos a y b, que vienen dadas en la tabla 7.2 para una carga conectada en

estrella o en la tabla 7.3 para una carga conectada en triangulo. Esta ecuacion se puede
transformar, multiplicando ambos miembros de la ecuacion por U1 en:

H =t-U™l-Ts (D.2)

Aplicando la ecuacion (D.2) en cada una de las regiones del inversor se obtienen los
tiempos de cada modo en funcion de la tensidn Us que se desea generar, la tension del
circuito de continua V¢ y del periodo de muestreo ts. Para una carga conectada en estrella
los resultados son:

= Region 1: 2 = ﬁ \(/)§ —211 . lﬂzﬂ
= Region 2: :: =5 :_‘/53 ﬂ . lt‘jzﬂ
= Region 3: :ti: =vctf/§ :_(\_')/é _21: -E:_
= Region 4: Z = ﬁ _—(\)/é _12 E:
= Region 5: :z :Vth/z :—\/53 j ﬂzj

t1 Vev'2 V3 1 Usq

= Region 6: T i _Zl-luSd]

Y para una carga conectada en triangulo se obtiene:

= Region 1: 2 = ﬁ _21 \%} . [t‘lzﬂ
= Region 2: I: - _12 ‘ﬂ . [ﬂzﬂ
= Region 3: Ij = - j _‘/53: . Ezz
= Region 4: Z = ‘12 _?/g . Ezz
= Regi6n 5: E = —21 —(\)ﬂ: : Ezz
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N o] 1 —V3| |usg
= Region 6: LJ _m.ll Al "



Apéndice E

Implantacion del controlador
cuando existe un retardo en la
aplicacion de la tension

En las simulaciones realizadas a lo largo de esta tesis se ha supuesto que el proceso
que es necesario realizar para calcular las salidas del controlador se puede hacer instan-
tdneamente. Sin embargo, en la aplicacién préctica es necesario tener en cuenta que la
frecuencia de muestreo necesaria para implantar el controlador en tiempo discreto es rela-
tivamente alta, del orden de unos kilohercios, que los calculos a realizar son relativamente
complejos y que en el esquema de modulacién empleado es necesario conocer el valor
de la tension a generar al principio del periodo de muestreo. Todo ello hace necesario en
la aplicacion practica emplear gran parte del periodo de muestreo en realizar estos cal-
culos, aplicando la tensién resultante en el siguiente periodo de muestreo. De hecho, en
la seccién 7.4.1 se ha mostrado que la FPGA encargada de disparar las ramas del inver-
sor se ha disefiado teniendo esto en cuenta, de forma que se dispone de todo un periodo
de muestreo para escribir los tiempos de conmutacion que se aplicardn en el siguiente
periodo.

Si no se desea que se produzca una degradacion de las prestaciones de los contro-
ladores, es necesario tener en cuenta el retraso producido por los célculos en el disefio
de éstos. El esquema seguido en esta tesis ha consistido en realizar un controlador de
dos niveles, es decir, se ha disefiado un controlador no lineal que genera las referencias
de corriente y éstas se introducen en unos reguladores de corriente que calculan la ten-
sion que es necesario aplicar al motor. Si las constantes de tiempo de los reguladores no
lineales se disefian de forma que sean mucho mas grandes que las de los reguladores de
corriente, lo cual ha sido el proceso seguido en esta tesis, puede despreciarse el efecto
del retardo de los calculos en dichos reguladores no lineales. Por lo tanto, en este trabajo
se tendré en cuenta el retardo producido en la aplicacion de la tension solamente en los
reguladores de corriente.
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E.1. Disefo del controlador de corriente con retardo en
la aplicacion de la salida

En las secciones 3.3.1 y 3.4.1 se han disefiado sendos controladores de corriente,
implantados en ejes de estator y en ejes de rotor respectivamente. En ambos casos la
ecuacion del sistema lineal a controlar es la misma:

7 - 7, -
———
d | i A Oof | i Fl.y
— | x| = X | Vi E.1l
dt lf.gx 1 o] [f%x o €D

sin méas que sustituir el superindice y por s en el controlador en ejes de estator o por r
en el controlador en ejes de flujo de rotor. De la misma manera conviene recordar que el
subindice x ha de sustituirse por d para el controlador de corriente de eje d o por q para
el controlador de corriente en eje g.

