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RESUMEN

n la presente tesis se desarrolla el programa de simulacién de un motor de induccion
trifasico tipo jaula de ardilla, de su control y de la técnica PWM llamada de vectores
E espaciales (SVM por sus siglas en inglés) necesaria para determinar los patrones de
disparo de los transistores del inversor fuente de voltaje; etapa de potencia con la que
se logra la manipulacion de la velocidad motor.
En cuanto al modelo del motor, se muestra su comportamiento cuando es alimentado por tres
fuentes senoidales de voltaje y por un inversor fuente de voltaje en lugar del suministro
eléctrico convencional. Por supuesto, también se muestran los principios de dicho inversor y
de su SVM.
El control que se presenta es del tipo vectorial directo con orientacion de flujo del estator
(FOC por sus siglas en inglés), con el cual se transforma esencialmente la estructura dindmica
de una maquina de CA a una estructura parecida a la de un motor de CD de excitacion
separada. Para que la velocidad y el flujo del estator del motor se mantengan en ciertos
valores, el control incorpora dentro de su estructura a cuatro controladores: el de velocidad, el
del flujo del estator, el de la corriente productora de par y el de la corriente productora de
flujo. La presencia de estos cuatro controladores, hace compleja su sintonizacién®, motivo por
el cual en esta tesis se desarrolla un método para sintonizar dichos controladores.
También se estudian las razones por las cuales el control vectorial del motor tiene un
desempefio muy pobre en bajas velocidades y las formas en que pueden corregirse. Las
razones de este bajo desempefio se encuentra en la mala adquisicion de las sefiales de voltaje y
corriente, ademéas de la incrementada sensibilidad a la variacién de los pardmetros de la
maquina (principalmente las resistencias del estator y del rotor). Para compensar la alta
sensibilidad del esquema de control a las variaciones de la resistencia del estator, se desarrolla
un estimador de esta resistencia. Para corregir el problema de la mala adquisicion de las
sefiales de corriente (el cual se refleja en la estimacion del flujo del estator), se desarrolla un
esquema de compensacion de las salidas de los integradores puros con los cuales se estima el
flujo del estator.
Finalmente, se describe un estimador de la velocidad del rotor, con el que se logra incrementar
la confiabilidad del control y prescindir de un dispositivo electronico caro y, en ocasiones,
imposible de instalar.
Con todos estos elementos, se logra desarrollar un esquema de control vectorial del
motor de induccion a bajas velocidades.

! Comanmente, los controladores son tipo PI, por lo que en la sintonizacion se deben encontrar los valores de
cuatro constantes proporcionales y cuatro integrales.



ABSTRACT

n the present thesis the program of simulation of a motor of induction three-phase
type squirrel cage is developed, of its control and of the technical PWM called of
O space vectors (SVM for its initials in English) necessary to determine the patterns of

shot of the investor's voltage source transistors; stage of power with which the
manipulation of the motor is achieved.
As for the model of the motor, the principles that govern their behavior in steady state and
transitory are approached and their behavior is shown when it is fed by three senoidales
voltage sources and for an voltage source inverter instead of the conventional electric supply.
Of course, the inverter’s and SVM’s principles are also shown.
The control that is presented is of the direct vectorial type with orientation of the stator flow
(FOC for its initials in English), with which essentially transforms the dynamic structure of a
CA machine to a similar structure to that of a separate excitement CD motor. So that the speed
and the motor’s stator flow stay in certain values, the control incorporates inside its structure
to four controllers: that of speed, that of the stator flow, that of the current producer of torque
and that of the current producer of flow. The presence of these four controllers, makes
complex its runing®, reason for which in this thesis an fuzzy auto-tuning system of the
controllers is developed.
The reasons by which the vectorial control of the motor has a very poor performance in low
speeds and the forms in that they can be corrected are also studied. The reasons of this poor
performance are in the bad acquisition of the voltage and current signs, besides the increased
sensibility to the parameter’s variation of the machine (mainly the estator and rotor
resistances). To compensate the high control’s sensibility to the variations of the stator
resistance, an estimador of this resistance is developed. To correct the problem of the bad
acquisition of the current signs (which is reflected in the estimate of the estator flow), a
compensatory schema of the pure integrator’s exits is developed with which it is estimated the
estator flow.
Finally, an estimador of the rotor speed is described, with which is possible to increase the
control’s reliability and to do without expensive electronic device and, in occasions,
impossible to install.
With all these elements, it is possible to develop an outline of vectorial control of the three-
phase induction motor without sensor and high performance in low speeds.

ommonly, the controllers are type PI, for what they should be find the values of four proportional constants
and four integrals in the tuning
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de 0.03 s, se incrementa la resistencia del rotor como se
muestra en el recuadro

Resistencia real y estimada del estator cuando, a partir de 0.03
s, se incrementa la resistencia del rotor como se muestra en el
recuadro

Diagrama de bloques de la simulacion del motor de induccion
cuyos pardmetros se muestran en el Apéndice A. El diagrama
de bloques del motor en SIMULINK se muestra en el
Apéndice C (Fig. A.3-11)

Resultados de la simulacion del motor cuyos parametros se
muestran en el apéndice A. (a) Velocidad mecanica en la
flecha del motor; (b) Par desarrollado por el motor en N*m; (c)
Corriente de la fase A del estator del motor

Diagrama de bloques del programa de simulacion del motor de
induccion, cuyos datos se muestran en el Apéndice A

Diagrama de bloques del subprograma 3-2, el cual transforma
las componentes trifasicas a bifasicas

Diagrama de bloques del subprograma 2-3, el cual transforma
las componentes bifésicas a trifasicas

Diagrama de bloques del subprograma ird, en el cual se

calcula la componente en el eje directo del fasor espacial
corriente del rotor
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Diagrama de blogues del subprograma CONVERTIDOR, con
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Diagrama de bloques del subprograma ESTIMADOR DE
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(a) Diagrama de bloques del subprograma INVERSOR, con el
cual se generan los voltajes trifasicos del estator; (b) Diagrama
de blogues del subprograma INVERSOR del subprograma
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subprograma INVERSOR, con el cual se generan los patrones
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Diagrama de bloques del subprograma CONV.WR, en el cual
se calculan las corrientes del estator en el marco de referencia
del flujo del estator y la corriente de desacople.

Diagrama de bloques del subprograma ESTIMADORES, con
el cual se calculan la velocidad del rotor y la resistencia del
estator estimadas

() Diagrama de bloques del subprograma Est rs, del
subprograma Estimadores, con el cual se estima la resistencia
del estator; (b) Diagrama de bloques del subprograma
derivador de is del subprograma Est_rs, con el cual se calculan
las derivadas de las componentes de la corriente del estator; (c)
Diagrama de bloques del subprograma Corriente im del
subprograma Est_rs, con el cual se calculan la corriente de
magnetizacion.

(a) Diagrama de bloques del subprograma Est wr, del
subprograma Estimadores, con el cual se estima la velocidad
eléctrica del rotor; (b) Diagrama de bloques del subprograma
Com_x_num del subprograma Est_wr, con el cual se calcula el
sumando positivo del numerador de la ec. 4.12; (c) Diagrama
de bloques del subprograma Com_y num del subprograma
Est_wr, con el cual se calcula el sumando negativo del
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inversor como el de la Fig. 2.4
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GLOSARIOS

GLOSARIO DE TERMINOS

Bajo desempeiio. Condicion en la cual, el
motor se desvia de los valores deseados de
velocidad y flujo o, incluso, en la que se
pierde la estabilidad.

CA Siglas de corriente alterna.
CD. Siglas de corriente directa.

Constante de tiempo del rotor. Division
entre la inductancia del rotor y su resistencia

(T.=L IR).

Control de flujo orientado. Técnica de
control de motores de induccién que permite
generar un angulo espacial de 90 grados
entre las componentes de campo, lograndose
comportamientos semejantes al obtenido en
el control de un motor de CD.

Control vectorial. Veéase control de flujo
orientado.

Corriente de desacople. Corriente
necesaria para impedir que cambios en el
valor de la corriente generadora de par (i,,),
produzca cambios en el flujo o que cambios
en la corriente generadora de flujo (i)

produzca cambios en el par.

CSI. Siglas en inglés que hacen referencia a
un inversor fuente de corriente.

- Xii -

Desbalanceo por corrimiento.
Condicion en la cual se le suma una
constante (positiva o negativa) a una sefial
simétrica.

Desbalanceo por magnitud. Condicion
en la cual se multiplica por una constante
positiva (ganancia positiva) a una sefial
simétrica.

Diodo de recuperacion inversa. Diodos
que se conectan en antiparalelo en las
terminales de los dispositivos de potencia
como IGBTs, MOSFETs, etc., los cuales
minimizan el proceso de recuperacion
inversa.

DPC. Siglas del desbalanceo por
corrimiento.

DPM. Siglas del desbalanceo por
magnitud.

DTC. Siglas en inglés del control directo
del par.

f.m.m. Siglas de fuerza magneto motriz.
Filtro pasabajos. Filtro disefiado para
pasar frecuencias bajas y rechazar

frecuencias altas.

FOC. Siglas en inglés del control de
flujo orientado.



Fuente senoidal. Fuente de voltaje que
exhibe una variacion senoidal con el tiempo.

IGBT. Siglas en inglés del transistor
bipolar de compuerta aislada.

Integracion pura corregida. Método de
integracion que elimina la ganancia infinita
de la integral de una sefial con DPC y DPM.

Integradores puros. Método de
procesamiento digital de sefiales, mediante
el cual se obtiene la integral de una sefial
empleando cualquiera de las técnicas de
integracion conocidas.

Inversor. Un circuito que convierte la
energia por el lado de CD a energia de CA
conmutando secuencialmente dispositivos
que se encuentran en él.

Inversor de seis pasos. Inversor trifasico
elemental, en el cual los dispositivos que lo
integran conmutan 6 veces en un ciclo.

Inversor fuente de corriente. /nversor que
mantiene contanste la corriente de la carga
(eléctrica) que alimenta.

Inversor fuente de voltaje. Inversor que

mantiene constante el voltaje de la carga
(eléctrica) que alimenta.

GLOSARIO DE SIMBOLOS

a Operador fasorial /22,
a Constante de desbalanceo por
corrimiento.

CT, Valor pico de la sefial triangular con
la que se genera el PWM.
Constante de friccion (N m s).

¢ Diodos de libre camino.

ISES,

- Xiii -

MRAS. Siglas en ingles del sistema
adaptivo a un modelo de referencia.

Matlab  Simulink. Progama de
simulacion  digital,  propiedad  de
Mathworks Inc. En la tesis se emplea la
version 6.

Modulacion de ancho de pulso.
Técnicas de conmutacion de los
dispositivos conmutadores de un inversor,
la cual estd destinada a generar en sus
terminales sefiales senoidales con el
menos nimero de arménicos.

PWM. Siglas en inglés de la modulacion
de ancho de pulso.

PWM con vectores espaciales. Técnica
PWM basada en el principio de los
vectores espaciales.

SVM. Siglas en inglés que hacen
referencia a la modulacion de ancho de
pulso con vectores espaciales.

Vectores espaciales. Vector que describe
la distribucién en el espacio de una
magnitud (flujo magnético, corriente,
voltaje, etc.)

VSI. Siglas en inglés del inversor fuente
de voltaje.

f(e.) Funcion del control PI .
£ Fuerza magnetomotriz (4 vuelta).
/. Frecuencia de los vectores activos

y no activos con los que se logra

que el vector espacial ¥~ tenga
cierta posicion y magnitud (Hz).
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Corriente que circula en una bobina
(Amp).

Cuadrado del valor rms de los
armonicos de la fase A del estator.

Im{ } Parte imaginaria de un fasor.
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Fasor espacial corriente del rotor en
el marco de referencia del rotor
(Amp).

Fasor espacial corriente del rotor en
el marco de referencia estacionario
(Amp).

Corriente que fluye en las bobinas de
la fase a del rotor (Amp).

Corriente que fluye en las bobinas de

la fase b del rotor (Amp).
Corriente que fluye en las bobinas de

la fase c del rotor (Amp).
Componente en el eje directo del
fasor espacial corriente del rotor, en
el marco de referencia estacionario
(Amp).

Componente en el eje de cuadratura
del fasor espacial corriente del rotor,
en el marco de referencia
estacionario (Amp).

Fasor espacial corriente del rotor en

el marco de
(Amp).
Componente en el eje directo del
fasor espacial corriente del rotor, en
el marco de referencia del flujo del
estator (Amp).

Componente en el eje de cuadratura

del fasor espacial corriente del rotor,
en el marco de referencia del flujo
del estator (Amp).

Componente en el eje directo del
fasor espacial corriente del rotor, en
el marco de referencia del rotor

(Amp).

referencia general
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Componente en el eje de

cuadratura del fasor espacial
corriente del rotor, en el marco de
referencia del rotor (Amp).

Corriente que fluye en las bobinas

de la fase A del estator (Amp).
Corriente que fluye en las bobinas

de la fase B del estator (4mp).
Corriente que fluye en las bobinas

de la fase C del estator (4mp).
Componente en el eje directo del
fasor espacial corriente del estator,
en el marco de referencia
estacionario (Amp).

Componente en el eje de

cuadratura del fasor espacial
corriente del estator, en el marco
de referencia estacionario (Amp).

Fasor espacial corriente del estator

en el marco de referencia general
(Amp).

Componente en el eje directo de la
corriente del estator, en el marco
de referencia general y del flujo
del estator (4mp).

Componente en el eje de

cuadratura de la corriente del
estator, en el marco de referencia
general y del flujo del estator
(Amp).

Comando de corriente (set point)
del controlador de corriente en el
eje directo (4mp).

Comando de corriente (set point)
del controlador de corriente en el
eje de cuadratura (Amp).

Corriente de desacople (4mp).

Corriente del estator en el marco

de referencia del flujo del estator

(Amp).
Inercia de rotor del motor (Kg m°).



K Constante que es igual a 37, /47, .
K., Constante del control P que sirve
para compensar DPC y DPM.

K, ,.n Constante proporcional de los
controladores PI.

K., Constante integral de los
controladores PI.

L Inductancia de una bobina (H).

L. Inductancia total trifasica del rotor
(H).

L, Inductancia total trifasica del estator

@

L, Auto-inductancia en las bobinas de
una fase del estator (H).

L, Inductancia  de  magnetizacion
trifasica total (H).

m Indice de modulacion.

M,  Inductancia mutua entre las bobinas
de las fases del rotor (H).

M,  Inductancia mutua entre las bobinas
de las fases del estator (H).

M Inductancia mutua entre las bobinas
de las fases del estator y rotor (H).

P Numero de pares de polos.

N, Numero de vueltas de los devanados
de fase de una maquina trifasica ( ;)
y bifasica (N, )

P, ~ Potencia eléctrica que el motor

convierte en potencia mecénica ().
P Potencia reactiva del motor ().

r

O,s Transistores (del uno al seis) que

integran al inversor.
r,,  Resistencia equivalente de los diodos

e IGBTs de un inversor (V).
Re{ | Parte peral de un fasor.

R Resistencia del rotor (Q).
R, Resistencia del estator ().

R Resistencia estimada del estator ().

_xv_

sector(i,) Vector espacial que refleja el
signo de las corrientes del estator.

S Sector.

t Par de carga (N m).
t Tiempo en el que debe aplicarse el

primer vector activo del sector en
el cual se encuentra V™~ (s).

T Valor pico de los arménicos del
par electromagnético (N m).

T, ,v Lapso de tiempo en el cual la
Salida PWM del DSP que activa

los transistores de la pierna de la
fase A del inversor, es igual a cero

(s).

A Tiempo en el que debe aplicarse el
segundo vector activo del sector en
el cual se encuentra 7~ (s).

t Par electromagnético (N m).

A Tiempo en el que deben aplicarse
los vectores no activos del sector
en el cual se encuentra 7~ ().

T, Semiperiodo de tiempo en el cual
se aplican los vectores activos y no
activos para lograr que el vector
espacial 7/~ tenga cierta posicion y
magnitud (s).

T,y Lapso de tiempo en el cual la
Salida PWM del DSP es igual a
cero (s).

T Periodo de tiempo en el cual se

aplican los vectores activos y no

activos para lograr que el vector

espacial 7~ tenga cierta posicion y

magnitud (s).

Constante de tiempo del rotor.

Ls Representacion vectorial de las

ocho posibles combinaciones de
conmutacion de un inversor de tres
piernas y seis IGBTS.

U Méaxima magnitud posible que
puede adquirir el vector V7~ (V)
U Magnitud de U" (V)
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Voltaje de colector a emisor de los
IGBTs (V).

Voltaje que refleja el desbalanceo de
las sefales de corriente (V).
Componente en el eje directo del

voltaje que refleja el desbalanceo de
las sefales de corriente (V).
Componente en el eje de cuadratura

del voltaje que refleja el desbalanceo
de las sefiales de corriente (V).
f.e.m. rotacional debida al giro del

rotor (V).

Componente real de la fem.
rotacional debida al giro del rotor

).

Componente imaginaria de la f.e.m.
rotacional y que es debida al giro del

rotor (V).

Voltaje promedio del estator que es
igual a: u promZV*_Ehs (V)'

Fasor espacial voltaje del rotor en el
marco de referencia del rotor (7).
Fasor espacial voltaje del rotor en el
marco de referencia estacionario (V).
Diferencia de potencial (voltaje) en
las terminales de una de la fase a del

rotor (V).

Diferencia de potencial (voltaje) en
las terminales de una de la fase b del

rotor (V).

Diferencia de potencial (voltaje) en
las terminales de una de la fase ¢ del

rotor (V).

Componente en el eje directo del

fasor espacial voltaje del rotor, en el
marco de referencia estacionario

(7).

Componente en el eje de cuadratura

del fasor espacial voltaje del rotor, en
el marco de referencia estacionario

.
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usC
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Fasor espacial voltaje del rotor en

el marco de referencia general (7).
Componente en el eje directo del
voltaje del rotor en el marco de
referencia general y del flujo del
estator (V).

Componente en el eje de

cuadratura del voltaje del rotor en
el marco de referencia general y
del flujo del estator (V).
Componente en el eje directo del
fasor espacial voltaje del estator,
en el marco de referencia del rotor
(7).

Componente en el eje de
cuadratura del fasor espacial
voltaje del estator, en el marco de
referencia del rotor (V).

Fasor espacial voltaje del estator
en el marco de referencia del
estator (V).

Diferencia de potencial (voltaje)
en las terminales de la fase A del
estator (V).

Diferencia de potencial (voltaje)
en las terminales de la fase B del
estator (V).

Diferencia de potencial (voltaje)
en las terminales de la fase C del
estator (V).

Componente en el eje directo del
fasor espacial voltaje del estator,
en el marco de referencia
estacionario (V).

Componente en el eje de
cuadratura del fasor espacial
voltaje del estator, en el marco de
referencia estacionario (V).

Fasor espacial voltaje del estator

en el marco de referencia general

(7).



U, Comando de voltaje en el lazo de
control del flujo (7).

u,,, Comando de voltaje en el lazo de
control de la velocidad ().

u,,, Voltaje del estator en el marco de
referencia del flujo del rotor (7).

u, Vector de voltaje umbral resultante
(7).

u,  Voltaje umbral de los diodos e
IGBTs de un inversor (V).

V°  Componente fundamental del vector
espacial de voltaje, con el cual se
desea alimentar al motor ().

171,2 Componentes del vector 7~ (V)

V,  Voltaje de la fuente de CD que
alimenta al inversor (V).

a Posicion angular del vector espacial
V" por sector («=0<7/3) (rad).

a, Posicion angular de un vector
espacial con respecto al marco de
referencia del rotor (rad).

a, Posicion angular de un vector
espacial con respecto a un marco de
referencia general (rad).

ule, 0 %) Grado de pertenencia.

9 Posicion angular del vector espacial
V" por sector (a«=0<7/3) (rad).

0, Posicién angular del marco de
referencia general (rad).

0. Posicion angular del rotor (rad).

P, Posicion angular del vector flujo del
estator (rad).

o Constante de dispersion resultante

LZ
(0-21_LXL,_ )

y Angulo entre dos marcos de
referencia diferentes (rad).

) Posicion angular de un vector

espacial con respecto a un marco de
referencia general (rad). Es igual a

(24

r
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W,

l//rd

W"(/

l//Fg

7

Velocidad de corte (rad/s).
Velocidad eléctrica en el marco de

referencia general (rad/s).
Velocidad eléctrica del
(rad/s).