Los controladores de corriente han de implantarse en tiempo discreto, por lo que
es necesario obtener un sistema equivalente en tiempo discreto, que vendra dado por la
ecuacion:

(TSyx)k+l = -‘7: (TSyx)k + g (Véx)k (E-Z)

En donde si la tension se aplica con un retenedor de orden cero, F y G vienen dadas por
la expresion (Astrém y Wittenmark, 1984):

F o= el (E.3)
Ts
G = /0 e*Sds- G (E.4)

Como se puede apreciar en la ecuacion E.2 se ha supuesto que la salida del con-
trolador, v, se puede aplicar en el instante de muestreo k. Sin embargo, segtin se ha
discutido anteriormente, esto no es posible, sino que en el instante k se aplicara la salida
calculada en el instante k — 1. Si se aumenta el sistema con una nueva variable de estado,
()i = (V&) ,_,, se obtiene (Franklin et al., 1990):

) s
k

(). S

En (Garcia Cerrada, 1991) se demuestra que este nuevo sistema es controlable si (¥, G)
también lo es. Por tanto sera posible disefiar un controlador mediante asignacion de polos
para este sistema. En este trabajo se ha usado para ello la funcion pl ace de la toolbox
de control de Octave. La ecuacién de cada uno de los controladores de corriente seré por
tanto:

1| (i (E5)

(igx - igxr)k
(Vgx)k = [Kp Ki Kr] (f (igx_igxr))k (E.6)
(V5 1



Apéndice F
Control vectorial indirecto

Un método de control de la maquina de induccion muy utilizado en la practica de-
bido a su facilidad de implantacidn es el control vectorial indirecto (Murphy y Turnbull,
1988). En este controlador tanto el flujo de rotor como el par son controlados en bucle
abierto, existiendo sélo un bucle de control en lazo cerrado para la velocidad de giro de
la maquina.

Al igual que el resto de los controladores, el controlador indirecto se ha implantado
en esta tesis utilizando un inversor fuente de tensidn controlado por corriente. Por tanto
las salidas del controlador vectorial indirecto serdn las referencias de las corrientes en
ejes d y g que es necesario aplicar a la méaquina.

F.1. Orientacién al campo

En este controlador no es preciso estimar el vector de flujo de rotor. En su lugar se
estima s6lo la posicion de dicho vector, lo cual se hace integrando su velocidad de giro.
La velocidad de giro del vector de flujo se calcula a partir de la velocidad del rotor y de
la referencia de la pulsacidn de deslizamiento segln la ecuacion:

ir
D|Sqr

r
llJRdr

Wsr = R + (F1)

F.2. Calculo de las referencias de las corrientes

Al ser un controlador en bucle abierto, las referencias de las corrientes se calculan
directamente a partir de las referencias del flujo de rotor y del par de carga. Asi:
r
r lJJRdr
gy, = — F.2
Sdr M ( )
. Mer
iSg, = =——— (F.3)
q r
' GlI”Rdr
Aunque este controlador es en bucle abierto, puede demostrarse (Robertson, 1999) que
tanto el flujo como el par convergen asintéticamente a sus referencias. Esta convergencia,
aungue a un valor distinto, se mantiene incluso cuando existen errores en la resistencia
de rotor.



162 Control vectorial indirecto

Notese que estas corrientes estan referidas a unos ejes que giran solidarios al flujo de
rotor. Por tanto seré necesario calcular las corrientes en ejes de estator aplicando un giro
de ejes con un angulo igual a la integral de la velocidad ws, de la misma forma que se ha
realizado para el resto de los controladores implantados en esta tesis.

F.3. Control de velocidad

La referencia del par de carga se calcula mediante un regulador de velocidad en lazo
cerrado. En este trabajo se ha implantado un regulador Pl que tiene por expresion:

Mer = KI/((*)Rr—U)R)dt+KP (Rr — 0R) (F.4)



Apéndice G

Control con minimizacion de
perdidas

En los capitulos 2, 3, 4 y 5 se ha visto que aunque la variable a controlar en el ac-
cionamiento ha sido su velocidad, el motor de induccién modelado en ejes d-q es un
sistema multivariable con dos entradas, que pueden ser las tensiones o las corrientes de
estator y dos salidas, que pueden ser el flujo de rotor y la velocidad. Por tanto, aunque
la variable que se desea controlar es la velocidad, se dispone de un grado de libertad
adicional que es el médulo del flujo. En los experimentos llevados a cabo en los capitu-
los citados anteriormente se ha mantenido el flujo a su valor nominal para conseguir la
mejor respuesta dindmica posible del accionamiento. Sin embargo, si no se requiere una
excelente respuesta dindmica o si el accionamiento tiene restricciones energéticas impor-
tantes,* es posible mejorar el rendimiento de la maquina variando el madulo del flujo de
rotor segiin una estrategia de minimas pérdidas.