Velocidad eléctrica de referencia

del rotor (rad/s).

rotor

Velocidad estimada del rotor
(rad/s).
Velocidad del flujo del estator
(rad/s).
Velocidad mecanica del rotor
(rad/s).
Velocidad de  deslizamiento
(rad/s).

Enlace de flujo magnético (Wb).
Fasor espacial flujo del rotor en el
marco de referencia del rotor
(Wb).

Fasor espacial flujo del rotor en el
marco de referencia estacionario
(Wb).

Enlace de flujo magnético de la
fase a del rotor (Wb).

Enlace de flujo magnético de la
fase b del rotor (Wb).

Enlace de flujo magnético de la
fase c del rotor (Wb).

Componente en el eje directo del

fasor espacial flujo del rotor, en el
marco de referencia estacionario
(Wb).

Componente en el eje de
cuadratura del fasor espacial flujo
del rotor, en el marco de
referencia estacionario (Wb).
Fasor espacial flujo del rotor en el

marco de referencia general (Wb).
Componente en el eje directo del

fasor espacial flujo del rotor, en el
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V/SA

I//SB

l//sC

l//sg

lr//sD

marco de referencia del rotor (Wb).
Componente en el eje de cuadratura

del fasor espacial flujo del rotor, en
el marco de referencia del rotor

(Wb).

Fasor espacial flujo del estator en el
marco de referencia del estator (/7b).
Enlace de flujo magnético de la fase
A del estator (Wb).

Enlace de flujo magnetico de la fase
B del estator (Wb).

Enlace de flujo magnético de la fase
C del estator (Wb).

Fasor espacial flujo del estator en el
marco de referencia general (b).
Componente en el eje directo del

flujo del estator en el marco de
referencia estacionario (b).
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Vi

l//sl//S

Componente en el eje de

cuadratura del flujo del estator en
el marco de referencia estacionario
(Wb).

Componente en el eje directo del
flujo del estator en el marco de
referencia general y del flujo del
estator (Wb).

Componente en el eje de

cuadratura del flujo del estator en
el marco de referencia general y
del flujo del estator (Wb).

Flujo del estator en el marco de

referencia del flujo del estator
(Wb).



CAPITULO |
INTRODUCCION

0S motores de induccion tipo jaula de ardilla son maquinas eléctricas simples,
resistentes, que pueden ser disefiadas para muy altas potencias, cuya eficiencia, en
L comparacion con otras maquinas rotatorias, es relativamente alta y que requiere
muy poco mantenimiento. Sin embargo, su control es complejo, ya que ni su
relacion de par contra flujo ni de par contra velocidad son lineales lo que si sucede, por
ejemplo, en el caso del motor de corriente directa (CD) de excitacion separada. Antes de la
aparicion del control vectorial se pensaba que estas no linealidades harian imposible
controlar al motor de induccién como se hace con el motor de CD. Es pertinente aclarar que,
cuando se habla del control del motor, se habla del control de dos de sus principales
variables: el pary la velocidad, las cuales se deben controlar y manipular tomando en cuenta
la carga a la cual esta acoplado [84].
Las ventajas econdmicas que implica el poder colocar un motor de induccion tipo jaula de
ardilla en aquellas aplicaciones donde antes solo los motores de CD podian ser empleados,
ha originado que se ponga especial atencion en el control de este tipo de maquinas. Desde los
setenta (década en la que apareci6 el control vectorial) hasta nuestros dias, estas técnicas han
evolucionado de tal forma que el objetivo de controlar al motor de induccién como se
controla a un motor de CD es ya una realidad. Esta evolucion ha sido posible gracias al
desarrollo de un dispositivo: el procesador de seiiales digitales (DSP por sus siglas en
inglés). La disponibilidad de DSPs rapidos, han hecho posible calcular la velocidad y otras
variables como el par y el flujo en linea, lo que permite que se puedan implementar controles
con mayor grado de complejidad a los existentes. Uno de estos controles que intenta ser una
realidad practica para aplicaciones en las que se requiere un alto desempefio en bajas
velocidades, es el control vectorial sin sensor de velocidad [72,79,95].

1.1 ANTECEDENTES TEORICOS

1.1.1 TECNICAS DE CONTROL DEL MOTOR DE INDUCCION TIPO
JAULA DE ARDILLA

Los esquemas de control de los motores de induccion tipo jaula de ardilla que han
sido propuestos en la literatura, pueden clasificarse de la manera siguiente
[5,16,58,62,84,85]:

e Control escalar:

1. Control voltaje/frecuencia (v/f) [3,20,25,63,85].
2. Control de frecuencia y corriente de deslizamiento [10,16, 42,84-87].



e Control vectorial:

1. Control de orientacion de campo (FOC por sus siglas en inglés):
a. Meétodo indirecto (control feedforward) [62,76,77,94].
b. Método directo (control feedback) [13,52,82].
2. Control directo de par (DTC por sus siglas en ingles) [13,18,46,78,96].

Basado en los modelos en estado estacionario del motor, el control v/f trata de
mantener la relacion volts/hertz del estator constante, con el fin de que el flujo del
entrehierro también permanezca constante y asi se pueda generar el méas alto par
posible. Ya que la relacion volts/hertz es lineal excepto en bajas velocidades, debido a
la caida de voltaje en la resistencia del estator (despreciable en velocidades altas), el
control v/f provee una compensacion de voltaje en estas condiciones [25]. Un sensor de
velocidad proporciona la sefial de retroalimentacion necesaria para establecer, por un
lado la frecuencia y por el otro el voltaje generado por el inversor que alimentara al
motor, ademas de permitir el control en lazo cerrado de la velocidad del motor.

En el control de frecuencia y corriente de deslizamiento, las corrientes trifasicas
sinusoidales de referencia son comparadas con los valores instantaneos de las
corrientes del motor y el error que se genera en esta comparacion es la entrada a la
unidad légica del modulador de ancho de pulso (PWM por sus siglas en inglés). La
amplitud de la corriente de referencia se obtiene de un bloque generador de funcion,
que se basa nuevamente en el modelo en estado estacionario del motor, y su frecuencia
se obtiene de la adicion de la sefial de frecuencia del rotor, obtenida de un encoder o
calculada por alguna técnica de estimacion, y la sefial de frecuencia de deslizamiento.
Finalmente, la frecuencia de deslizamiento se obtiene de la salida de un control de
velocidad o de una tabla de deslizamiento con eficiencia optimizada como en el caso
de los accionamientos con control de par.

Como es sabido, en el motor de induccidn el angulo entre los campos rotatorios del
estator y del rotor varia con la carga, originando interacciones complejas y respuestas
dinamicas oscilatorias. Idealmente, ese angulo debe ser controlado para que la
corriente de entrada del estator pueda ser desacoplada en una componente generadora
de flujo y otra generadora de par. Este objetivo se logra empleando técnicas de control
de orientacion de campo (FOC) que permiten generar un angulo espacial de 90 grados
entre las componentes de campo, dando caracteristicas de un motor de CD al motor de
induccién. La implementacion del control vectorial requiere de la informacion de
magnitud y posicion del vector flujo del estator, rotor o entrehierro y es en base a la
forma de obtener esta informacidn que se clasifica como método directo 0 método
indirecto. En el control indirecto, como fue propuesto por Hasse [30], se requiere de un
sensor de posicion del rotor de alta resolucion, que puede ser un encoder o un resolver,
para determinar la posicion del flujo del rotor. En el método directo, como
originalmente sugirid Blaschke [4], se determina la magnitud y posicién del vector
flujo del rotor midiéndolo directamente (con un sensor de efecto Hall, por ejemplo) o
por medio de un calculo basado en las magnitudes de voltaje y corriente del estator.

El control directo del par (DTC) es la técnica de control vectorial que, por medio de la
manipulacion directa de un inversor fuente de voltaje, hace posible el control del flujo
del estator (o incluso el flujo del rotor o el flujo de magnetizacion) y el par
electromagnético de manera independiente, por medio de la seleccién adecuada de los
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modos de conmutacion del inversor. La seleccion se realiza a modo de que se restrinjan
los errores de flujo y par al dominio de dos respectivas bandas de histéresis, con el
propdsito de tener una respuesta rapida del par, mantener en un rango aceptable la
frecuencia de conmutacion del inversor y minimizar las pérdidas por arménicos.

Los controles escalares y vectoriales requieren de algoritmos matematicos que estan
basados en modelos del motor en estado estacionario y en estado dinamico,
respectivamente. Estos modelos estdn en funcion de parametros como resistencias e
inductancias y variables como la velocidad de giro de los campos magnéticos, la
velocidad de giro del rotor, etc. Desgraciadamente, los pardmetros no son constantes
para todas las condiciones de operacion de la maquina, ya que varian, entre otras
razones por: los niveles de carga, la temperatura, la frecuencia y la saturacion del
nucleo. La variacion de pardmetros provoca inexactitudes en los algoritmos de control,
principalmente en velocidades bajas, 1o que ha dado origen al desarrollo de controles
que tratan de estimar o compensar el valor de estos pardmetros en linea.

Otra de las areas que ha despertado un gran interés en el campo del control de motores
de induccion es el control sin sensor de velocidad. Las razones son obvias: por un lado
se incrementa la confiabilidad del accionamiento debido a la ausencia de este
componente mecanico y sus cables y por el otro se tienen ventajas econémicas pues se
elimina un componente generalmente costoso. Los controles de los motores sin sensor
de velocidad se enfrentan béasicamente a las mismas dificultades de los controles
normales pues la mayoria de ellos se basan en modelos matematicos que estan en
funcién de parametros cuyos valores no son constantes. Hasta hace unos afios se
pensaba que los controles sin sensor de velocidad de més alto desempefio eran
aquellos en los que se hacia una estimacién en linea de los parametros [36], pero
técnicas recientes de medicion de la velocidad en base a la inductancia de dispersion de
la maquina, han demostrado ser superiores a los anteriores modelos [34].

1.1.2 TECNICAS DE ESTIMACION DE LA VELOCIDAD DE MOTORES DE
INDUCCION TIPO JAULA DE ARDILLA SIN SENSOR DE
VELOCIDAD

Las técnicas existentes para la obtencion de la informacion de la velocidad de un motor
de induccion sin el uso de un encoder pueden clasificarse asi [72]:

o Control de velocidad de lazo abierto con compensacion de deslizamiento.

o Control de lazo cerrado con estimacion de la velocidad [19,44,45,49,37]:
Estimacidn de la velocidad usando ecuaciones de estado

Estimacion del flujo y control vectorial del flujo

Control directo del par y flujo

Control de velocidad sin sensor basado en observadores

Sistemas adaptables del modelo de referencia (MARS pos sus siglas en
inglés)

Técnicas de filtro de Kalman

7. Control sin sensor de velocidad con adaptacion de parametros

arwDE

S
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8. Control sin sensor de velocidad basados en redes neuronales
9. Estimacion de la velocidad basada en efectos parasitos

En el control de velocidad de lazo abierto, la velocidad sincrona o frecuencia sincrona
es regulada mientras la frecuencia de deslizamiento estimada es usada solo como
compensacion de los cambios de carga. En el segundo caso la velocidad del motor es
estimada en base a ecuaciones de estado, observadores, sistemas adaptivos del modelo
de referencia (MARS), filtros de Kalman, o usando aproximacién de redes neuronales.
La sefial de velocidad estimada, es usada posteriormente como una sefial de
retroalimentacion con la que se logra el control de velocidad.

En la estimacion de la frecuencia de deslizamiento, la frecuencia del inversor es
controlada estimando la frecuencia de deslizamiento que se calcula por medio de las
corrientes y pardmetros del motor. La velocidad del motor es directamente estimada
usando la frecuencia de deslizamiento [37]. Esta aproximacion ha sido usada por las
técnicas de control escalar y vectorial.

En los métodos de estimacion de la velocidad, la informacion de la velocidad es
obtenida de las corrientes y de las cantidades estimadas de flujo del rotor y estator del
motor [72]. En los métodos de observadores de velocidad, el flujo del rotor es estimado
a través de un observador y la velocidad es calculada usando el error de la corriente del
estator y el flujo estimado del rotor [72]. Se han disefiado muchos métodos de MRAS
que tienen como finalidad estimar el flujo y la velocidad de un motor de induccion. En
los métodos de MRAS se comparan las salidas de dos modelos. EI modelo que no
involucra la cantidad a ser estimada (en este caso la velocidad del rotor) es considerado
el modelo de referencia. El otro modelo, que involucra la cantidad estimada es el
modelo ajustable. El error entre las salidas de los dos modelos es usado para derivar un
mecanismo de adaptacion que genera la velocidad con la cual se lleva a que la salida
del modelo ajustable sea igual a la del modelo de referencia [37]. El filtro de Kalman
ha sido empleado por muchos investigadores para identificar la velocidad y flujo del
rotor, basdndose en un modelo matematico del motor de induccién [37].

Muchas de las estrategias de control sin sensores de velocidad dependen de los
parametros del motor. Los parametros de la maquina son afectados por la temperatura,
los niveles de saturacion, y la frecuencia de operacion. La dependencia de la regulacion
de flujo de los pardmetros del motor resulta en errores de estado estable y oscilaciones
transitorias en el par y flujo, es por esto que han sido propuestos varios esquemas de
adaptacién para compensar la variacion de parametros, [43,26,28,8,1,27,33,54,75]. La
mejor estrategia sin sensores de velocidad es la que provee la informacion y regulacion
de velocidad, de cero RPMs a la velocidad méxima sobre todas las condiciones de
operacion e independiente de la variacion de parametros y los niveles de saturacion
[26]. Otra area en la que varios investigadores estan trabajando, es la de las redes
neuronales, las cuales toman en cuenta las variaciones de parametros y no linealidades
en las caracteristicas del motor [13].

En los dltimos afios, se ha manifestado un interés creciente en una variable que es aln
mas dificil de determinar que la velocidad, esta es la posicion del rotor. Poder estimar
este parametro con exactitud en velocidades muy bajas o incluso velocidad cero,
pareceria imposible con las técnicas de estimacion mencionadas anteriormente. Es por
esto que se han empezado a desarrollar técnicas alternativas que no requieren ni se
basan en modelos que implican la dependencia directa o indirecta de pardmetros que
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1.2

1.3

1.4

no permanecen constates. Una de estas técnicas es la determinacion de la posicion por
medio de la medicion de los arménicos que producen los efectos de saliencia de un
motor con un disefio especial [37]. Otra alternativa que es mucho mas atractiva que la
anterior, es la de medir la posicion (y por consecuencia, también la velocidad) a través
del efecto que produce en los voltajes del estator la inductancia de dispersion total de la
maquina [34].

DEFINICION DE LOS PROBLEMAS DE ESTUDIO

Esta tesis esta incluida dentro del proyecto de investigacion: Control Directo del Par y
del Flujo en los Motores de Induccion (clave: 20030786). En el marco de dicho
proyecto de investigacion, los problemas a tratar en este trabajo son:

a. El modelado y simulacion del comportamiento dindmico de un motor
de induccion tipo jaula de ardilla.

b. El planteamiento tedrico y simulacion de un inversor fuente de voltaje
con un PWM con vectores espaciales.

C. El desarrollo de un control vectorial tipo FOC directo, que utilice la

sefial de velocidad estimada como sefial en un lazo de retroalimentacion
con correccién de los problemas que presenta en la zona de operacion
de bajas velocidades.

d. El desarrollo de un método de sintonizacion de los controladores del
control vectorial.

e. El planteamiento tedrico y simulacion de un estimador de velocidad con
alta exactitud en la zona de muy bajas velocidades.

f. El planteamiento tedrico y simulacion de un estimador de la resistencia

del estator

Nota: Para la simulacién de los puntos anteriores se empleara el programa MATLAB/SIMULINK

OBJETIVO DE LA TESIS

El objetivo de esta tesis es desarrollar un control vectorial (FOC) directo con
correccion de los problemas que se presentan en bajas velocidades 'y estimadores de la
resistencia del estator y la velocidad del rotor, 10s cuales permitan tener en su
conjunto, un control sin sensor de velocidad con alto desempefio en la zona de
operacion de bajas velocidades.

ALCANCE

En este trabajo se pretende hacer el planteamiento tedrico y la simulacion en una
computadora digital del control vectorial directo sin sensores de velocidad descrito
anteriormente.



1.5

1.6

ESTRUCTURA DE LA TESIS

Esta tesis contiene una introduccién, cuatro capitulos y tres apendices. Los capitulos
son:

l. Control de la velocidad del motor de induccion en lazo abierto.

Il. Desarrollo tedrico y simulacion del control vectorial tipo FOC directo y su
sintonizacion.

1. Control vectorial sin sensor en la zona de operacion de bajas velocidades.

IV.  Anadlisis de resultados y conclusiones.

APORTACIONES

En este trabajo se podrén encontrar las siguientes aportaciones:

a. Un método para sintonizar los cuatro controladores tipo Pl del control
vectorial con orientacion del flujo del estator.

b. Un estudio detallado de las causas que ocasionan que el control tenga
una bajo desemperio en bajas velocidades

C. Un estimador de la resistencia del estator.

d. Un compensador de las salidas de los integradores con los cuales se
estima el flujo del estator.

e. Un estimador de la velocidad del rotor.



CAPITULO I

CONTROL DE LA VELOCIDAD DEL MOTOR DE INDUCCION EN
LAZO ABIERTO

or la importancia de los vectores espaciales en el modelado y control de los motores

P de induccién, en este capitulo se presenta su definicion y la manera en que se

manipulan para expresarlos en diferentes marcos de referencia. Con la ayuda de estos

vectores y las ecuaciones que describen el comportamiento del motor de induccion se

desarrolla un modelo de éste (véase el Apéndice B), con el cual se verifica el adecuado

funcionamiento de la modulacion ancho de los pulsos (PWM por sus siglas en inglés) con

vectores espaciales (SVM por sus siglas en inglés). Con la SVM se determinan los patrones de

conmutacion de los transistores que componen al inversor fuente de voltaje (VS| por sus

siglas en inglés). Una vez descrito esto, se presentan los resultados de la simulacion del
sistema de control en lazo abierto (motor de induccion —inversor PWM).

2.1 INEXACTITUDES EN EL ESQUEMA DE CONTROL
2.1.1 DEFINICION DE FASOR ESPACIAL

Los fasores espaciales nacen de la idea de obtener un vector que describa la
distribucion en el espacio de las corrientes, voltajes y/o flujos del motor y que permita
reducir de seis a dos las ecuaciones de voltaje de su modelo.
Si los devanados del estator estan conectados en estrella con el neutro aislado, la suma
de las corrientes de fase del estator es igual a cero, es decir:

i, +iz+i,.=0 2.1

De manera convencional, de aqui en adelante se hara referencia a las bobinas de las
fases A, B'y C del estator unicamente como las bobinas A, B 0 C, donde las letras
mayusculas 4, By C las distinguiran de las bobinas de las fases a, b 'y ¢ del rotor que
se escribirdn con mindsculas. La s en el subindice de cualquier variable o pardmetro
indica que éste es del estator y la r que es del rotor. Los subindices s y r juntos indican
gue es un parametro que comparten simultdneamente el rotor y el estator. Si ademas de
s o r aparecen A, B o C debe entenderse que es una variable o pardmetro de la fase A,
B o C del estator. Finalmente, los subindices a, b o ¢ hacen referencia a una variable o
parametro de la fase a, b o c del rotor.

Ya que los devanados de los motores trifasicos estan distribuidos uniformemente a lo
largo de la circunferencia del estator y rotor, la fierza magneto motriz (f.m.m.) total
en el estator es:

fm = Nl (isA + aiA'B + azisc) 22



donde: N; es el nimero de vueltas del devanado concentrado.
a es el operador vectorial /%3,

Para obtener la misma f.m.m. a partir de un devanado biféasico equivalente del trifasico
(Fig. 2.1), el producto del nimero de vueltas N, de este devanado por el fasor espacial
corriente del estator, cuyas componentes fluyen por él, tendria que ser igual a £, [73],

0 Sea.

fm:Nl(isA+aisB+azisC)=N21Ts:N2(isD+jisQ) 23
isD = n(isA _%isB _%Z‘SC) 24
iy =nL(i,~i,) 25
donde: n=N,IN,

Segun sea el valor de n, es el tipo de fasor espacial o transformacion que se obtiene.
Cuando n="34 se obtiene la llamada transformacién simétrica o transformacién a
potencia invariante. Cuando n =% se obtiene la llamada transformacion asimétrica o

transformacion clasica [73]. Segun la transformacion clésica, las componentes de los
fasores espaciales de voltajes, corrientes y enlaces de flujos del estator son:

Up = Re{% (u,, +au, + azusc)} =5 (uy, —Fuy —3uc) 2.6
usQ = Im {%(usA + ausB + azusC)} = (usB _MSC)/\/§ 27
isD = Re {% (isA + aisB + azisC)} = %(isA _%isB _%isC) 28
ixQ = Im {% (ixA + aisB + azisc)} = (ixB - isC) /\/§ 29
Y = Re{% (v, +ay,+ azwsc)} =3 W —3Vs—3Vc) 2.10
Vo =Im{2(y, +ay, +a’y. )} =W, -v.)/\3 2.11
donde: u es el valor instantaneo del voltaje.

i es el valor instantaneo de la corriente.
w es el valor instantaneo del enlace de flujo.