En (Fernandez Bernal, 2000) se han desarrollado una serie de estrategias para mini-
mizar las pérdidas en la maquina de induccién. En (Catalan Morros, 2000) se realiza una
primera aplicacion de estas técnicas a la maquina de induccion usando un controlador
Lyapunov-Integral. Basandose en estos desarrollos, en la secciéon G.1 se expone una nue-
va implantacion simplificada de un método para minimizar las pérdidas 6hmicas de la
maquina de induccion, tanto en el estator como en el rotor.

G.1. Minimizacion de pérdidas 6hmicas
Las pérdidas 6hmicas en el rotor y el estator del motor de induccion se pueden calcu-

lar a partir del circuito equivalente de régimen permanente simplificado desarrollado en
la seccion A.4 y mostrado en la figura A.3 (Fernandez Bernal, 2000):

Peu & Rs (i£5)? + (Rs + Re) (idg) (G.1)

1Un ejemplo de sistema con restricciones energéticas es un vehiculo eléctrico, en el que es preciso maxi-
mizar la duracién de las baterias.
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i ] ; Inversor fuente de tension
Min. Pérdidas [ : controlado por corriente :
ir i i
Isar i vy Uy :
it I " :
1 z
: giro | :
WR : P :
~ C.Lyap-Int i €jes Ka
Iy Ty iR
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iL, |dalrst ig
mll WR
| - o
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Figura G.1: Diagrama de bloques del controlador con estrategia de minimizacion de pér-
didas

Esta ecuacion de pérdidas sera la ecuacion a minimizar bajo la restriccion de propor-
cionar el par motor requerido por el controlador de velocidad:

P ..
Me = ELmugdugq (G.2)

Si se sustituye el valor de igq obtenido de (G.2) en (G.1) y se deriva? esta Gltima ecuacion
con respecto a if, y se iguala a cero se obtiene:

(G.3)

Para evitar la realizacion de la raiz cuarta se puede sustituir (G.2) en (G.3), obteniéndose:
. Rr |.
r __ r
0= 1/1+ &g i (G.4)

Conviene destacar que con esta nueva expresion la raiz cuadrada s6lo es necesario re-
alizarla en la puesta en marcha o cuando varia la resistencia de rotor, pero no en cada
periodo de muestreo.

G.2. Detalles de implementacion

En la figura G.1 se muestra un diagrama de bloques del accionamiento con la estrate-
gia de minimizacion de pérdidas presentada en este apéndice. Como se puede observar
existe un regulador Lyapunov-Integral que a partir de la referencia de velocidad y su me-
dida calcula la referencia de la corriente en eje g, igqr, gue ha de proporcionar la maquina.
Una vez calculado el valor de ig, , aplicando la ecuacion G.4 se obtiene el valor de la ref-
erencia de la corriente en eje d, igy,, (blogue “Min. Pérdidas”). El resto del controlador
es igual al controlador de Lyapunov mostrado en la seccién 2.4.2.

2En (Fernandez Bernal, 2000) se demuestra que la mejora en el rendimiento obtenida al tener en cuenta la
saturacion del hierro no es muy significativa, por lo que su efecto puede despreciarse en la aplicacion practica.
Por tanto en este trabajo no se tendra en cuenta este efecto y se considerara que los valores de las inductancias
son independientes del valor de las corrientes. En consecuencia para el calculo de la derivada de (G.1) se
considerara que Ly, es constante.
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Figura G.2: Diagrama de blogues del calculo de igy, .

Conviene destacar que en la aplicacion experimental del controlador con minimizacion
de pérdidas ha sido necesario incluir un filtro en el calculo de la referencia de la corriente
en eje d para hacer la dinamica del flujo mas lenta que la de la velocidad. Asimismo tam-
bién ha sido necesario incluir una saturacién en dicha referencia de corriente para evitar
que cuando la méquina esté en vacio se solicite un flujo demasiado bajo que haga perder
la orientacién al campo o que cuando el par sea elevado se solicite un flujo demasiado
alto y se produzca una saturacion en el hierro. En la figura G.2 se muestra un diagrama
de blogues de la implantacion de la estrategia de minimizacion de pérdidas.

Para filtrar el valor calculado de g, se ha utilizado una media movil, la cual puede
ser calculada de forma recursiva en tiempo discreto segln:

(i56r) = A (i) g + (L =A) 4 /1+ E—: (i), (G.5)

Viniendo definida la constante de tiempo T; de la ventana exponencial aplicada a igy, por
el factor de olvido A; segln la expresion:

Ts

T = I (G.6)
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