Si se desearan calcular los voltajes, corrientes y enlaces de flujo trifasicos de los
fasores anteriores, a partir de sus componentes, se haria por medio de las ecuaciones:
2.1y 2.6-11.

Los fasores que se obtuvieron para el estator, también se pueden obtener para el rotor,
solo que expresados en el marco de referencia estacionario 0 en el sincrono. El
significado de esto se explica en la siguiente seccion.
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(a) (b)

Fig. 2.1 (a) Corrientes trifasicas y f.m.m. ; (b) Componentes bifésicas del fasor espacial corriente del estator y
f.m.m.

2.1.2 TRANSFORMACION DE MARCOS DE REFERENCIA

Un andlisis similar al anterior se podria aplicar para obtener los fasores espaciales del
rotor, solo que los devanados del estator y del rotor (y por lo tanto las componentes de
sus f.m.m.s) estan desplazados un angulo 6., que es la velocidad angular del rotor
(véase al Fig. 2.2). En estas condiciones, el fasor espacial corriente del rotor, por
ejemplo, podria expresarse con respecto a los ejes a y B de la siguiente manera [84]:

2/ . 2. o .o
L _E(lm +alrb +a lrc) _lra +]lrﬂ

Y con respecto a los ejes D y Q como [84]:

_[2¢: . 2. Jo. _ 5 00 _ i
i'= |:§(lm +ai, +a lrc)}e =ie" =i, +ji,

7

El término i

es el fasor espacial corriente del estator expresado en el marco de

referencia estacionario, el término i es el mismo fasor solo que expresado en el
marco de referencia del rotor [84]. De aqui en adelante, cuando los parametros del
rotor tengan un apostrofo, estaran expresados en el marco de referencia estacionario
y cuando los pardmetros del estator tengan el apostrofo, significard que estan
expresados en el marco de referencia del rotor. Siendo asi, los voltajes, corrientes y

enlaces de flujo del rotor en el marco de referencia del rotor seran:



— 1 1
u _7(um _Eurb _iurc 214

ra — 3
u,, =, —u, )3 2.15
b = 5 Uy =200 — 7i) 2.16
iy =i, —i.)/\3 2.17
Ve =3 W0 =3V —3V00) 2.18
Vs =W, —¥,) 13 2.19

Y en base a la ecuacion 2.13, las mismas magnitudes en el marco de referencia del
estator seran:

u,, =cos6u,, —sinbu, 2.20
u,, =sinbu,, +cosb.u,, 2.21
i,y =C086.i, —sindi, 2.22
i,, =sind,i, +c0s0,i., 2.23
V., =C0sOy,, —sinby, 2.24
W,y =SiN6,y,, +C0s6,y, 5 2.25

u 3 sQ

—_ —_ —
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(a) (b)

Fig. 2.2 Diagrama eléctrico simplificado de un motor trifasico de induccidn; (a) Representacion de los
devanados del motor; (b) Desplazamiento de los marcos de referencia.
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Nuevamente, si se quisieran trasladar las componentes de los fasores del rotor de un
marco de referencia estacionario a uno rotatorio o viceversa, se emplearian las
ecuaciones 2.20-25.

Cambiar las ecuaciones de un marco de referencia a otro, no es otra cosa que sacar
las proyecciones de los parametros ubicados en los ejes de un cierto marco de
referencia sobre los ejes del nuevo marco de referencia.

Como se puede apreciar en la ecuacién 2.13, para que los fasores puedan pasar de un
marco de referencia a otro, basta con multiplicarlos por e””. Ya que y es el angulo
entre el nuevo marco de referencia y el anterior, los fasores voltaje, corriente y enlace
de flujo del rotor quedarian expresados en un marco de referencia general® si (véase
la Fig. 2.3) y fueraigual a —(6, —6.), es decir:

i, =ie %" 2.26
rg r .
i, =ge " 2.27

— — —j(6,-6.

l//rg — re J( g ) 228

Los fasores voltaje, corriente y enlace de flujo del estator, quedarian expresados en el
marco de referencia general siy fuera igual a -6, , por lo que:

i, =iue " 2.29

i, =ie’ 2.30

v,=we’ 2.31

donde: La letra g en los subindices denota que los voltajes, corrientes y enlaces

de flujo estan expresados en el marco de referencia general.

rp sQ

Fig. 2.3 Aplicacion de un marco de referencia general para transformar los parametros del rotor

3 . . . . . .
Un marco de referencia general es aquel que gira a una velocidad aleatoria wy y que tiene como ejesaxy y.
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Con la ayuda de los conceptos de fasor espacial Y marco de referencia Vistos hasta
ahora y las ecuaciones que determinan el comportamiento del motor de induccion, en
la seccion siguiente se presenta el diagrama de bloques del modelo del motor empleado
en esta tesis y su comportamiento.

2.2 PWM CON VECTORES ESPACIALES PARA UN INVERSOR
FUENTE DE VOLTAJE

En el Apéndice B se presentan las gréaficas de comportamiento de un motor de induccion
alimentado por una fuente de voltaje trifasica ideal con amplitud y frecuencia fijas. Una fuente
trifasica se dice ideal, cuando estd compuesta de tres sefiales senoidales idénticas y defasadas
120°. Con una fuente de este tipo, despues de un tiempo de transicién, el motor adquiere una
velocidad estable que no se modificara en tanto no se modifique el par de carga o la frecuencia
de la fuente. Segun [55,69,80], el control de la velocidad del motor pasa por el control de la
frecuencia de la fuente que lo alimenta. Desgraciadamente, cuando se varia la frecuencia de la
fuente (sin modificar su amplitud) se manipula de manera indirecta una variable que seria
deseable permaneciera constante. Esta variable es el flujo en el circuito magnético del motor.
Si se aumenta la frecuencia, el flujo disminuye, con lo que la capacidad del nucleo se
desaprovecha. En cambio, si la frecuencia disminuye aumenta el flujo y con ello la posibilidad
de que se sature el nucleo y en consecuencia aumenten las pérdidas en él. Lo ideal es mantener
el flujo constante y cercano a la rodilla de saturacion para obtener un maximo
aprovechamiento del material ferromagnético; esto se logra manteniendo el cociente de la
division entre la amplitud de la fuente y su frecuencia constante (principio que rige al control
V/Hz) [69].

Con el circuito electronico que se muestra en la Fig. 1.6 se puede implementar la fuente que
permite controlar la velocidad del motor [60,81,92]. Esta fuente recibe el nombre de
convertidor de CD a CA 0 inversor Yy las técnicas de conmutacion de los transistores que lo
componen y que hacen que las sefiales de salida sean controladas y lo mas parecidas a las de
una fuente ideal, son las de modulacion de ancho de pulso (PWM). En esta seccion se
presentara una de esas tecnicas PWM llamada de vectores espaciales (SVM por sus siglas en
inglés) implementada con la ayuda de una tabla.

2.2.1 MODULACION DE ANCHO DE PULSO CON VECTORES
ESPACIALES

La SVM se ha convertido recientemente en la técnica PWM mas popular para
inversores trifasicos, debido a que tiene un rango de operacion lineal mas extendido y a
que genera sefiales con un contenido arménico menor comparado con otras técnicas
[21,23,31,35,57]. La SVM controla la salida trifasica del inversor por medio del
control simultaneo de la conmutacion de los transistores de las tres ramas del inversor.

En la Fig. 2.4 se muestra el esquema del inversor trifasico que se empleara como
fuente de voltaje. Para evitar que la fuente ¥, se cortocircuite, los transistores de cada

rama del inversor no deben estar simultdneamente en estado de conduccién. En todo
momento el estado de los transistores superiores debe ser contrario al de los
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transistores inferiores, por lo que es suficiente con determinar el patron PWM de solo
tres de ellos ya sean superiores o los inferiores.

) ‘\‘1

Fig. 2.4 Inversor trifasico. Su diagrama de bloques en SIMULINK se muestra en el Apéndice C (Fig. A.16)

De acuerdo con la Fig. 2.4, en cada fase del motor existe la posibilidad de inyectar el
voltaje 7, (si los transistores Q,, O, y/o O, se encuentran en estado de conduccion) o
un voltaje cero (si los transistores Q,, O, y/o Q, son los que conducen). Supongase
que los transistores O, y O, conducen y el O, no conduce, en tal caso, los voltajes en

las terminales del motor pueden representarse como vectores defasados ciento veinte
grados® como se muestra en la Fig. 2.5 (a). Empleando la definicién de vector espacial
[73,83], se pueden expresar estos tres vectores de voltaje como uno solo (el vector

U,). La combinacion anterior de estados de conduccion puede representarse asi: 101.
Los unos representan que los transistores O, y ., respectivamente, se encuentra en
estado de conduccion y el cero que Q, no conduce. Esta combinacion es solo una de
las 2° combinaciones posibles. Todas las combinaciones posibles se muestran en la
Tabla 1.1. En esta tabla, los vectores U, y U, aparecen sombreados y separados de

los demas vectores, esto se debe a que estos vectores, que reciben el nombre de
vectores cero [10], tienen una magnitud cero.

VECTORES
FASE 7, 0, 7, 7, 7, 7, a, 7,
A 1 1 0 0 0 1 1 0
B 0 1 1 1 0 0 1 0
c 0 0 0 1 1 1 1 0

Tabla. 2.1 Los ocho diferentes vectores espaciales que son posibles en inversores como el de la Fig. 2.4

* Estos voltajes se representan defasados 120° pues estan presentes en las terminales de los devanados del estator
del motor, los cuales estan defasados, el uno del otro, la misma cantidad de grados.
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Los vectores U, a U, son vectores que generan corrientes cuando aparecen en las

terminales del motor, razén por la cual se denominan vectores activos. Estos vectores
se expresan de la misma forma que el vector U, en la Fig. 2.5 (a) y se muestran

distribuidos en el plano que forman los ejes D y Q en la Fig. 2.5 (b).

AQ QA

Fase B

\\ _ ) SECTOR Il _
“Ref-a200 v, U,=%V,e” (011) U, =%V, (100)
> ‘ >—> D >
aZ . \/—120° “‘s‘ Fase A D
/-60° SECTOR IV
Yy
Us =4V, U, =2V, (001)  U,=2V,e’*" (101)
Fase C
(@ (b)

Fig. 2.5 Representacion vectorial de los diferentes estados de conduccion de los transistores superiores del
inversor. (a) Representacion trifasica y de vector espacial de la combinacion 101; (b) Vectores activos y
vectores cero del inversor

Supongase que se aplican consecutivamente los vectores U, a U, en las terminales q,

by ¢ del motor; las sefiales que se presentarian serian las mostradas en la Fig. 2.6 (a).
Obsérvese que las sefiales son idénticas a las que se obtienen con un inversor de seis
pasos (también llamado de conduccion a 180°). Estas sefiales estan desfasadas 120°,
como era de esperarse y tienen, en el caso de los voltajes de fase de la carga del
inversor (Fig. 2.6 (¢)), una forma que se asemeja a la senoidal.

Las sefiales de la Fig. 2.6 se obtuvieron cuando se aplicaron consecutivamente los
voltajes U, a U, como si un vector, por ejemplo el vector ¥~ de la Fig. 2.5, girara en

sentido contrahorario en saltos de 60° hasta completar una vuelta. EI tiempo que tarda
en dar una vuelta es el periodo 7' de las sefiales de voltaje. Las sefiales de voltaje
podrian tender méas a una senoidal si en lugar de dar saltos de 60° dieran saltos mucho
mas pequefios. El problema es que se necesitaria un inversor de mas combinaciones lo
cual no es posible en este caso. Con la técnica de SVM es posible lograr este efecto.
Se explicard como lograrlo para el sector 1 (Véase la Fig. 2.5 (b)). El vector marcado

como ¥~ puede obtenerse por la suma de los vectores ¥, y ¥, que son fracciones de

los vectores U, y U,. Pareceria imposible poder fragmentar los vectores U, ya que

éstos son la representacion de los ocho diferentes estados de conmutacion del inversor,
pero con ésta técnica PWM, lo que pareceria imposible se logra de la siguiente

manera: si durante un pequefio tiempo ¢, se aplica el vector U, e inmediatamente
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0 4 27 > T 27 >
2400
Va
Fase C P 27 A o
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f
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»
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£
3
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Va | =
3
A VCn
7S
3
T 27 o
Vy >
3

(c) (d)

Fig. 2.6 Sefales de voltaje en las terminales del motor cuando se aplican consecutivamente los vectores (71 a

UG . (a) Sefales de voltaje en las terminales a, b y ¢ del motor; (b) Sefiales de voltaje de linea; (c) Sefiales de
voltaje de fase; (d) Circuitos equivalentes de los devanados del motor conectados en estrella

después, durante un tiempo ¢, , se aplica el U,, lo que se obtiene al final es un voltaje
promedio ‘17‘ con el &ngulo que se muestra en la Fig. 2.5 (b). Pero también seria

deseable tener el control no solo de su angulo, sino también de su magnitud. Para
lograr esto, ademas del vector U, y U,, se aplica durante #,segundos uno de los

vectores no activos o vectores cero (U, o U,). Lasumade ¢, t, Yy , es igual a T, que
es un tiempo que en todo momento permanece constante. Si #, fuera igual a cero se
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tendria la maxima magnitud posible (U") de 7" y si t, fuera igual a 7, se tendria la
menor, es decir, cero. Mateméaticamente esto se puede expresar asi:

ﬂoz Tt = Tijot (A% +ﬂ:“+tb T, lat +%LTJH T, ofdt 2.32
‘U*‘TS - ‘Ul‘ta +‘(72‘tb +‘U7,8‘t0 2.33
To=t,+1,+1, 2.34

De la ecuacion 2.33 los vectores 7, ¥, y V" sonigual a: V,=Uyt,, V,=U,t, y
V" =U'T, respectivamente.

Los tiempos ¢, y ¢, se pueden determinar por medio de las siguientes ecuaciones (las
cuales surgen de la distribucién geométrica que guardan entre si los vectores):

7|7, =|77| cos(5 ~ &) +|F7| cos(a) 235
7:|sen(a) = |V |sen(5-a) 2.36

Los tiempos ¢,, z, y ¢, pueden derivarse de las ecuaciones 2.34, 235y 2.36 y
expresarse asi:

J3r |7
t,=———vsen((-a) 2.37
Vd
N
t, =———sen(a) 2.38
Vi
ty=T —(t,+1t,) 2.39

Si los tiempos ¢, y ¢, se dividen entre dos y el tiempo #, entre cuatro, se podria

aplicar una secuencia ya no de tres vectores (8, 1y 2) sino de ocho (8,1, 2,7,7, 2, 1,
8) y las ecuaciones 2.37 a 2.39 se expresarian ahora de la siguiente manera:

J3r |7
t,=————vsen((-a) 2.40
2V,
Nol
t, =————sen(a) 241
2V,
ty=T,—(t,+1t,) 2.42

donde 7, es un semiperiodo, es decir T, == .
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La gréafica de la Fig. 2.7 muestra la secuencia y forma en la que se aplican los vectores
uno, dos 'y cero, en el primer sector.
La ventaja que se obtiene al aplicar los vectores U, , U, y U, ocho veces y no tres, es

que se obtienen patrones de conmutacion como los que se muestran en la Fig. 2.7,
disminuyendo con ello las conmutaciones de los transistores del inversor. También el
orden en que se aplican los vectores tiene como propdsito disminuir las conmutaciones
de los dispositivos semiconductores [10].

i1 1 1 i1
70 ta th 70 % tb ta ?O
Fase A «T
7:)’\4 YVOH' ”
Fase B TU U, U, \UiU} U, U U,
Fase C T
; >
. Ty
1
I=5

Fig. 2.7 Secuencia de aplicacion de los vectores U 01 y Uz para obtener el vector ¥~ en el Sector |

787

2.2.2 IMPLEMENTACION DEL SVM

La SVM requiere que se hagan complejos célculos en linea, lo que limita su operacion
a frecuencias de conmutacion de unos cuantos kHz. Emplear procesadores de sefiales
digitales (DSPs) y la simplificacion de los calculos mediante tablas, han ayudado a
incrementar las frecuencias en las que puede operar esta técnica. Sin embargo, las
tablas deben contener muchos puntos para no minimizar la resolucion de los pulsos,
por lo que no se reducen los calculos como se quisiera. Muy recientemente, ha sido
propuesta una nueva técnica de SVM basada en un arbol de decisiones [50], con lo que
se extiende la frecuencia de conmutacion arriba de los 16 kHz. A pesar de todo esto y
del continuo desarrollo de nuevas formas de implementacion de la SVM, la
simplificacion de calculos mediante tablas sigue siendo la forma mas simple de
realizar un PWM con vectores espaciales. ES por esto que en esta tesis se ha optado
por implementar la SVM a través de tablas.

Una técnica SVM, puede ser considerada como un fendbmeno de mapeo no lineal en el
que el voltaje de fase y su frecuencia son las entradas y los correspondientes patrones,
las salidas. Una de las formas de implementar el PWM con el DSP TMS320F240 de
Texas Instruments, es aquella en la que se genera una sefal triangular con amplitud
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maxima igual a C7,, (valor pico de la sefial triangular) y periodo 7, [80]. Esta sefial se

compara en cada instante con una recta que se mantiene paralela con el eje x y que
corta al eje y en valores que van de 0 a CT,, . Si la sefial triangular es mayor o igual que
la recta, la salida seré 1 16gico, de lo contrario valdr 0. Este mecanismo de generacion
se ilustra en la Fig. 2.8. Los patrones de la Fig. 2.7 pueden generarse con el DSP de

Texas si T, se igualaa “3> [%’] para la fase A, a @[%H] para la fase B y a

2CT,
T,

obtener el patron de la fase A, B o C, pero también depende del sector. En la Fig. 2.9

se muestran las secuencias en las que se deben aplicar los vectores U en los seis
sectores y las sefiales resultantes para los sectores uno y dos.

[%’Ha +t,,] para la C. El valor de T7,,,, como ya se vio, depende de si se quiere

A A AT

T |

< »

21,

Fig. 2.8 Mecanismo de generacion de un PWM con el DSP TMS320F240 de Texas Instruments

. . 2CT, [ ¢
Observese que en el sector dos el 7, de la fase A (7, ,, ) ya no es igual a T[;"]

2 CT;H

sino que ahora vale —

[f P4 H
|:§+tb]. En conclusion, T7,, es diferente para cada fase y

sector y se puede obtener siguiendo las secuencias mostradas en la Fig. 2.9 (a). El
resultado son las tres ecuaciones siguientes:

KltEO:K{%JrK2*‘V*‘[—sin(%—a)—sin(a)]}, 5=16

_t_°+zb} =K, {%+K2 *‘V*‘[—sin(%—a)+sin(a)ﬂ, §=2

>

2

2.43

TA—ON = -

e
9]
w
o~

l‘Eo_’_ta_’_tb}:Kl|:%+K2*‘V*H:Sin(%—a)-i-sm(a):l:l, =9,

e
1
N |ON
_+_
o
| I
Il

K, {%Jer *|7*|[sin (5 - ) sin (a)ﬂ §=5
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a)+sin(a)ﬂ, §=12

K, %+ta}:Kl{%+K2*‘V [sin(%—a)—sin(a)ﬂ S=1
KltEO:Kl[%+l<z*‘V*‘[—sin(%—a)—sin(a)ﬂ,
T, =
- KI[%OHZ,}:Kl[—S+K2*‘V*‘[—sin(g—a)+sin(a)ﬂ s
Kl[%o
tO Tv *[77* in( =
Kl[5+ta+tb}:Kl{Z+K2 |7°|[sin(5-
K{%’Ha :K{%JFKZ*‘V*‘[sin(g—a)—sin(a)ﬂ, §=3
Te oy = ;

donde: K, =(%=); K, :(ﬂ)

De forma resumida, las ecuaciones anteriores pueden expresarse asi:

Ty pc-on =Ky [%"'Kz ‘17*‘&1,“ (0!)] paratoda 0<=q <=

donde: g, (a)=

gB(a) =

—sin(%—a)—sin(a)],
in(4 ()],
[ﬂn(§—1x)+ﬂn(a)]
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[sin(-a)+sin(a)],  §=12
[sin(£-a)-sin(a)], S=3
ge(a)=1- _ 2.49
-sin(§-a)-sin(a)], S$=45
—sin(§-a)+sin(a)], S=6
A
(73 8,3,2,7]7,2,3,8) (72
— |
(8,3,4,7,7,4,3,8) I (8,1,2,7,7,2,1,8)
1 Sector
J, I U,
v VI
(8,5,4,7,7,4,5,8) (8,1,6,7,7,6,1,8)
\
—
(75 (8,5,6,7,7,6,5,8) 176
(a)
3 L L %5 L 3% SR L, %% 1, L, %
7—;).\’ ]-‘UFF : ON OFF :
TUB U] UZ U7 U7 U2 U1 UB TUB U3 UZ U7 U7 UZ U3 UE
| > | >
| 1, | T
—_ 1 ' -1
T=7 I =7
(b) (©

Fig. 2.9 Secuencias de aplicacion de los vectores U y las sefiales que resultan en los sectores 1y Il. (a)

Secuencias de aplicacion de los vectores U ; (b) Sefiales por fase para el sector I; (c) Sefiales por fase para el
sector 1l
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La ecuacion 2.46 establece la estructura del SVM. En esta ecuacion, las entradas son

7|y @. |77"| determina la amplitud de las sefiales de voltaje que se desarrollan a la
salida del inversor y « su frecuencia. Con « se obtienen g, (), g,(@) y g.(a) que
al multiplicarse por |[7"| mas la constante %, dan como resultado

T ony Ty on YT oy - Finalmente, los T7,, sirven para generar los patrones PWM.

Oap,c(a) para las tres fases y en todos los sectores

100 PN
Fase C Fase A Fase B
050 -
g
> 000
=
(=]
-0.50
Sector T II III Iv v VI
-1.00 -
000 105 209 314 419 524
0, (rad)
Fig. 2.10 Tiempos 7, , , 7,y T. . enfuncion del angulo &

En la implementacion del SVM, se emplean tres tablas para proporcionar los
correspondientes valores de g,(«), gz(a) yg.(a) en funcion del angulo 9 que

puede variar entre 0y 27 radianes (0°y 360°). El &ngulo 9: se obtiene al integrar o, ,

que es la velocidad angular a la que gira el vector ‘17‘ Es necesario aclarar que Qf no

es el &ngulo que se sustituye directamente en las ecuaciones 2.47, 2.48 y 2.49, el
angulo que se sustituye es & que se relaciona con & mediante la ecuacion siguiente:

azee*—(S—l)*g 2.50
donde S es el nimero de sector.

La grafica de g, , () contra «9: se muestra en la Fig. 2.10 y los puntos con los

cuales se elabord (720 puntos) se almacenaron en un arreglo para que sirvieran como
puntos de las tres tablas mencionadas anteriormente. La Fig. 2.11 ilustra esto.
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Fig. 2.11 Estructura completa del SVM propuesto en este capitulo. El diagrama de bloques del SVM en
SIMULINK se muestra en el Apéndice B (Fig. A.16).

2.2.3 SIMULACION DEL MOTOR CUANDO ES ALIMENTADO CON
EL INVERSOR

El SVM de la Fig. 2.11 se implement6 con bloques de SIMULINK y sus salidas se
conectaron a las entradas de voltaje del modelo del motor representado por la Fig. A.1

Para comparar el comportamiento del motor cuando es alimentado por el inversor con
su comportamiento cuando se alimenta con una fuente trifdsica senoidal, l0s comandos

de voltaje ‘17‘ y velocidad angular &, se eligieron con los valores nominales del

motor (véase el Apéndice A). La velocidad, el par y la corriente de la fase A, se
muestran en la Fig. 2.12. Al comparar los resultados obtenidos con el inversor y la
fuente de suministro estandar, se observa que en esencia son idénticas, a excepcion de
cierto rizado en el par y en la corriente producto de los armdnicos que inevitablemente
inyecta el inversor.

En ésta tesis se desarrollara un control vectorial tipo FOC directo, por lo que las

sefales de control seran u,, y u,,, . Si se quisiera emplear el inversor y la técnica

SVM en este control, bastaria con considerar que ‘17‘ y 9 son iguales a [71]:
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Velocidad mecénica en la flecha del motor cuando es alimentado por el
inversor

180000 -
160000 /
140000

120000 /

1000.00 -

800.00

600.00

400.00 -

200.00 -

0.00 T T T T
0.00 020 040 0.60 0.80 100 120 140

Tiempo (s)

(a)

Par t.desarrollado por el motor cuando es alimentado por el inversor
18.00
15.00 h
12.00

900 h-...;./\\

6: 00 - vavvvv \

N

3.00
0.00
-3.00
0.00 020 040 060 080 100 120 140
Tiempo (s)
(b)

-23-



Corriente de la fase A del motor cuando es alimentado por el inversor
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Fig. 2.12 Resultados de la simulacion del motor cuyos parametros se muestran en el apéndice A, pero
alimentado con un inversor fuente de voltaje con SVM. (a) Velocidad mecéanica en la flecha del motor; (b) Par
desarrollado por el motor en N*m; (c) Corriente de la fase A del estator del motor
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CAPITULO 1lI

DESARROLLO TEORICO Y SIMULACION DEL CONTROL
VECTORIAL TIPO FOC DIRECTO Y SU SINTONIZACION

i se compara un motor de induccién con una maquina de corriente directa de igual
potencia, el motor de induccion tiene un menor tamafo, peso, inercia del rotor y
S costo; presenta ademas una mayor eficiencia, una mayor confiabilidad y puede

alcanzar mayores velocidades [84]. Sin embargo, el motor de induccion requiere de
un esquema de control mucho més complejo, debido a que tiene una estructura no lineal (la
cual puede ser representada por una ecuacion de estado de sexto orden) con fuerte interaccién
dindmica [84]. Ademés, los convertidores de potencia de CA son méas caros que los
convertidores que podrian alimentar a un motor de CD, lo que hizo que en el pasado estos
variadores de velocidad fueran prohibitivos y de renuente aceptacion. Sin embargo, el rapido
desarrollo en el campo de la electronica de potencia y la existencia de microprocesadores
poderosos y baratos, que pueden realizar funciones de control complejas desarrolladas para
utilizar software en lugar del hardware caro, ha permitido que los accionamientos de CA
puedan ser considerados como alternativas econdémicas para accionamientos de velocidad
ajustable de CD.
En este capitulo se describe una de las técnicas de control de flujo orientado (FOC por sus
siglas en inglés) conocida también como control vectorial usada para controlar motores de
induccion, la cual esencialmente transforma la estructura dinamica de una maquina de CA a
una estructura parecida a la de un motor de CD de excitacion separada. Como resultado, el
motor de induccion puede funcionar en los dos sentidos con un desempefio dindmico similar al
del motor de CD en bajas velocidades.
En un motor de CD los polos magnéticos (que pueden ser imanes permanentes o
electroimanes) establecen un campo magnético dentro del cual la armadura gira. Si se hace
circular corriente a través de las escobillas del conmutador de la armadura, se origina una
f.m.m. cuyo eje se encuentra a 90° eléctricos del eje del flujo principal [6,7,13,89]. Esta
relacion ortogonal o perpendicular entre los ejes de la f.m.m. y el flujo principal es
independiente de la velocidad de giro, y el par electromagnético es proporcional al producto
del flujo de campo y la corriente de armadura. Asi, en un motor de CD con excitacion
separada en el que se mantiene constante al flujo de campo, el par es directamente
proporcional a la corriente de la armadura [13].
En el motor de induccion, el angulo espacial entre los campos giratorios del rotor y estator
varia con la carga, originando interacciones complejas y respuestas dindmicas oscilatorias
[69]. Este angulo debe ser controlado para que la corriente de entrada al estator pueda ser
desacoplada en las componentes productoras de flujo y par. Esto se logra usando el principio
de orientacion de flujo, que implementa un angulo espacial de 90° entre las componentes
especificas de campo, lo que le da al motor de induccion, caracteristicas de uno de CD. Como
resultado, la dinamica del motor se simplifica y se logra implementar un control con un alto
desempefio, es decir, con un desempefio similar al del motor de CD.
En el caso de las maquinas de induccion, es comin que se emplee el control de velocidad con
orientacion del flujo del rotor, aunque es posible implementar controles orientando el flujo del
estator o el flujo de magnetizacidn. En este capitulo, se desarrollara el control de la velocidad
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del motor de induccion con orientacion del flujo del estator ya que, como se mostrard mas
adelante, la exactitud en la estimacion del flujo del estator se ve afectado Unicamente por las
variaciones de la resistencia del estator (R ). Frecuentemente las variaciones de los

parametros del motor (como la constante de tiempo del rotor, la cual varia como resultado de
la saturacion, la variacion de la resistencia del estator, la variacion de la temperatura y el
efecto del desplazamiento de corriente o efecto piel) originan que no sea posible alcanzar
correctamente la orientacidon de campo. Este efecto se ve especialmente en zonas de operacién
de bajas velocidades, por lo que es preferible implementar esquemas que incorporen alguna
forma de adaptacion de parametros en linea, tema que se tratara en el capitulo siguiente.

El control de flujo orientado se puede implementar en sistemas con inversores fuente de
voltaje (VSI por sus siglas en inglés) o inversores fuente de corriente (CSI por sus siglas en
inglés). Los sistemas de control que requieren de CSI son mas simples, pero tienen el
problema de que los CSI son mas complejos, ademas de que los esquemas de control que los
necesitan son sensibles a las discrepancias entre la velocidad real y la velocidad sensada (0
estimada) [84].

La complejidad de un CSI no se presenta en un VSI ni los esquemas de control que lo
necesitan son tan sensibles a las discrepancias de la velocidad, por lo que se ha decidido usar
este inversor con una técnica vectorial de PWM, lo que permite un control exacto de la
magnitud y fase de la corriente del estator.

El principio de orientacion de flujo nacié en la entonces Alemania del Este con los trabajos de
Hasse [30] y Blaschke [4] en las Universidades Técnicas de Darmstadt y Braunschweig y en
los laboratorios de Siemens AG. Una gran variedad de métodos han sido desarrollados desde
entonces, pero en general estos pueden clasificarse en dos grandes grupos dependiendo del
metodo con el que se determine el vector flujo: control directo y control indirecto [66]. El
control indirecto, fue propuesto por Hasse, y requiere de un sensor de posicion de alta
resolucion, como un encoder 0 un resolver, para determinar la posicion del flujo del rotor. El
control directo, como fue originalmente sugerido por Blaschke, determina la magnitud y
posicion del vector flujo del rotor midiéndolo directamente o por un célculo basado en la
medicion de los voltajes y corrientes del estator del motor. El desarrollo de los métodos de
control directo desarrollados en la universidad de Braunschweig han sido descritos por el
profesor Leonhard y sus estudiantes en una serie de articulos clasicos y en un libro técnico
[58]. EI método de control que se desarrollara aqui se basa en los trabajos del profesor
Leonhard y del doctor B. K. Bose [6-13].

3.2 INTRODUCCION AL CONTROL VECTORIAL

La finalidad de aplicar a los motores de CA el control vectorial, es la de implementar
esquemas de control de alto desempefio dindmico similares a los que se usan para controlar
maquinas de CD. Para lograr este propdsito debe primero probarse que, en condiciones
transitorias y en estado permanente, el par electromagnético en maquinas con entrehierro
uniforme es proporcional al producto de una componente de corriente generadora de flujo y
una componente de corriente generadora de par. En la presente seccion, se muestra uno de los
caminos para probarlo y en base a la ecuacion que resulta se desarrolla el control vectorial con
orientacion del flujo del estator. En esta técnica se usan marcos de referencia fijados al fasor
espacial flujo del estator para derivar una expresion del par electromagnético de forma que
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permita el control independiente de las componentes de corriente generadoras de par y flujo. A
continuacién se determinard esta expresion de par.

3.1.1 BASES DEL CONTROL VECTORIAL

Como ya se menciono anteriormente, el control vectorial parte de la idea de encontrar
una expresion de par que, como en la de un motor de CD, quede en funcion de una
corriente productora de par y otra productora de flujo. En primer lugar, la expresion
para el par electromagnético debe ser obtenida en términos de los mddulos del fasor
espacial flujo del estator y de la componente de corriente del estator en el eje de
cuadratura, expresada en el marco de referencia espacial fijado al fasor espacial flujo
del estator.

En la Fig. 3.1, en ella se muestran los vectores espaciales de la corriente i y el flujo

v, del estator en tres diferentes marcos de referencia (el estacionario sD-sQ, el
rotatorio a-f que gira a la velocidad @, del rotor, y el rotatorio x-y que gira a la
velocidad @, del flujo del estator). En el marco de referencia del flujo del estator, la
corriente y flujo del estator se pueden expresar asi:

s J— K3 Afps
ls;ys =1lLe

:isx +jl‘sy 31

y7sz//s = |l/75 =V 3.2

Segun la ecuacion A.5, el par electromagnético desarrollado por el motor es igual a:
te = %P(lr//sxisy - Wsyisx) A5

Si se desprecian los efectos de saturacion y L, y L, son constantes, el par es

proporcional al producto vectorial de los fasores espaciales flujo del estator y corriente
del estator expresados en el marco de referencia general. Asi, si se usa el marco de
referencia del flujo del estator (donde la componente en el eje de cuadratura del fasor
espacial flujo del estator es cero, es decir w, =0), el par electromagneético sera

producido por la interaccion del flujo del estator en el eje directo y la componente de
corrientes del estator en el eje de cuadratura. Matematicamente, esto puede ser descrito
como:

t,=5P(y,i,—0%i) 3.3

t, =3Py, 3.4

Esta ecuacion se toma como punto de partida para implementar un control vectorial.
Obsérvese lo simple que resulta controlar el par que desarrolla el motor y como
consecuencia su velocidad. Basta tan solo con mantener constante el flujo y variar la

corriente del estator en el eje de cuadratura i, de modo que se genere el par que

demanda la carga. Por supuesto, sera necesario obtener el flujo vy la corriente i, a
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partir de los parametros del motor y de las corrientes y voltajes que se sensen en sus
terminales. Los detalles del esquema de control se presentan a continuacion.

»
>
W

Fig. 3.1 Fasores espaciales de la corriente y flujo del estator en tres diferentes marcos de referencia

3.2 CONTROL DE FLUJO DEL ESTATOR ORIENTADO DE UN

MOTOR DE INDUCCION

En esta parte del capitulo, se discute el control del flujo del estator orientado del motor de
induccion, para el caso en el que la maquina es alimentada por un inversor fuente de voltaje y
en el que se estan sensando a cada instante los voltajes y las corrientes de las fases del motor,
puesto que se trata de un esquema de control vectorial directo [4].

3.2.1 CONTROL VECTORIAL DIRECTO

El diagrama basico del control de la velocidad basado en un FOC directo se muestra en
la Fig. 3.2. Aqui el motor es alimentado por un inversor fuente de voltaje. Los voltajes
Uy Y Uy, SON las acciones de control. Estos voltajes son el resultado de la

interaccion de cuatro controladores: un controlador del flujo , del estator, otro de la
velocidad @, del rotor, uno mas de la componente del fasor espacial corriente del
estator en el eje x, i, y otro de la componente del fasor espacial corriente del estator en
el eje y, i,,. Larazon de ser de los controladores de velocidad y flujo es obvia, no asi la

de los controladores de corriente. Estos controladores se usan para lograr una accion de
control mas rapida y precisa, aunque, seria posible prescindir de ellos [13]. Por lo
tanto, en un esquema de control que cuente con controladores de corriente, las salidas
de los controladores de velocidad y flujo son las corrientes que deberian fluir por el
estator de la maquina para alcanzar los valores de flujo y velocidad de referencia

(también llamados set points). En la Fig. 3.2 estas corrientes son i . € i, . Estas

corrientes son a su vez los set points de los controladores de corriente y sus salidas son

- 28 -



las sefiales de voltaje w,, Yy wu,, mMencionadas anteriormente. Los voltajes de

referencia sirven finalmente para generar, por medio del inversor y su respectiva
técnica de PWM, los voltajes que alimentaran a los devanados del estator del motor.
Antes de pasar como comandos de voltaje al inversor, estos voltajes son transformados
a un marco de referencia estacionario con la ayuda de las ecuaciones 2.52 y 2.53 y del
angulo p, que se estima, junto con el flujo, en el bloque del modelo de flujo. La razon

por la cual es necesario por un lado, estimar el angulo p, Yy por otro, transformar los
voltajes w,,,, Y u,,, aun marco de referencia estacionario es que los voltajes u,,,, y
u,,., que genera el control, estan en el marco de referencia del flujo del estator, ya que

las corrientes de las cuales se originan estan también en ese marco de referencia. Por
otro lado, es necesario que las corrientes se encuentren en el marco de referencia del
flujo del estator para lograr el control vectorial que se deriva de la ecuacién 3.4. Si los
voltajes u,, Yy u,,, no fueran transformados al marco de referencia estacionario, se

estarian proporcionando al motor voltajes con la magnitud correcta, pero con un
angulo de fase equivocado. Obsérvese en la ecuacion 2.53 que es indispensable
conocer la magnitud de p, en cada instante de tiempo para poder realizar la

transformacion necesaria entre marcos de referencia.

vV vV __V 1
RECTIFICADOR I

de
Corriente

A

=

A DE
INDUCCION

w

r

Fig. 3.2 Diagrama de bloques del control vectorial de la velocidad, método directo con orientacidn de flujo del
estator. El programa en SIMULINK se muestra en el Apéndice C (Fig. A.12-18).
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En la Fig. 3.2, se muestra un bloque en el que se genera la corriente de desacople. La
necesidad de este bloque y la forma en que se calculan la corriente de desacople, el
flujo del estator y el angulo p,, se explicara a continuacion.

Las corrientes i e i, se obtienen transformando las componentes de la corriente del

estator del marco de referencia estacionario al marco de referencia del flujo del estator,
siguiendo el procedimiento descrito en el capitulo anterior.

3.2.2 ESTIMACION DEL VECTOR DE FLUJO 7, EL ANGULO p, Y LAS
CORRIENTES i, E i, DEL ESTATOR

En el método de control directo, es necesario estimar el vector espacial flujo del
estator 'y sus componentes (y, Y v,,) en un marco de referencia estacionario. Con

base en dichas componentes de flujo, se calcula el angulo p,. El coseno y seno de p,
seran, respectivamente, igual al producto de las componentes y,, y v, entre la
magnitud del fasor espacial flujo del estator, o sea:

S
S

CoS p, = 1/7 3.5
senp, :% 3.6

A partir de las ecuaciones 3.5 y 3.6 es posible obtener facilmente el angulo p,. El

diagrama de flujo de la Fig. 3.3 (e) ilustra el procedimiento.
También la magnitud del vector espacial flujo del estator se puede determinar a traves
de sus componentes, para esto es necesario aplicar el teorema de Pitagoras, es decir:

_ v 37

Ahora el problema es determinar las componentes del vector flujo del estator. Para
calcularlas se hace uso de la ecuacion A.8 que es la forma fasorial de la ecuacion de
voltaje del estator. Si se descompone la ecuacion A.8 en sus componentes real e
imaginaria, se obtienen las expresiones siguientes del voltaje del estator en
coordenadas estacionarias:

Vs

usD = R.s‘isD + ddl//;D 3.8
MSQ = RslsQ 7 3.9
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Despejando a vy, y w, de las dos ecuaciones anteriores y posteriormente,

integrandolas se obtienen las componentes de flujo en funcién de los voltajes y
corrientes que se sensan en cada fase del motor, transformadas de sefiales trifasicas a
bifasicas.

l//SD = J‘(u.sD _Rél‘bD)dt 3.10

‘//sQ = I (usQ - Rs isQ )dt 3 11

() (b)

|

¥

l//sD

(c) (d)

COS p, ﬁ
_ L2

v, > = >
= NG

= i ﬁ 160
!
0

senp,

l//sQ

(e)

Fig 3.3 Diagrama de bloques del modelo de flujo y de la transformacion de bifésico a trifasico de
los voltajes y corrientes de linea del motor; (a) Transformaciéon de las corrientes trifasicas a
bifésicas; (b) Transformacion de los voltajes trifasicos a bifésicos; (c) Estimacion del fasor espacial
flujo del estator a partir de voltajes y corrientes en un marco de referencia estacionario; (d)
Estimacion de la magnitud del fasor espacial flujo del estator a través de sus componentes; (€)
Angulo entre el marco de referencia estacionario y el marco de referencia del fasor espacial flujo
del estator. El programa en SIMULINK se muestra en el Apéndice C (Fig.13 y 15)
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Las componentes de voltaje y corriente bifésicas se obtienen a partir de de las lecturas
de voltaje y corriente de cada fase del motor, con la ayuda de las ecuaciones 2.6-9.

En la Fig. 3.3 (a) y (b) se muestra como, a partir de los voltajes y corrientes trifasicas
es posible obtener las corrientes y voltajes bifasicos. Los voltajes y corrientes bifasicos
son a su vez, las entradas necesarias para obtener las componentes del fasor espacial
flujo del estator (Fig. 3.3 (c)), a partir de las cuales se determina su magnitud y el

angulo p, (Fig.3.3 (d)y (e)).

3.2.3 ESTIMACION DE LA CORRIENTE DE DESACOPLE i

Cuando el motor es alimentado por una fuente de voltaje, aparece un acoplamiento
entre la corriente generadora de flujo y la corriente generadora de par. Para evitar este
efecto, se hace necesario un circuito de desacople que permita, mediante la corriente
i, corregir este problema.

La condicion de acoplamiento puede verse con la ayuda de la ecuacion A.2. Esta es la
ecuacion fasorial del voltaje del rotor en un marco de referencia general. Si esta
ecuacion se expresa en el marco de referencia del fasor espacial del flujo del estator
(o, =w,,) y ademas se descompone en sus partes real e imaginaria, se obtienen las

ecuaciones de los voltajes del rotor en el marco de referencia del flujo del estator [13]:

dy

u =Ri +—2—(v.. —. 3.12
rx rorx dl’ ( ms i)l/jry
d
ury = Rriry +%+ (a)ms _a)r)l//rx 3.13

Como ya se sabe, u, y u,, son igual a cero para motores de induccion tipo jaula de
ardilla, por lo que las ecuaciones anteriores toman la forma siguiente:

0=Ri. +% (0, -0y, 3.14

d
0=Ri,+ cl/l/t’y +(@,. -0y, 3.15

A partir de la ecuacion A.3, las componentes de corriente del rotor en el marco de
referencia del flujo del estator se pueden expresar como se muestra en las ecuaciones
3.16y 3.17.

1
i =—w ——2i 3.16
rx Lr Vlrx Lr SX
1L
lry :L—l//ry —L—lsy 317
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Sustituyendo las ecuaciones 3.16 y 3.17 en las ecuaciones 3.14 y 3.15 se pueden
eliminar las corrientes del rotor, las cuales son inaccesibles. Por lo tanto, las
ecuaciones 3.14 y 3.15 toman la forma siguiente:

Rr . LmRr iw + dl//rx
L L " di
R L R dy,,
Ly, 2L +—+ (v, —® =0 3.19
L l//’y L sy dt ( ms r)l//rx

r r

Si se multiplican las ecuaciones anteriores por 7, = L_/ R_ se obtienen:

~(@,,~®,)y,, =0 3.18

v T (0, -0y, =0 3.20
' t
dy,, .
Vlry + T; dt _Lmlsy + (a)ms - a)r)]—;'l//rx = 0 321

Expresando la ecuacion A.11 en coordenadas del flujo del estator en la parte real e
imaginaria y sustituyendo estas expresiones en las ecuaciones 3.16 y 3.17, se obtienen
las ecuaciones 3.22 y 3.23.

L LL
=—L +| L ——|i 3.22
Vo Lm Vi [ ‘m Lm ) sx
L LL),
l//ry = Lm l//sy +[Lm - Lm jlsy 323

Sustituyendo las ecuaciones 3.22 y 3.23 en las ecuaciones 3.20 y 3.21 se obtienen:

dy di
+7 —2=1i +olLT —=+w,T —olLi 3.24
l//xx r d t 57SX str d t sitr (Wsy s Ay)
dy di_,
l//Sy +]—;%=Léi.§y +O_L57—;" Ti_a)él]—;‘ (l//SX _GLAZ‘SX) 3'25

2
donde o =1-——-Vy o, =0, —0,.
LL,

En la técnica de control vectorial con orientacion del flujo del estator, la componente
en el eje y es igual a cero (y,, =0) por lo que las ecuaciones 3.24 y 3.25 toman la

forma siguiente:

v T Y 1 o % 1oL 3.26
: dt dt ’
_ di, i
lesy + JL?E dl = a)slT:A (l//sx - Jlesx) 327
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Estas ecuaciones evidencian que, el flujo del estator esta en funcién tanto de la
corriente del estator en el eje y (i, ), como de la corriente en el eje x (i), es decir,

existe un efecto de acoplamiento. Esto significa que cuando varia el par (con
variaciones de i, ) también varia el flujo.

Para poder determinar el valor de la corriente de desacople i,, considérese el diagrama
de bloques de la Fig. 3.4. En esta figura se muestra la corriente de desacople i, la

cual se suma a la corriente que genera el lazo de control de flujo. La salida de esta, es
la corriente de referencia i, que a su vez sirve de sefial de referencia del lazo

control de corriente en el eje x.

Contro
de Fluj

Fig. 3.4 Diagrama de bloques de la inyeccion de la sefial de desacople del control vectorial con orientacion
del flujo del estator. El programa de la sefial de desacople en SIMULINK se muestra en el Apéndice C (Fig.
A.18).

De acuerdo con esta figura, se puede decir que:

isxref = f(er) + l.xy 328

donde: e, es el error de flujo y es igual a ‘yfmf

-7,
f(e,) es lafuncion del control Ply esigual a X e, +Kije,,dt.

Sustituyendo la ecuacion 3.28 en la 3.26 y considerando que v, = |l/7s| se obtiene:

~|7., )+(1+ oT, %]z‘xy —a)S,T,O'iS)} 3.29

dy, d
+T 2= [ | |1+ 0T —
l//sx r dt s |:( o r dtjf(‘l//sré?f
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3.3

En esta ecuacion d/dt se emplea de manera similar al operador S de la transformada
de Laplace.
Para poder desacoplar del flujo del estator los efectos de la corriente en el eje y, es

necesario que los términos (1+ aTra’/dt)ixy -w,T,oi,, sean igual a cero por lo que la
corriente i, es igual a:

o
iy, =Tl 3.30

xp
(l+ oT. d)
dt

Se puede despejar de la ecuacion 3.27 a la velocidad w,, (llamada de deslizamiento) y
sustituirla en la ecuacion 3.30, con lo que esta toma la forma de la ecuacién 3.31.
Loi’
== 3.31
(l//sx + aLsisx)

i,

SINTONIZACION DE LOS CONTROLADORES PI DEL
CONTROL VECTORIAL

Uno de los aspectos mas importantes de todo esquema de control es la sintonizacion de su o
sus controladores. En el control vectorial que se muestra en este capitulo, se utilizan cuatro
controladores: el de velocidad, el de flujo, el de la corriente en el eje x, y el de la corriente en
el eje y. El hecho de que la salida de dos de los controladores sea la referencia (setpoint) de los
otros dos, hace que su sintonizacion no sea facil [2,15]. Es por esto que, en la presente tesis se
establece un método de sintonizacion que facilite esta tarea. A continuacion se explican los
detalles de dicho método [41,53].

3.3.1 DISENO DEL LAZO DE CONTROL DE FLUJO

De la ecuacion de voltaje del rotor en el marco de referencia del flujo del estator [84],
se sabe que:

-~ dl);rg . —_—
0= errg +7+](a)g - a)r)lﬂrg A2
V7rg = Lng + Lmlng A3
W, =Li,+L,i, A4

Sustituyendo las ecuaciones de flujo A.3 y A.4 en la ecuacion A.2, se obtiene la
ecuacion siguiente:
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di .
d;‘x +ao,T (v, —oLi,) 3.32

s“sy

WSX +7—;’ % = LSiSX +JLS7—;”

Considerando que la componente en el eje y del flujo es igual a cero, se obtiene que:

d di
v +T % =Li +oLT ﬁ + flogi, 3.33

donde f(®,.i,)=-w,T.oLi

s“sy

f(@,,i,) es un elemento de acoplamiento cuyos efectos se eliminan por medio de la
corriente de desacople i,, (Fig. 3.4), por lo que la ecuacion 3.33 es aproximadamente
igual a:

di,

. +Tr%: Li, +oLT, = 3.34

De acuerdo con la ecuacion 3.34, se obtiene el diagrama de bloques de la Fig. 3.5

7.s

/ e
+ ——. Lox L TOL, ‘
A -

— ki g A+ i

Fig. 3.5 Diagrama de bloques del lazo de control de flujo. ElI diagrama de bloques del motor en
SIMULINK se muestra en el Apéndice C (Fig. A.17)

Obsérvese como con un controlador PI es suficiente para obtener una funcion de
K,L, {1+0'Trs
)

transferencia en lazo abierto igual a } con la cual se alcanza la referencia

r

sin sobreimpulso, en un tiempo muy corto y sin error en estado estacionario. Para
poder lograr esto, debe cumplirse que:

3.35

K _1
K, T
Ya que, de acuerdo a las trazas de Bode [2], a la frecuencia de corte @, la magnitud de

la funcion de transferencia en lazo abierto es aproximadamente igual a wuno, la
constante proporcional K, de la funcién de transferencia equivalente puede

determinarse por medio de:



K L
X, s{lwﬂs} 1 3.3
‘ T S .
S=Jj,
por lo que K, es igual a:
K —— 1O 3.37

" L1+ 0T

3.3.2 DISENO DE LOS LAZOS DE CONTROL DE CORRIENTE

Tomando como base la ecuacion A.3, A.4 y 3.33 ademas de la ecuacion de voltaje del
estator en el marco de referencia del flujo del estator (ecuacion 3.38), se obtienen las
ecuaciones 3.39 y 3.40.

_ - dy. _
u=Ri+—+jo 3.38
S SsS d t -] ms WS
u, =i [R+oLs|+ (i, o,i,) 3.39
L
U, =1, [FY +R + aLss} +fly, o, 0,,.) 3.40

: . L, . :
donde f(,, ®@,,i,)=~— T i —w,oLi,
f(l//sx ! a)r ! a)sl ! isx) = _a)rl//sx + a)slaLsisx

Nuevamente, los términos (G, .»,.i,) € f(y. 0, o,i,) son elementos de
acoplamiento cuyos efectos se eliminan por medio de la corriente de desacople i,,, de
modo que las ecuaciones 3.39 y 3.40 pueden expresarse como:

u, =i [R +0Ls| 3.41

sy sy
r

u, =1i ,|:%+RS +0Lss} 3.42

De acuerdo con las ecuaciones 3.41 y 3.42, se obtienen los diagramas de bloques que
se muestran en la Fig. 3.6.
De nueva cuenta, el PI es suficiente para obtener una funcién de transferencia en lazo

- K . . - .
abierto (%[ﬂ) con la cual se alcanza la referencia sin sobreimpulso, en un tiempo

muy corto y sin error en estado estacionario. Para poder lograr esto, debe cumplirse,
para los lazos de control en el eje x y y respectivamente, que:
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Su o % 3.43
K, oL
KtII _ Ls +Rs]; 3 44
K pll T;GLS
. + K +sK, U"» £ .
lsxref . > - > lsx
- s R +ols
isx
i ¥ > ! P o > 1 )
e — — 1 T R +oLs M
l

Fig. 3.6 Diagrama de bloques de los lazos de control de corriente. El diagrama de bloques del motor en
SIMULINK se muestra en el Apéndice C (Fig. A. 17)

Como en el cazo del lazo de control de flujo, las constantes proporcionales K, , de
las funciones de transferencia equivalentes pueden determinarse como:

T w 3.45

3.3.3 DISENO DEL LAZO DE CONTROL DE VELOCIDAD

Considerando que el flujo del estator permanece constante y que la constante de
friccion D es despreciable, en base a las ecuaciones A.5 y A.7 (expresadas en el marco
de referencia del flujo del estator) puede establecerse el diagrama de blogues del lazo
de control de velocidad, (Fig. 3.7). Obsérvese como la velocidad del motor es
proporcional al par eléctrico ¢, desarrollado por él (ecuacion A.14) y éste es a su vez
proporcional a la corriente en el eje x i, (ecuacién A.5 expresada en el marco de

referencia del flujo del estator).
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Fig. 3.7 Diagrama de bloques del lazo de control de velocidad. El diagrama de bloques del motor en
SIMULINK se muestra en el Apéndice C (Fig. A.17)

Por la naturaleza de la planta, en este caso no es posible cancelar polos y obtener una
funcién de transferencia equivalente en lazo abierto que tenga un comportamiento en
lazo cerrado parecido al de los anteriores controladores. Segun la referencia [2], para
obtener un desempefio satisfactorio en un sistema de fase minima, el margen de fase
(MP por sus siglas en inglés) debe estar entre 30° y 60° si se toma en cuenta esta
consideracidn se obtienen las siguientes ecuaciones:

£|:1:||:KpIIIS+KiIII:| _1 3.46
Jls N A
s=jo,

% 5H KSR 11 _ o 3.47

Js S 1o
donde k=3Py,,
De las ecuaciones anteriores, se deduce que:
_ K, tan(MP)

K 3.48

plll —
()

c

2
Koy = @/ ]; 3.49
k \1+tan"(MP)

3.3.4 CONSIDERACIONES DE DISENO

Como puede observarse, todas las constantes de los controladores del sistema, estan en
funcion de la frecuencia de corte @,. Entre mas grande sea ésta, los controladores
responderan mas rapido, sin embargo, al observar la grafica de Bode de la funcion de
transferencia equivalente en lazo abierto del controlador de flujo con X, =1 (Fig.
3.8), se observa que a partir de aproximadamente 200 rad/s la magnitud y el angulo de
la funcidn de transferencia permanecen constantes, por lo que con valores mas grandes

de frecuencia no se tendran cambios apreciables en la velocidad de la respuesta del
controlador.
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Fig. 3.8 Trazas de bode de la funcion de transferencia en lazo abierto del controlador de flujo para K, = 1.

En el caso del controlador de velocidad, ya que para cualquier valor de @, existen
siempre valores de K, y K tales que hacen que el margen de fase sea igual a 60° y que

la magnitud de la funcion de transferencia sea igual a uno, sera posible tener valores de
o, tan grandes como se quiera, sin dejar de tomar en cuenta que con valores grandes de

o, Se tienen respuestas mas rapidas pero un mayor error en estado estacionario.

En la Fig. 3.2 se puede apreciar que el esquema de control propuesto aqui tiene dos lazos
de control y que cada lazo de control esta compuesto de dos controladores en cascada.
Para que el sistema funcione adecuadamente, es necesario que los controladores internos
de cada lazo sean mas rapidos que los lazos externos, por lo que la frecuencia de corte de
los controladores de corriente debera ser n veces mas grande que la de los controladores
de velocidad y flujo. Las respuestas que se presentan en la Fig. 3.9 se obtuvieron con una
frecuencia de corte del controlador de velocidad de 300 rad/s, la de flujo de 100 rad/s y
la de los controladores internos 500 veces mas grande que la de los externos.
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Velocidad eléctrica del rotor (rad/s)

Magnitud del flujo del estator (Wb)
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Corrientes de linea del estator (A)

Par en la flecha del motor (N*m)

Corrientes de linea del estator cuando se le aplican diferentes niveles
de carga
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Fig. 3.9 Resultados de simulacion del control vectorial cuando las frecuencias de corte son de 100 rad/s para
el flujo y 300 rad/s para la velocidad y diferentes niveles de carga en la flecha del motor. (a) Velocidad
eléctrica en la flecha del motor; (b) Magnitud del vector flujo del estator; (c) Corrientes de linea en las fases
del motor (d) Par desarrollado por el motor
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CAPITULO IV

CONTROL VECTORIAL SIN SENSORES EN LA ZONA DE BAJAS
VELOCIDADES

I control vectorial de los motores de induccion sin sensor de velocidad es una
E tecnologia probada que, sin embargo, tiene un mal desempefio en bajas velocidades.
El origen de este bajo desempefio se encuentra en la mala adquisicion de las sefiales
de voltaje y corriente, ademas de la incrementada sensibilidad a la variacion de los
parametros de la maquina (principalmente las resistencias del estator y del rotor)
[14,17,33,56]. Estos problemas se describen en detalle en el presente capitulo junto con las
formas en que pueden corregirse. En el caso del control vectorial con orientacion del flujo del
estator, el parametro que mas influye en la desintonizacion del control es la variacion de la
resistencia del estator, por lo que se hace necesario implementar un esquema de estimacion de
dicho parametro, esquema que se presenta también en el capitulo. Finalmente, se describira un
estimador de la velocidad del rotor, con lo que se logra prescindir del sensor mecéanico
conectado a la flecha del rotor (dispositivo caro y en ocasiones imposible de instalar).

4.1 INEXACTITUDES EN EL ESQUEMA DE CONTROL

En esta seccion se presentan las fuentes de inexactitud que hacen que el esquema de control en
bajas velocidades se desvie del valor deseado de velocidad o incluso que pierda la estabilidad.
Las tres principales fuentes de inexactitud se abordan por separado y en la seccion siguiente se
describe la forma de corregirlos.

4.2.1 ESTIMACION DEL VECTOR FLUJO DEL ESTATOR

El esquema de control que se describe en el capitulo anterior se basa directamente en la
estimacion del flujo del estator para su funcionamiento. El flujo del estator se define,
segun las ecuaciones 3.10 y 3.11, como:

l//sD = I(usD - RsisD)dt 310
Wy = [ (g —Riy)dt 3.11

Para calcular las componentes del flujo del estator, acorde con las ecuaciones 3.10 y
3.11, es necesario desarrollar una integraciéon en linea. Antes de la aparicion de los
trabajos de Holtz y Quan [33] se evitaba emplear una integracion pura [39,70,88], ya
que la integracion pura presenta una ganancia infinita cuando la sefial a ser integrada
estd desbalanceada por corrimiento (DPC)°, por lo que se reemplazaba por un filtro

> Desbalanceo por corrimiento. Condicion en la cual se le suma una constante (positiva o negativa) a una sefial simétrica.
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pasabajos. Las sefiales que deben integrarse para obtener las componentes de flujo son
las de voltaje y corriente del estatorr Como se vera mas
adelante, puede evitarse emplear sensores para adquirir las sefiales de voltaje, lo que no
sucede con las de corriente. Las sefiales de corriente se convierten de analdgicas a
digitales por medio de convertidores A/D que, desgraciadamente, introducen el tan
indeseable DPC. Este fendmeno puede apreciarse facilmente si se integra una funcion
senoidal con un DPC constante que se representara con la letra a, es decir:

I(Sin(a)t)+a)dt = —cos(wt) + at 4.1

Obsérvese que el término ar de la ecuacion 4.1 es una ganancia de la sefial integrada
que se incrementa gradualmente hasta alcanzar valores elevados (en poco tiempo) por
muy pequefio que sea el deshbalanceo a. Lo anterior se ilustra en la figura siguiente:

Sefial integrada sin ganancia

Sefial integrada sin ganancia

“ u Integral de una sefial desbalanceada

THHRTT

0.00 1000 2000 3000 4000 5000 6000 7000 8000 9000 100.00

Tiempo (s)

@)

LI RARAS

-1.00
000 1000 2000 3000 4000 5000 6000 7000 8000 90.00 100.00

Integral de la sefial

0.60 Tiempo (s)

040 (C)

Ganancia de la sefial

0.00 T T T T T T T T T 1
000 1000 2000 3000 4000 5000 6000 7000 8000 9000  100.00

Tiempo (s) 1

(b)

Fig. 4.1 Integral de una sefial senoidal con un DPC positivo y constante. (a) Integral de la sefial sin la
componente de ganancia infinita; (b) Ganancia infinita de la sefial desbalanceada; (c) Integral de la sefial
desbalanceada
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En contraste con lo que sucede con un integrador puro, al emplear filtros pasabajos no
se tiene una ganancia infinita, pero en cambio se provocan errores de magnitud y fase
que se acentlan ain mas, cuando las sefiales integradas tienen bajas frecuencias [33].
A partir de un desarrollo matematico relativamente sencillo, se puede observar que el
filtro pasabajos elimina el desbalanceo y provoca errores de magnitud y fase.
Supdngase que se quiere filtrar una sefial de voltaje 7 senoidal con un DPC constante a
y que el filtro que se quiere implementar es el conocido arreglo de resistencia (R) y
capacitor (C) (Fig. 4.2 (a)). En dicho arreglo de dispositivos, el voltaje V. en las
terminales del capacitor (donde se registra la salida del filtro) sera igual a:

_t
4 :ijidz =—£e RC +isen(a)t)— DZ cos(awt) 4.2
C C Cw Cw

C’wR
1+ (CwR)?
B Cw

1+ (CwR)?
_ Co°R
" 1+ (CwR)?

donde A=aC-

Si el voltaje V. se multiplica por CR, se obtiene un filtro pasabajos con compensacion
[40], en el cual la sefal filtrada es muy parecida a la integral de la misma sefial (Fig.

4.2 (b)).

AA'AY
R

TJANN

N —e

pe—— N —>¢
(9
|1
[N ]

ot——

V =sen(wt)+a CR*V. = cos(wr)
— L

(b)

Fig. 4.2 Filtrado de una sefial senoidal con un DPC positivo. (a) Filtro RC; (b) Filtro compensado.

Obsérvese como el corrimiento « de la sefial filtrada se encuentra presente solo en el
término A de la ecuacion 4.2. Este término multiplica a un exponencial que con el
tiempo tiende a hacerse cero por lo que el corrimiento desaparece de la sefial filtrada.
Desgraciadamente, se tienen dos magnitudes indeseables, que son (BR/w)*sen(wt) Y
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Sefiales integrada y filtrada

DR/ ®* las cuales introducen errores de fase y magnitud respectivamente.
Afortunadamente, los efector de estos dos términos indeseables son lo suficientemente
pequefios (cuando se escogen adecuadamente los parametros del filtro) como para
considerar que a la salida del filtro se tiene la integral de la sefial de entrada sin el
efecto de corrimiento. Lo anterior se ilustra en la Fig. 4.3.

Para eliminar los efectos indeseables del filtro, se han propuesto diferentes caminos en
la literatura, en [68] Ohtani reconstruye el error de fase y magnitud, en esta técnica se
sintetiza un flujo de referencia que depende de la carga, luego este pasa nuevamente
por un filtro pasabajos y las sefiales obtenidas se suman a las existentes para corregir
finalmente el error. Desgraciadamente, no muesta experimentalmente los beneficios
que su método proporciona.

Para mejorar el desempefio del filtro en bajas velocidades, Shin [76] ajusta la
frecuencia de corte del filtro en proporcion a la frecuencia del estator, hasta que se
compensan los errores de magnitud y fase. No se demuestra, sin embargo, que sea
bueno su desempefio dinamico en bajas velocidades. Hu y Wu [91] tratan de forzar al
vector flujo del estator sobre una trayectoria circular por un control Pl. Esto puede
proveer resultados correctos en estado estable, pero errores en operacion transitoria y al
arranque. Tampoco se presenta una aplicacion préctica de este método aunque se
mencionan pérdidas de orientacion de flujo después de transitorios.

Otro problema en la estimacion del fasor espacial flujo del estator (véanse las
ecuaciones 3.10 y 3.11), es que depende de la resistencia del estator y, puesto que esta
es una magnitud que puede variar durante la operacion normal del motor, si no se hace
una estimacion en linea de este parametro el control se degrada.

Sefial senoidal desbalanceada filtrada y sefial senoidal integrada
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Fig. 4.3 Filtrado de una sefial senoidal con un DPC positivo y constante. (a) Filtrado de una sefial senoidal
desbalanceada e integral de una sefial senoidal no desbalanceada;(b) Efecto de defasamiento permanente de la
sefial filtrada, el cual se aprecia en los Ultimos diez segundos de la figura (a); (c) Sefial senoidal deshalanceada

4.2.2 ADQUISICION DE LOS VOLTAJES DEL ESTATOR

Seguln se vio en la seccion anterior, es necesario integrar el voltaje inducido (que es la
diferencia entre el voltaje del estator y la caida de voltaje en sus devanados) para
obtener la magnitud y fase del flujo del estator. Cuando se usa un inversor fuente de
voltaje (como el que se muestra en el capitulo I de ésta tesis), el voltaje del estator esta
formado por un tren de pulsos con cambios subitos de voltaje de 2 a 5 KV/us. A pesar
de que estas sefiales se adquieren digitalmente a una muy alta velocidad, no es posible
establecer el voltaje exacto en cada instante de tiempo, es decir, existe una diferencia
entre el voltaje real y el voltaje adquirido, lo que origina un inevitable error en la
estimacion del flujo. Para evitar dicho error, se implementan esquemas de control que
emplean inversores fuente de corriente en lugar de los de voltaje [32,48] ya que en
dichos esquemas no es necesario emplear las sefiales de voltaje. Desgraciadamente,
estos esquemas de control son muy sensibles a errores en la sefial de velocidad, lo que
los hace dificiles de implementar con estimadores de velocidad integrados [58]. Otra
alternativa es el empleo de amplificadores operacionales lineales [91] que proveen
formas de onda suavizadas, las cuales pueden ser adquiridas con velocidades bajas de
muestreo.

Para evitar el problema de la conmutacion de un VSI, es preferible reemplazar los

voltajes reales del estator por el vector de voltaje de referencia (V) que controla el
ancho de pulso del modulador. Dicho voltaje de referencia es la componente

fundamental del voltaje #, que se aplica en las terminales del motor. Este método
simple produce buenos resultados, excepto cuando el motor opera en la regién de muy
bajas velocidades debido a que en estas condiciones las respectivas magnitudes de i, y

V"son muy pequefias y los errores pueden incluso exceder en magnitud a las sefiales
reales. Una de las fuentes predominantes de error en muy bajas velocidades, es la

relacion no lineal entre &, y ¥, causada por las caracteristicas de conmutacion (no
lineal) del inversor.
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4.2.3 ADQUISICION DE LAS CORRIENTES DEL ESTATOR

Generalmente, en todo esquema de control las corrientes del estator se miden con
sensores Hall. Estas sefiales son adquiridas como sefiales analogicas y posteriormente
se digitalizan usando convertidores A/D. La construccién y el funcionamiento de los
convertidores A/D es la fuente del DPC y del desbalanceo por magnitud (DPM) de las
sefiales de corriente. Despues de la transformacion de las sefiales trifasicas a
coordenadas estacionarias, los errores en la adquisicion de las sefiales producen
trayectorias elipticas de corrientes en lugar de trayectorias circulares, lo que repercute,
obviamente, en el desempefio y estabilidad del sistema de control.
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Fig. 4.4 Respuesta del control vectorial cuando existen desbalanceos por corrimiento del 1%. (a) Corrientes,
en el marco de referencia del flujo del estator, desbalanceadas por corrimiento; (b) Par electromagnético; (c)
Corriente productora de par (i, ); (d) Velocidad del rotor
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En las Fig. 4.4 y Fig. 4.5 se muestran los efectos de dichos disturbios en la operacion
de un control vectorial, cuando se tienen DPC y DPM. Los disturbios son introducidos
intencionalmente (con valores mas grandes que los esperados en una aplicacion
practica), para una mejor visibilidad de los efectos indeseables que afectan el
desempefio del control.

La Fig. 4.4 muestra el efecto de 1% de DPC en una de las sefiales de corriente sobre la
forma de onda sin carga de la corriente en el eje x i, en la velocidad angular mecanica

sx !

®, y el par electromagnético ¢,. El accionamiento es operado a una frecuencia del
estator de 0.8 Hz. Las sefiales de corriente, en el marco de referencia del
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Fig. 4.5 Respuesta del control vectorial cuando existen desbalanceos por magnitud del 0.05%. (a) Corrientes,
en el marco de referencia del flujo del estator, desbalanceadas por magnitud; (b) Par electromagnético; (c)
Corriente generadora de par; (d) Velocidad del rotor
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flujo del estator, generan oscilaciones en el par producido por la corriente i . El

resultado de esto son pulsaciones del par, y correspondientes oscilaciones en la sefial
de velocidad.

La Fig. 4.5, muestra las mismas sefiales bajo el efecto del 0.05% de DPM entre las
corrientes i, e i . Obsérvese que el DPM produce oscilaciones en la corriente i, con

una frecuencia de dos veces la frecuencia del estator, por supuesto, ya que esta
corriente genera par, tambien el par y la velocidad tendran oscilaciones del doble de la
frecuencia del estator.

4.2 CORRECCION DE LAS INEXACTITUDES EN EL ESQUEMA DE
CONTROL

En esta seccion se presentan alternativas de solucion a los problemas que originan que el
control vectorial descrito en el capitulo anterior se deteriore cuando opera en la zona de bajas
velocidades. Puesto que la estimacion del fasor espacial flujo del estator tiene el problema de
la variacion de la resistencia del estator y el del método de integracion, en esta seccién se
exponen un metodo de estimacion en linea de la resistencia (como solucion al problema de su
variacion) y un método de integracion pura corregida (como solucion al problema de
integracion). Por otro lado, el problema de la adquisicion de las sefiales de voltaje se resuelve
introduciendo un modelo del inversor (que también se describira en lineas subsecuentes), el
cual proporciona el valor actual de los voltajes en lugar de leerlos directamente. Finalmente,
los problemas que originan los convertidores A/D cuando se adquieren las sefiales de corriente
[65], se reflejan directamente en los integradores que se emplean para la estimacion del flujo
del estator, de modo que el integrador puro corregido es suficiente para minimizar los efectos
indeseables de la inadecuada adquisicion de estas sefiales.

La estimacion de la velocidad del rotor es indispensable en todo esquema que se precie de ser
actualmente econémicamente viable, por lo que en esta tesis se siguen las Ultimas tendencias y
se introduce un estimador de velocidad.

En la literatura se han propuesto numerosos métodos de estimacion de la velocidad del rotor y
de la resistencia del estator, estos esquemas van desde sistemas adaptables a un modelo de
referencia (MRAS por sus siglas en inglés) [9,11,67,94] hasta los que se basan en el modelo
del motor o los que toman en cuenta los efectos no lineales que introducen las ranuras del
motor (para el caso en el que se estima la velocidad del rotor) [24,22,37]. En esta seccion se
describe un método de estimacion de la resistencia del estator y la velocidad del rotor que se
basa en el modelo del motor y que tiene su origen en las ecuaciones de un esquema MRAS
[24], con la ventaja de que no se tiene que introducir un control Pl, caracteristico de todo
sistema MRAS.

4.2.1 CORRECCION DEL PROBLEMA DE LA INTEGRACION

En la seccion 3.1, se describieron las razones por las cuales, en muchas aplicaciones, se
empleas filtros pasabajos en lugar de integradores puros, y los inconvenientes que se
tienen con estos filtros. Para evitar los problemas de los filtros pasabajos y de los

- 50 -



integradores puros, en [33] se propone la implementacion de un integrador puro, con la
salvedad de que se le agrega un control proporcional que obliga al resultado de la
integracion (que en este caso son las componentes del fasor espacial flujo del estator) a
seguir una trayectoria circular, consiguiendo asi eliminar el problema de la ganancia
infinita. Esta técnica de correccidn a un integrador puro se describira a continuacion.
Cuando existen problemas de desbalanceo en las sefiales de corriente y voltaje, la
ecuacion que determina la magnitud el fasor espacial flujo del estator puede expresarse
como:

7, = [ (@ - RT +it,,)dt 43

En la ecuacion anterior, el fasor u,, refleja el efecto del desbalanceo de las sefiales de

corriente. Si se graficara a las componentes del flujo en el plano complejo (una en el
eje x y la otra en el y) incluyendo el efecto del fasor u, , se observaria que el flujo

sigue una trayectoria no circular que se aleja de lo que idealmente se quisiera. Si
desapareciera u, de la ecuacion 4.3 se lograria la trayectoria circular, por lo que el

método de la integracion pura corregida consiste sencillamente en determinar u,, y
restarselo al valor del flujo [33]. La Fig. 4.6 ilustra esta correccion.
El valor de u,, esta dado por las ecuaciones 4.4 y 4.5, que son la diferencia entre la

magnitud del flujo de referencia ‘ijf , multiplicado

y la magnitud del flujo real |7,

por la constante K, cuyo valor depende de los valores de desbalanceo que introducen
los convertidores A/D en las sefiales de corriente.

)cos(ps) 4.4
)sen(ps) 4.5

udes D~ KCM (“/75;’@/' _|‘/7s

_|‘/7s

udes 0] = KCM (“/jsref

Control P

udes D udes []

Fig. 4.6 Correccion por medio de un Control P del error de la ganancia infinita de un integrador puro. El
programa en SIMULINK se muestra en el Apéndice B (Fig. A.20)

-51 -



4.2.2 ESTIMACION DE LA VELOCIDAD DEL ROTOR

Ya se mencioné anteriormente que el estimador de la velocidad que se expondré a
continuacion se basa en el modelo del motor, las ecuaciones concretas a partir de las
cuales puede determinarse esta variable se deduciran a partir de las ya expuestas en
capitulos previos.

De las ecuaciones 3.10 y 3.11, se puede expresar al flujo del rotor como:

v, = [ @@, - RT)dt 4.6

donde “ ™ denota que son vectores.

Ya que el vector flujo del rotor puede expresarse en funcién de la corriente de
magnetizacion en el marco de referencia estacionario como [84]:

7. =L 4.7

se puede obtener una expresion del flujo del estator en funcion de la corriente de
magnetizacion y la corriente del estator sustituyendo la ecuacion 4.7 en las ecuaciones
3.22 y 3.23 (transformadas al marco de referencia estacionario) , es decir:

_ P _ (P-LL - 48
=, | |1 .
Vem L ’

I

Sustituyendo las componentes de la corriente del rotor (derivadas de las ecuaciones
3.16, 3.17 en el marco de referencia estacionario) y la ecuacion 4.7 en la A.9, se
obtiene la derivada de la corriente de magnetizacién, o sea:

i R R
R X Ao e 4.9
dt L L

Puesto que el doble de la potencia reactiva (2P.) del motor es igual al producto
vectorial de la corriente del estator i, y el voltaje del estator u, [24,93], se puede decir
que:

2p =T xir =7 x4 4.10
dt
yaque i xRi =0.

Sustituyendo la ecuacion 4.9 en la derivada de la 4.8 y sustituyendo el resultado en la
ecuacion 4.10, se obtiene la igualdad siguiente:

L2 . L . Rr . + Rr . ) (LZ - LrLs ] . d(lsQ)
- lsD a)r lmD - lmQ le - - ZSD -
L L

L L dt

r r r r
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Despejando la velocidad @, de 4.11, se llega a la ecuacion 4.12.
(PR PR I’ -LL d(y,)
1 n—] =1 = 4
i O A S L e
“r= Iz Iz B
L"' isDi/11D _fmlsleQ
(R . IR I’-LL d(,)
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r r L, dt 412
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r r

En la Fig. 4.8 se muestra el esquema completo de estimacion de la velocidad del rotor,
el cual permite, como ventaja adicional, estimar la corriente de magnetizacion que se
aprovecha para determinar el valor en linea de la resistencia del estator. EI esquema
tiene la ventaja de ser sencillo, con el Unico inconveniente de que presenta problemas
de estimacion en los primeros instantes. La Fig. 4.7 muestra una comparacion entre la

velocidad real o, desarrollada por el motor y la velocidad estimada a) con este
esquema. Se destaca la diferencia en los primeros instantes entre las dos velocidades.

Velocidad eléctrica en la flecha del rotor

6.00

5.00

400 I /"Md
300 II /
|

0300 V
0180

2.00
100 /l
0.00 ®, /

2
A,

0000
—J' 00 1 000 000 000 000 oot

Velocidad del rotor (rad/s)

-2.00 -
0.00 010 020 0.30 040 0.50 0.60 070 080 090 100

Tiempo (s)

Fig. 4.7 Resultados de la simulacion del motor cuyos pardmetros se muestran en el apéndice A. o, Velocidad
en la flecha del motor; a) Velocidad estimada en la flecha del motor
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Para que la diferencia entre la velocidad estimada y la velocidad de giro del rotor® al
arranque no influya en la estabilidad del control, se hace necesario incrementar la
velocidad gradualmente hasta llegar a la velocidad de referencia deseada (en este caso
5 rad/s), dicho sea de otra forma, un incremento gradual de la velocidad de referencia.
Esto no es necesariamente una desventaja, ya que la inmensa mayoria de los esquemas
de control incorporan esta forma de arranque suave que puede ser, incluso, tan rapido
como 0.02 s. como se muestra en la Fig. 4.7.

Estimador

Fig. 4.8 Esquema de estimacion de la velocidad del rotor y la corriente de magnetizacion. El programa en
SIMULINK se muestra en el Apéndice B (Fig. A. 19 y A.20)

4.2.3 ESTIMACION DE LA RESISTENCIA DEL ESTATOR

Una de las ventajas que ofrece el esquema anterior, es que ademas de proporcionar la
velocidad del rotor, también se tiene disponible la corriente de magnetizacion. La
corriente de magnetizacion guarda una relacion estrecha con el flujo del estator y, de
acuerdo con la ecuacién 3.6, con su resistencia; asi que se puede rescribir la ecuacion

3.6 como:
R = [”; -4 j/ I
: : i)

Ya que el resultado de la ecuacion anterior es una magnitud escalar, se puede decir que
la resistencia del estator es igual a:

2 2
d
(1= ] a2
4.13

8 A partir del Capitulo I11 de la tesis la velocidad del rotor se expresa en radianes eléctricos sobre segundo (rad/s),
es decir, se muestras la velocidad eléctrica. La relacion que guarda la velocidad eléctrica con la velocidad
mecénica depende del nimero de polos del motor (w, = Pw,,), por lo que su velocidad mecénica sera (para un
motor de 4 polos como el que se emplea aqui) de la mitad de la velocidad eléctrica mostrada.
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Con la ayuda de las ecuaciones 3.8 y 3.13, se determina la resistencia del estator como
se ilustra en la Fig. 4.9. Obsérvese que a la salida del estimador se coloca un filtro
pasa-bajos. Este filtro es necesario ya que el estimador contiene derivadas numericas
gue provocan un nivel considerable de ruido en la sefial. Desgraciadamente, como es
bien sabido, el filtro pasabajos introduce un error de magnitud y fase que impide que el
estimador muestre el valor real de R de manera inmediata, es decir, introduce una
inercia que puede observarse en la Fig. 4.10. Es asi que al intentar aumentar los

parametros del filtro para minimizar al minimo el ruido en la sefial estimada, se
aumenta el tiempo que tarda el estimador en alcanzar el valor actual de la resistencia.

Fig. 4.9 Esquema de estimacion de la velocidad del rotor y la corriente de magnetizacién. El programa en
SIMULINK se muestra en el Apéndice B (Fig. 19y A.21)

Las variaciones de resistencia que se muestran en la Fig. 4.10 son, por supuesto,
imposibles en la operacién normal de un motor ya que este parametro tiene variaciones
grandes en tiempos relativamente grandes, ademas, de que no lo hace abruptamente.
En la simulacidn, sin embargo, se implementa una variacion asi para probar la
respuesta del estimador.

Resistencias real y estimada de los devanados del estator del motor

14.00 -
13.00 [
12.00 A
11,00 -

10.00

9.00
8.00 +
7.00

6.00 H
5.00 H
4.00

*

3.00 - R

2.00 A RS\ L/

100 ‘ ‘ ; ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ |
0.00 010 020 0.30 040 050 0.60 0.70 080 090 100

Resistencia del estator (Ohms)

Tiempo (s)

Fig. 4.10 Resultados de la simulacion del motor cuyos pardametros se muestran en el apéndice A. R
resistencia de los devanados del estator del motor; R. resistencia estimada
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Se debe hacer énfasis en la doble ventaja que ofrece estimar a la vez la resistencia del
estator y la velocidad del rotor ya que se logran resolver dos de los problemas que se
plantearon como meta inicial en esta tesis, que eran, en primer lugar, tratar de mejorar
el desempefio del control vectorial en la zona de operacion de las bajas velocidades vy,
en segundo lugar, eliminar el sensor de velocidad.

5.1.2 EL MODELO DEL INVERSOR

En la seccion 3.2 se explicd que, para evitar los errores en la adquisicion de las sefiales
de voltaje, en lugar de leer el voltaje #, presente en las terminales de la maquina se
reemplaza éste por ¥ que es el voltaje de referencia que controla el ancho de pulso
del PWM; desgraciadamente, 7" difiere mucho de i, cuando el motor opera en la zona

de bajas velocidades debido a la caida de voltaje en el inversor cuyo valor puede ser,
incluso, mas grande que el voltaje inducido [33]. Por lo tanto, es necesario sumarle al
vector 7, el efecto de la caida de voltaje en el inversor para poderlo reemplazar por
u,, es decir, es necesario implementar un modelo del inversor. En la Fig. 4.11 se
muestran las curvas caracteristicas de los dispositivos de potencia que integran al
inversor y que servirdn para el modelo. Las lineas punteadas describen el
comportamiento aproximado de los dispositivos de potencia (modelados por un voltaje
umbral u, y una resistencia diferencial promedio r, ) cuando operan a una
temperatura de 25° C.

El modelo del inversor puede derivarse considerando su topologia durante una
secuencia de conmutacion (como se muestra en la Fig. 4.12). Las corrientes trifasicas

i,, iz Y i.,fluyen cada una a traves de un dispositivo activo, cominmente un IGBT,

0 un diodo de recuperacion rdapida, dependiendo del estado de conmutacion del
inversor. La direccion de las corrientes de fase, sin embargo, no cambian en un
intervalo de tiempo de aproximadamente un sexto de un ciclo, es decir, el vector i no

cambia de direccion. El inversor presenta entonces caidas de voltaje U, de magnitud

aproximadamente igual en todas las fases y en la direccion de las respectivas
corrientes de fase. El voltaje umbral u, de los dispositivos, como se define en la Fig.

4.11, constituye una porcién de la curva de voltaje de los dispositivos. Su influencia
puede describirse por el vector de voltaje umbral (i, ) que es una funcion no lineal del

vector corriente del estator i, es decir [33]:

i, =u, sign(i ) +au, sign(i,,)+a’u, sign(i..) 4.14

donde a=¢e/®""¥,
La ecuacion 3.14 se convierte en:

i, =2u, sector(i) 4.15

donde sector(i) =1 (sign(i,,) +asign(i,)+a’sign(i,.)).
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El indicador de sector es un vector unitario que indica el respectivo sector en el cual
i estd colocado. La sefial de referencia ¥~ del modulador del ancho de los pulsos

controla el voltaje del estator de la maquina y sigue una trayectoria circular en estado
estable. Desgraciadamente, debido al comportamiento de los dispositivos de potencia

el valor de voltaje que llega a las terminales del motor no es V", sino i (que es

prom
igual a ¥ —i, ) menos la caida de tension debida a la resistencia r4. Este voltaje,

tomado sobre un ciclo de conmutacion, describe trayectorias que resultan
distorsionadas y discontinuas como se puede apreciar en la Fig. 4.13.

160 / ; /
/’
1
1
7
’
1
Diodo /,' /
120 7
25°C g
[/ IGBT

/ A 1250C
’
4

80 2

40 / /

1
1/
1,
/ 4 I resr
7

Y/ 250C

g —

Fig. 4.11 Curvas caracteristicas de los dispositivos de potencia

Las trayectorias de voltaje exhiben una fuerte adicion de arménico de sexto orden.
Como el voltaje umbral no varia con la frecuencia como si ocurre con el voltaje del
estator, la distorsion es mas pronunciada a bajas frecuencias del estator donde su
voltaje es bajo. La distorsion introducida por el inversor puede incluso exceder en
magnitud al comando de voltaje 7", lo cual hace que sea imposible la estimacion del
flujo y la operacion estable del accionamiento.

Por medio de las ecuaciones 4.14 y 4.15, puede obtenerse un valor estimado de #, a

partir del vector voltaje de referencia ¥ del PWM, es decir:

* —

i, =V =ity — 1,1, 4.16
Notese que u, es el voltaje umbral de los dispositivos de potencia, mientras u, es el
vector de voltaje umbral resultante. Se tiene por consiguiente, de la ecuacion 4.15 la
inusual relacion |L7,,1|:2u,h. La razon es que, a diferencia de un sistema trifasico
balanceado, todos los componentes trifasicos en la ecuacion 4.14 tienen una magnitud
igual a la unidad.

En esta ecuacion, los dos vectores substraidos representan el vector de voltaje total del
inversor. El vector de voltaje del inversor refleja la respectiva influencia del voltaje
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umbral a causa de u, Yy la caida de voltaje respectiva de los dispositivos de potencia a
través de rd,.fZ. Un diagrama de flujo del modelo del inversor (ecuacién 4.16) se

muestra en la Fig. 4.14.

En la Fig. 4.15 se muestra el esquema completo de control con orientacion de flujo del
estator y estimadores de la resistencia del estator y la velocidad del rotor, ademas del
modelo del inversor y la correccion de la ganancia infinita que producen los
integradores del estimador del flujo del estator.

N ‘&‘

N‘&‘

N ‘1‘5

N ‘1‘5

Fig. 4.12 Comportamiento del inversor cuando se aplican los vectores (100), (110) y (111)
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Fig. 4.13 Efecto de las no linealidades del inversor

Para poder simular el comportamiento del modelo del inversor, se tendria que haber
desarrollado otro modelo del mismo inversor que reflejara el comportamiento real de
dicha configuracion de dispositivos de potencia. Desarrollar este modelo es complejo
pues se tienen que obtener ecuaciones multivariables’ que describan el
comportamiento de dispositivos no lineales (IGBT’s y diodos) en una disposicion
compleja (el inversor). Ademds, es necesario integrar en el modelo el efecto del
retardo de tiempo. En la literatura se han reportado diversos modelos del inversor [33],
pero emplear estas ecuaciones para la simulacion no es facil y no es parte de los
objetivos de esta tesis, por lo que la comprobacion del buen funcionamiento del modelo
del inversor de la Fig. 4.14 queda pendiente para trabajos futuros.

Vb

) usD

A 4
|

\ 4
|

) usQ

Fig. 4.14 Diagrama de flujo del modelo del inversor que sustituye la lectura directa de los voltajes del estator

” Se dice que las ecuaciones que describen el comportamiento de los IGBTs y diodos del inversor son
multivariables pues su comportamiento depende del voltaje, la corriente y la temperatura de los dispositivos.
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RECTIFICADOR

Fig. 4.15 Diagrama de bloques del control vectorial directo con orientacidon de flujo del estator, estimacion de
la resistencia R, del estator, la velocidad @, del rotor, correccion de los problemas de DPC y DPM de las

sefiales de corriente y la determinacion de los voltajes del estator por medio de un modelo del inversor que
contempla las no linealidades del inversor. El programa en SIMULINK se muestra en el Apéndice B (Fig.
A.13-21)
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CAPITULO V
ANALISIS DE RESULTADOS Y CONCLUSIONES

0s propositos del siguiente capitulo son presentar los resultados de la simulacion del
sistema de control del motor que muestran el comportamiento de la SVM, el control
L vectorial y los estimadores desarrollados en los capitulos anteriores y obtener, a
partir del analisis de dichos comportamientos, las respectivas conclusiones. Al final
del capitulo también se presentan sugerencias para trabajos futuros, es decir, para trabajos de
investigacion que puedan tener como punto de partida lo desarrollado en esta tesis.
Las conclusiones que se presentan aqui son de dos tipos: parciales, cuando se formulan como
respuestas a preguntas que se plantean sobre los mas importantes tépicos de la tesis, y
generales, cuando se refieren a la tesis en su conjunto. Estas conclusiones se sustentan en el
analisis de los resultados obtenidos cuando se sometié al programa® a una serie de pruebas en
diferentes condiciones de operacion.

5.1 ANALISIS DE RESULTADOS

A lo largo de los capitulos anteriores se han mostrado resultados parciales del comportamiento
del control y sus estimadores. Sin embargo, no se presenta su comportamiento cuando el
motor opera en condiciones extremas (por ejemplo, con variaciones muy drésticas de las
resistencias del rotor), cuando gira a velocidades mas altas, cuando no se estima la resistencia
del estator, etc. El objetivo de esta seccion es, precisamente, el de exponer el comportamiento
del control y sus estimadores en dichas condiciones y presentar conclusiones a partir de estas
pruebas.

5.1.1 VENTAJAS DE LA TECNICA PWM CON VECTORES
ESPACIALES

En el capitulo dos se describen los principios de funcionamiento de la SVM vy la
manera en que se podria implementar dicha técnica por medio de una tabla; sin
embargo, no se mencionan las razones por las cuales se eligié implementar esta técnica
en lugar de cualquier otra de las técnicas PWM existentes.

En la Fig. 5.1 se muestra el cuadrado del valor rms del contenido armonico de la
corriente de la fase 4 del estator y en la Fig. 5.2 el valor pico del contenido arménico
del par desarrollado por la méaquina, los cuales se producen cuando un motor de
induccion es alimentado por un VSI con un PWM senoidal y de vectores espaciales.
Estas graficas fueron tomadas de la referencia [83].

8 La palabra programa hace referencia aqui al programa (en SIMULINK MATLAB) desarrollado en esta tesis,
con el que se simula el comportamiento dinamico del motor de induccidn tipo jaula de ardilla 'y su control.
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Cuadrado del valor rms de los arménicos de la carriente del estator

020 /
PWM senoidal

0.16 -
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004 1
000
0.00 020 040 0.60 0.80 100

m

Fig. 5.1 Cuadrado del valor »ms del contenido arménico de la corriente de la fase A del estator que se produce
cuando un Ml es alimentado por un VSI con PWM senoidal de vectores espaciales. Los arménicos estan en
funcién del indice de modulacién m’.

Valor pico de los arménicos de par

0.70
060 PWM senoidal //——
050 \ 1

040 //
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Fig. 5.2 Valor pico del contenido armdnico del par el cual se produce cuando un Ml es alimentado por un VSI
con PWM senoidal y de vectores espaciales Los armdnicos estan en funcidon del indice de modulacion m

® mes el indice de modulacion de magnitud y es igual al cociente del valor pico de la sefial de referencia entre la
sefial portadora.
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Observese en la Fig. 5.1 como las perdidas en el cobre de los devanados del estator, las
cuales son proporcionales al cuadrado de la corriente, son mas grandes con un PWM
senoidal (cuando el indice de modulacion m es mayor a 0.4) que con un SVM. Por
otro lado, en la Fig. 5.2 se evidencia que las pulsaciones del par electromagnético son
mayores con el PWM senoidal que con el SVM. Las Fig. 5.1 y 5.2 también muestran
como el SVM puede ser operado en valores de m mayores a uno (zona de
sobremodulacion) con armodnicos de menor amplitud. Esto permite que se pueda
aprovechar mas la capacidad de la fuente de CD con el SVM que con el PWM
senoidal.

A pesar de que aqui solo se comparan el SVM con el PWM senoidal, por la referencia
[31] se sabe que el SVM ofrece las mismas ventajas comparado con la mayoria de las
técnicas PWM, por lo que se optd por utilizar el PWM con vectores espaciales, aunque
sea mas complicado Yy requiera mas célculos que, por ejemplo, el senoidal.

5.1.2 DESEMPENO DEL CONTROL VECTORIAL A VELOCIDADES MAS
ALTAS

Para verificar el comportamiento del control en velocidades mds altas’’ se realizé la
prueba cuyo resultado se muestra en la Fig. 5.3. En esta prueba se varia la velocidad
eléctrica de referencia en valores que vande -10 a 150 rad/s. Como se puede

Velocidad del rotor cuando se cambia la referencia de velocidad en
valores de -10 a 150 rad/s
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12000 o
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60.00 / o w  w N\ w  w
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4000 1 / de referencia \ [\
(o) Velocidad
rref
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Velocidad eléctrica del rotor (rad/s)

20.00
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0.00 ‘ \
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Fig. 5.3 Velocidad eléctrica del rotor cuando se cambia la velocidad de referencia en valores incluso
negativos. Un valor negativo de la velocidad de referencia significa que cambia el sentido de giro del rotor

19 A o largo de toda la tesis, la velocidad eléctrica de referencia del rotor se ha mantenido en 5 rad/s que es igual
a una velocidad mecénica de 23.8731 RPM.
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apreciar, el control sigue al valor de referencia con muy pequefias variaciones, por lo
gue se concluye que el control tiene el mismo desempefio en bajas velocidades como
en velocidades cercanas a la nominal. Esta prueba se realizé con carga nominal y con
la velocidad estimada del rotor como retroalimentacion. En esta prueba no se
consideran velocidades superiores a la nominal ya que en estas condiciones de
operacion se debe incrementar el voltaje de alimentacién mas alla del valor nominal lo
cual podria dafar los aislamientos (si es que el voltaje rabaza la tolerancia maxima
establecida por el disefiador), ademéas de que se tendria que buscar que el inversor
provea un mayor voltaje, lo cual se lograria operando al PWM en la zona de
sobremodulacion, condicién de operacion que sale de los objetivos de esta tesis.
Finalmente, entre mayor sea la velocidad del rotor menos significativa sera, en la
estimacion del flujo del estator, la caida de tension debida a la resistencia del estator
(véanse las ecuaciones 3.10 y 3.11) por lo que, ain con una mala estimacion de la
resistencia del estator, el control sigue al valor de referencia.

5.1.3 IMPORTANCIA DEL ESTIMADOR DE LA RESISTENCIA DEL
ESTATOR

En bajas velocidades, la magnitud del voltaje del estator es mucho menor que la
nominal y la caida de voltaje en la resistencia del estator, de acuerdo con las
ecuaciones 3.10 y 3.11, no es despreciable como si ocurre en altas velocidades, por lo
que al haber errores en el valor de la resistencia del estator habra también errores en la
estimacion del flujo del estator lo que ocasiona que la velocidad del rotor se desvia del
valor deseado (set point).

Velocidad del rotor cuando (a partir de 0.4 s) se incrementa la
resistencia del estator gradualmente hasta un 20% de su valor

nominal
6.00 -

5.00 A [

4.00

3.00

2.00

100 -

Velocidad eléctrica del rotor (rad/s)

0.00 T T T T T 1
0.00 010 0.20 0.30 040 0.50 0.60 070 080 090 100
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Fig. 5.4 Velocidad eléctrica del rotor de la méaquina cuando se incrementa gradualmente, a partir de 0.4 s., la
resistencia del rotor hasta llegar a un 20% mas de su valor nominal
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La Fig. 5.4 muestra como la velocidad rea/™ del rotor se va desviando del valor de
referencia cuando a partir de 0.4 segundos se incrementa la resistencia del estator hasta
llegar a un 20% mas de su valor nominal (vease el Apéndice A). La prueba se realizd
con carga nominal, sin la estimacion en linea de la resistencia del estator y con la
velocidad estimada como retroalimentacion. Segun [33], la resistencia del estator
puede variar hasta un 100% de su valor nominal, por lo que es de esperarse que en
dichas condiciones la velocidad del rotor se desvié aun més.

De esta prueba se concluye que las variaciones en la resistencia del estator originan que
la velocidad del rotor se desvie del valor deseado, por lo que es necesario implementar
un esquema de estimacién de la resistencia del estator.

5.1.4 COMPORTAMIENTO DE LAS CORRIENTES PRODUCTORAS DE
PARY DE FLUJO

Como se explicd en el capitulo dos, el control vectorial parte de la idea de encontrar
una funcion matematica en la que el par quede expresado en funcion de una corriente
generadora de par y otra generadora de flujo y que dichas corrientes se encuentren

Componentes de la corriente del estator en el marco de referencia del
flujo del estator
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Fig. 5.5 Componentes de la corriente del estator en el marco de referencia del flujo del estator cuando se varia
la carga del motor como se muestra en el recuadro

11 pyesto que en esta tesis se ha implementado un esquema de estimacion de la velocidad eléctrica del rotor, se
habla de una velocidad estimada .y una velocidad real w, .
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defasadas 90° una de la otra. La Fig. 5.5 muestra el comportamiento de las
componentes de la corriente del estator en el marco de referencia del flujo del estator.
Se puede apreciar facilmente en esta grafica que, a pesar de que se conecta y
desconecta carga al motor, como se muestra en el recuadro de la figura, la corriente
generadora de flujo (i,) solo sufre pequefias variaciones, mientras que la corriente
generadora de par (i,) si varia proporcionalmente con la carga, por lo que puede
decirse que en términos practicos las corrientes generadoras de par y flujo estan
desacopladas.

5.1.5 INFLUENCIA DEL ERROR POR DPC EN EL COMPORTAMIENTO
DEL CONTROL VECTORIAL

La Fig. 5.6 (a) muestra los efectos que causa un DPC del 20% del valor pico de la
corriente nominal, como se puede observar, antes de un ciclo, se pierde la estimacién
del flujo y por lo tanto deja de funcionar el control. Las razones de este
comportamiento se explicaron ampliamente en el capitulo cuatro. Por lo que, en todo
esquema de control con integradores puros €S necesaria una correccion del DPC,
efecto indeseable pero inevitable, o en su defecto se deben sustituir los integradores
puros por filtros pasabajos™.

| rayectoria que describe el vector tlujo del estator cuando no se corrige
un DPC de un 20% del valor pico de la corriente nominal

0.60 -
040 \

020 +

-100 -080 -0/60 040 060

Flujo del estator (Wb)

-0.60 -

Tiempo (s)

(a)

12 En el capitulo cuatro se explican los inconvenientes que surgen cuando se emplean filtros pasabajos en lugar de
los integradores puros
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Trayectoria que describe el vector flujo del estator cuando no
existe ninguin DPC

0.60

=

0.40 A

0.20 H

2o 0.00 020 040 0.60

Flujo del estator (Wb)

74

-0.60 -

Tiempo (s)

(b)

Trayectoria que describe el vector flujo del estator cuando se
corrige el DPC

060

L
/ \
s /\
% 0.;50 0 oo ) vo o0 00 oto o;a
\ \ N / [
\\\\%_/’/
\/
060
Tiempo (s)

(©)

Fig. 5.6 Trayectoria del vector espacial flujo del estator con diferentes condiciones de DPC. (a) Trayectoria
del vector flujo del estator con un DPC de 20% del valor pico de la corriente nominal; (b) Trayectoria del
vector flujo del estator sin DPC; (c) Trayectoria del vector flujo del estator con un DPC de 20% del valor pico
de la corriente nominal, pero con un esquema de correccion del DPC
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Al implementar el esquema de correccion que se describe en el capitulo cuatro, se
logré compensar el efecto del DPC. Esto se observa al comparar las Fig. 5.6 (b) y (c).
Es evidente que cuando hay una compensacion del DPC, la trayectoria del fasor
espacial flujo del estator es casi idéntica a la trayectoria de este mismo flujo sin DPC,
por lo que se concluye que es posible emplear integradores puros siempre y cuando se
implementen esquemas de correccion como el que se desarroll6 en esta tesis.

El esquema de correccion mencionado anteriormente, tiene como propdsito corregir el
efecto de ovalamiento™ de la trayectoria del flujo y ya que dicho efecto lo causa tanto
el DPC como el DPM, al corregirse uno se corrige automaticamente el otro.

5.1.6 COMPORTAMIENTO DE LA VELOCIDAD DEL ROTOR ESTIMADA
CUANDO VARIA A RESISTENCIA DEL ESTATOR

Debido a que los estimadores de la velocidad del rotor y la resistencia del estator,
planteados en el capitulo cuatro, dependen de la resistencia del rotor, es de esperarse
que con variaciones de este pardmetro las estimaciones sean incorrectas. Pero ;qué
tanto difieren los valores estimados de la velocidad del rotor y la resistencia del estator
de los valores reales cuando varia la resistencia del rotor?

Velocidad real y estimada del rotor cuando (a partir de 0.03 s) se incrementa la
resistencia del rotor gradualmete como se muestra en el recuadro

6.00 -

*

DN

5.00 +

,

Resistencia del rotor

4.00 -

§

§

3.00 -

o
8

ia del rotor (Ohms)

2.00

~
3

Resistenc

200

100 -

000 050 100 150 200 250 300

Velocidad eléctrica del rotor (rad/s)

Tiempo (seg)

0.00 : : 1 1 1 :
0.00 050 100 150 200 2.50 3.00

Tiempo (s)

Fig. 5.7 Velocidad eléctrica real y estimada del rotor cuando, a partir de 0.03 s, se incrementa la resistencia del
rotor como se muestra en el recuadro

3 a trayectoria circular es la trayectoria ideal del flujo.
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Resistencia del estator real y estimada cuando se varia la resistencia
del rotor como se muestra en el recuadro

3.50 -

P L

3.00 -

Resistencia del rotor

2.50 -

m
8

©
8

2.00 -

8

Resistencia del rotor (Ohms)

~
8

150

Velocidad eléctrica del rotor (rad/s)

100 : : 1 ‘ 1 ‘ 1 ‘
0.00 010 0.20 030 040 0.50 0.60 070 0.80 0.90 100

Tiempo (s)

Fig. 5.8 Resistencia real y estimada del estator cuando, a partir de 0.03 s, se incrementa la resistencia del rotor
como se muestra en el recuadro

5.2

En la Fig. 5.7 y 5.8 se muestra como varian las magnitudes estimadas con variaciones
de la resistencia del rotor de hasta un 100%. Se destaca el hecho de que, a pesar de ser
tan dréstica la variacion de la resistencia del rotor, la resistencia estimada del estator es
practicamente igual al valor real; en cambio, la velocidad estimada si empieza a
separarse del valor real. En condiciones normales de operacion, segun [84], la
resistencia del rotor del motor de induccion varia de un 100 a un 200% de su valor
nominal por lo que, en las condiciones mds severas™ de operacion, la velocidad
estimada es muy diferente de la velocidad real, originando que el control se pierda
[33,36,37].

Para evitar la alta sensibilidad del estimar de velocidad a las variaciones de la
resistencia del rotor, en [26,27,37] se plantean esquemas con sensibilidad minimizada o
incorporan un estimador de la resistencia del rotor.

CONCLUSIONES

En esta tesis se desarrollé un esquema de control vectorial directo con orientacion del flujo del
estator y estimacion de la velocidad del rotor y la resistencia del estator. De los resultados
obtenidos con dicho esquema de control, se puede concluir lo siguiente:

Y Las condiciones mds severas de operacion se presentan cuando se tienen velocidades muy bajas y la maxima

carga.

- 69 -



Las razones que originan que el control tenga un comportamiento erratico o se pierda
en la zona de operacion de bajas velocidades, es decir que no tenga un alto desempefio
en bajas velocidades™, son las siguientes: (a) el método de integracion (necesario para
la estimacion del flujo del estator), (b) la variacion de la resistencia del estator y (c) los
errores en la adquisicion de las sefiales de voltaje y corriente.

Para subsanar el problema del método de integracion, se implementé un esquema de
correccion de la ganancia infinita del integrador puro. Con lo que se demuestra que es
posible sustituir a los filtros pasabajos (empleados como integradores) por
integradores puros con correccion de la ganancia infinita, pues, ain con un DPC del
20% del valor pico de la corriente nominal (valor grande, comparado con los valores
practicos del DPC [33]), se logra compensar el efecto de la ganancia infinita de los
integradores puros (véase la Fig. 5.6 (¢)).

Para hacer una correcta estimacion del flujo del estator, es necesario calcular la caida
de tensidn por resistencia en los devanados del estator (véanse las ecuaciones 3.10 y
3.11). Puesto que la resistencia del estator no permanece constante [17,27,28], es
necesario desarrollar un estimador de la resistencia del estator. Prescindir de dicho
estimador origina una estimacion inexacta del flujo del estator, un desacople incorrecto
de las corrientes productoras de flujo y pary, por lo tanto, que la velocidad del rotor se
desvie de la referencia (vease la Fig. 5.4).

El adecuado funcionamiento del esquema de control no pasa solo por la correccion de
los problemas mencionados anteriormente, sino que también dependen de la
orientacion del flujo del estator (y por lo tanto del desacople de las corrientes
generadoras de par y flujo), de la sintonizacion de los controladores y de un sistema
PWM que permita generar sefiales de voltaje lo mas parecidas a la senoidal
[6,7,15,28,31,41].

Salvo acoplamientos transitorios, el esquema de control propuesto mantiene
desacopladas las corrientes generadores de par y flujo'® (véase la Fig. 5.5), ain cuando
las carga se varia repentinamente de 0 a 100% del valor nominal o viceversa.

Con el disefio propuesto de los controladores, la velocidad del rotor y el flujo del
estator se mantienen en los valores de referencia (véase la Fig. 3.9). A pesar de que los
valores de las constantes proporcional e integral estdn en funcién del valor de la
frecuencia de corte, es sencillo determinar un valor de esta por medio de las trazas de
Bode (véase la Fig. 3.8).

El estimador de velocidad que se desarroll funciona adecuadamente en la zona de
operacion de las bajas velocidades (como se demuestra en la Fig. 4.7).
Desgraciadamente, este esquema es sensible a las variaciones de la resistencia del
rotor, aunque dicha sensibilidad no origina que el control se pierda aun cuando la
resistencia del rotor se incremente hasta en un 80% (véase la Fig. 5.7). Ya que el
estimador de la velocidad del rotor propuesto es sensible a las variaciones de la
resistencia del rotor, es necesario que todo esquema de control en el que se incorporen
estimadores de velocidad como el desarrollado en este trabajo, también cuente con

5 Puesto que el término bajas velocidades no a sido ain bien definido, en esta tesis se entiende por bajas
velocidades a las velocidades iguales o inferiores a las manejadas como tales en la referencia [31]. La referencia
[31] maneja una velocidad de 5 rad/s.

'8 |dealmente, la corriente productora de par (i, ) deberia variar proporcionalmente con la carga, mientras que la

corriente productora de flujo (i, ) deberia permanecer constante.
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estimadores de la resistencia del rotor o, en su defecto, se plantee un estimador que no
dependa de esta resistencia 0 sea muy poco sensible a sus variaciones"’

8. De acuerdo a los resultados que se muestran en la seccion 5.1.2, el control vectorial
tiene el mismo desempefio en bajas como en altas™® velocidades. Sin embargo, ya que
no se considera el efecto de saturacion del nucleo del motor y que el control no hace la
correccion de este efecto (es decir, no hace un debilitamiento de campo), ademas de
que el SVM no se disefid para proporcionar una sobremodulacién, se concluye que en
velocidades méas grandes (por ejemplo, en velocidades superiores a la nominal) el
control no tendra el comportamiento que se muestra en la seccion 5.1.2.

5.3 SUGERENCIAS DE TRABAJOS FUTUROS

A lo largo de esta tesis se ha mostrado el desarrollo tedrico y, a excepcion del modelo del
inversor, las respuestas de simulacion de un SVM basado en una red neuronal, un control
vectorial tipo FOC directo con orientacion del flujo del estator, un estimador de la resistencia
del estator y otro de la velocidad eléctrica del rotor, ademas de esquemas de correccion a los
problemas de las bajas velocidades. Sin embargo, estos datos de simulacién no pudieron ser
contrastados con grdficas reales de comportamiento del con los esquemas mencionados. Este
trabajo es abstracto e inservible si no culmina en una aplicacion préctica, es decir, en una
implementacién de los algoritmos propuestos. Es por esto que se sugiere, como etapa l6gica de
desarrollo, la implementacion® de los algoritmos aqui propuestos.

Puesto que, los estimadores propuestos son sensibles a las variaciones de la resistencia del
rotor, se sugieren hacer mejoras en los estimadores de modo que se elimine o minimice su
sensibilidad (a traves de filtros de Kalman, esquemas MARS, etc.).

Como se comento en el capitulo tres, para poder simular el comportamiento del modelo del
inversor (que permite prescindir de lo sensores de voltaje), se tendria que haber propuesto otro
modelo del mismo inversor que reflejara el comportamiento real de dicha configuracién de
dispositivos de potencia. Este modelo no fue desarrollado en esta tesis, por lo que se sugiere
hacerlo como trabajo futuro, con el fin de comprobar si funciona adecuadamente el modelo del
inversor Yy la influencia de los dispositivos de potencia en el control.

17 Cuando se habla de la sensibilidad a las variaciones de la resistencia del rotor, se habla de qué tanto difiere
el valor estimado con las variaciones de la resistencia del rotor Una sensibilidad cero seria aquella en la que
el valor estimado fuera igual al valor real, a pesar de que la resistencia del rotor variara drasticamente.

18 Tampoco el término altas velocidades a sido ain bien definido, es por esto que en esta tesis se entiende por
altas velocidades a las velocidades que son, comparativamente hablando, mucho mas grandes que las velocidades
bajas.

9" a implementacion se refiere a llevar los algoritmos a microprocesadores o microcontroladores, circuitos
integrados de propdsito especifico, etc. Con los cuales se determinen las acciones de control (en base a las
sefiales de entrada) que permitan, a través de los circuitos de potencia, gobernar la maquina.
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APENDICE B

MODELO DEL MOTOR DE INDUCCION TRIFASICO CON ROTOR TIPO JAULA
DE ARDILLA

En esta seccién se presentan las ecuaciones del modelo matematico que describe el
comportamiento del motor en estado estable y transitorio [84], asi como su simulacién en
computadora digital por medio del paquete MATLAB/SIMULINK Version 6.0.

Para cuestiones de analisis, el motor trifasico que se considera de dos polos (aunque luego se
generalice para motores de diferente nimero de polos) con entrehierro constante. Se asume
que sus devanados de fase son simétricos y que estan distribuidos senoidalmente, aunque para
simplificar se tomen como bobinas concentradas. Se desprecian los efectos armoénicos de la
fuerza magneto-motriz (f.m.m.) y ademas se trabaja en la zona no saturada.

Segun [84] las ecuaciones que determinan el comportamiento del motor, en un marco de
referencia general son las siguientes:
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En un marco de referencia general

d
i =RI + C'/;‘ijg;zg

_ - v, . _
u Zerg+d—lg+J(wg—wr)l//rg

=L, +L,i

V/"g msg
V/Sg = LS lsg + Lm lrg

te %P(l//sxisy _lr//syisx)
t,=—3PL (i i, —i,i,)

sxUrx sy ry

do
t,—t,=J d”” +Dow,,
t

En un marco de referencia estacionario (o, =0)

t
v, =Li+L,i
W, =Li+L,i"
l, = %P (l//inxD - l//sDisQ)
t, = _%PLm (isDird - isQirq)

t,—t =J%+Da}rm
dt
donde: L, es la inductancia del estator (H).
L. es la inductancia del rotor (H).
L es lainductancia de magnetizacion (H).
R, es la resistencia del estator (Q).
R es la resistencia del rotor ().
t, es el par electromagnetico desarrollado por la maquina (N m).
t, es el par de carga (N m).
o, es la velocidad eléctrica del rotor y es igual a < 6. (rad sh.

,, es la velocidad mecénica del rotor y es igual a L, (rad s™).

, es la velocidad del marco de referencia general (rad s.

Jes la inercia del rotor (Kg m?°).
D es la constante de friccion (N m s).
P es en numero de pares de polos.
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A partir de las ecuaciones anteriores la simulacién tendra la siguiente secuencia: mediante las
ecuaciones A.8, A.9, A.10 y A.11 se determinan los fasores espaciales corriente del estator y
rotor. ES muy importante tener en cuenta que se simulard el comportamiento dindmico de un
motor de induccién con rotor tipo jaula de ardilla, por lo que los voltajes u,, y u,, son cero,

ya que estos motores tienen los devanados del rotor en corto circuito. Los voltajes u, y u,

se obtendran luego de aplicar las transformaciones dadas por las ecuaciones 2.6 y 2.7. Con las
componentes de los fasores espaciales de corriente se podra, en base a la ecuacién A.13,
calcular el par ¢, desarrollado por el motor y con este la velocidad mecénica w,, en la

Ec. A8y A.1l

,
P tm
=r.IH
Sl

Ec. A9y A.10

) Ec. A.13

lsD -
'ﬁ s

1
A € 10}
LR - >
Ls

Ec. A8y A.11 Ec. A9yA.10

+

+

+ 3

Ec. 2.6y 2.7 Ee 14

Fig. A.1 Diagrama de bloques de la simulacidn del motor de induccion cuyos pardmetros se muestran en el
Apéndice A. El diagrama de bloques del motor en SIMULINK se muestra en el Apéndice C (Fig. A.3-11)
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Velocidad (RPM)

Par electromagnético (N*m)
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Corriente de la fase A del motor

30.00 ~
25.00
20.00
15.00
1000

5.00

000 AR
500 VLUVVVUVIVIVUVY

-10.00
-15.00
-20.00 | |
-25.00
-30.00 -

000 010 020 030 040 050 060 070 080 090 100

Corriente (A)

Tiempo (s)
(©)

Fig. A.2 Resultados de la simulacion del motor cuyos pardmetros se muestran en el apéndice A. (a) Velocidad
mecanica en la flecha del motor; (b) Par desarrollado por el motor en N*m; (c) Corriente de la fase A del
estator del motor

flecha de la méaquina (ecuacion A.14). Una vez transformada la velocidad mecanica a
eléctrica, ésta servird como variable de entrada en la ecuacién A.9, ya que la velocidad de3l
rotor @, es una variable cuya magnitud difiere mientras que el motor no llegue al punto de
operacion permanente.

El diagrama de la Fig. A.1 muestra el esquema de simulacion que se implement6 en MATLAB
SIMULINK . Con este esquema se obtuvieron los resultados de simulacion que se muestran en
la Fig. A.2 (a), (b) Y ().

En la Fig. A.1 se enmarcan en rectangulos transltcidos las ecuaciones que se emplearon para
la simulacion, destacando las salidas y entradas del modelo con flechas de tonalidad diferente.

La Fig. A.2 muestra el arranque de un motor de induccion cuando es alimentado a voltaje,
frecuencia y carga nominal. Se debe notar que, cuando el motor alcanza el estado estable, el
voltaje, la corriente del estator y el par electromagnético alcanzan los valores nominales
(véanse los datos del motor en el Apéndice A). Con esto se demuestra que el modelo utilizado
refleja correctamente el estado estacionario (estable) del motor.
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APENDICE C

En este apéndice se muestran los diagramas de bloques que constituyen el programa de
simulacion del motor de induccion, las componentes de su control vectorial y sus estimadores.
Los programas fueron elaborados en el programa MATLAB/SIMULINK.

PROGRAMA DE SIMULACION DEL MOTOR

Yy¥yYvY

irg

Fig. A.3 Diagrama de bloques del programa de simulacion del motor de induccion, cuyos datos se muestran
en el Apéndice A
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sum4

sum3

Fig. A.4 Diagrama de bloques del subprograma 3-2, el cual transforma las componentes trifésicas a bifasicas

isD
_.|. . i

-

Fig. A.5 Diagrama de bloques del subprograma 2-3, el cual transforma las componentes bifésicas a trifasicas

H

isD
Transfer Fen
ir

wr X

: L Transfer Fcn2
15Q Product

'+

Go—»
' Product

Transfer Fen3

Fig. A.6 Diagrama de bloques del subprograma ird, en el cual se calcula la componente en el eje directo del
fasor espacial corriente del rotor
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Transfer Fcn

Transfer Fcn2

—~l—

Transfer Fon3

ird

Product]

Fig. A.7 Diagrama de bloques del subprograma irq, en el cual se calcula la componente en el eje de
cuadratura del fasor espacial corriente del rotor

Transfer Fen1

Transfer Fcn

Fig. A.8 Diagrama de bloques del subprograma isD, en el cual se calcula la componente en el eje directo del
fasor espacial corriente del estator

Transfer Fcn1

Transfer Fcn

Fig. A.9 Diagrama de bloques del subprograma isQ, en el cual se calcula la componente en el eje de
cuadratura del fasor espacial corriente del estator
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isD
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irq

roduct
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@
9]

=
o

!

Product1

Gain

Fig. A.10 Diagrama de bloques del subprograma par, con el cual se calcula el par electromagnético

desarrollado por el motor

2=l

1
J.s+D

wrm

Transfer Fen

Gain

Fig. A.11 Diagrama de bloques del subprograma wrm, con el cual se calcula la velocidad mecéanica de la

flecha del motor

PROGRAMA DE SIMULACION DEL CONTROL
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IMICIALLZA

a

= |

aodel Info

Sat Jul 31 12:19:15 2004
En el siguiente programa se desarralla la
sirmulacion de un motor de induccidn trifasico tipo
Jaulade ardilla, de =0 contral y de la téanica P

llamada de vectores espaciales (SWA por sus siglas

en inglés) necesaria para determinar los patrones de
disparo de los transistores del inversor fuente de
voltaje (gtapa de potencia con laque se logra la
manipulacidn del motor)

ESTIMADOR

MOTOR DE IND.

-

A

5 5

-2

ush &/ m

-
M
o
]

ish
(IEw]

Fig. A.12 Diagrama de blogues del programa de simulacion del control vectorial tipo FOC directo

?

usD

i
:

usQ

:

usA

:

usB

usC

usA
usD
usB
usQ usC
3--2

3--2

Fig. A.13Diagrama de bloques del subprograma 3—2(i y V), con el cual se convierten las corrientes y
tensiones trifasicas a bifasicas (el subprograma 3—2 de este programa es igual al de la Fig. A.4)
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usD

usQ

Fen1

Oe

Fig. A.14 Diagrama de bloques del subprograma CONVERTIDOR, con el cual se calcula la magnitud y
angulo de las componentes del vector espacial voltaje del estator en el marco de referencia estacionario
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S FI
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Fig. A.15 Diagrama de bloques del subprograma ESTIMADOR DE FLUJO, con el cual se calculan las

componentes del fasor espacial flujo del estator, la magnitud de este fasor, su angulo y el coseno y seno del
angulo

PWM INVERSOR
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(b)

Clock net_pwim_h
-
S-Function ;
Terminator > < n
) S I Relationa ot
Oe SubSystem Operator
Meural Metwork . ';
il ol —p..z
rReIatiDna\ gz
SunSystern 1 e
- E o <
L : 03
us SunSystem2 g;f};gg
(©)
Fig. A.16 (a) Diagrama de bloques del subprograma INVERSOR, con el cual se generan los voltajes trifasicos
del estator; (b) Diagrama de blogues del subprograma INVERSOR del subprograma INVERSOR, con el cual
se simula al inversor trifasico de tres piernas; (c) Diagrama de bloques del subprograma PWM del
subprograma INVERSOR, con el cual se generan los patrones PWM con la técnica vectorial.
Propartional2
I isx_ref
SUM gy ref
| Psi_ref
- = wr_ref
b=
Propartionall Integral
Fig. A.17 Diagrama de blogues del subprograma P1_1, el cual constituye el controlador de velocidad.
B ulZIuldeul 3] »{7)
i_sx
Fcn
| U230t Jul4) D]
Fcn2 I_5¥
Fen3 Saturation '~
&
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Fig. A.18 Diagrama de bloques del subprograma CONV.WR, en el cual se calculan las corrientes del estator
en el marco de referencia del flujo del estator y la corriente de desacople.

PROGRAMA DE LOS ESTIMADORES

Est_wr

e

=
@

8

5
@

Is

8

ugs

uds

Est_rs

Fig. A.19 Diagrama de bloques del subprograma ESTIMADORES, con el cual se calculan la velocidad del
rotor y la resistencia del estator estimadas
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Derivadas de is
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0 0.00008s+1 4 0.00009s+1 (igs)s
s " i
Transfer Fcn Derivative Transfer Fcn2
e et [ ——
ids 0.00008s+1 7| 0.00009s+1 (ids)s
Transfer Fent  Derivatived Transfer Fcn3

(b)

(1)
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wr®
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Fig. A.20 (a) Diagrama de blogues del subprograma Est_rs, del subprograma Estimadores, con el cual se
estima la resistencia del estator; (b) Diagrama de bloques del subprograma derivador de is del subprograma
Est_rs, con el cual se calculan las derivadas de las componentes de la corriente del estator; (c) Diagrama de
bloques del subprograma Corriente im del subprograma Est_rs, con el cual se calculan la corriente de
magnetizacion.
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Fig. A.21 (a) Diagrama de bloques del subprograma Est_wr, del subprograma Estimadores, con el cual se
estima la velocidad eléctrica del rotor; (b) Diagrama de bloques del subprograma Com_x_num del
subprograma Est_wr, con el cual se calcula el sumando positivo del numerador de la ec. 4.12; (c) Diagrama de
bloques del subprograma Com_y_num del subprograma Est_wr, con el cual se calcula el sumando negativo
del numerador de la ec. 4.12; (d) Diagrama de bloques del subprograma Denominador del subprograma
Est_wr, con el cual se calcula el denominador de la ec. 4.12.

CODIGO DEL PROGRAMA DE LA SENAL TRIANGULAR

Con este programa se genera la sefial triangular, necesaria para producir la sefial PWM (véase
la Fig. 1.10). Este programa se utiliza en el diagrama de bloques que se muestra en la Fig.
A.16.

function [sys,xo]=net_pwm_b(t,x,u,flag)

%u(l)=t
%u(2)= ft

if flag ==3
%%%%%%%%%%%%% %% %% % %%%% %% %% %% %% %% % %% %% %% %% %% %% % % % %
% aqui se determina el angulo alphay To %

T=1/u(2); %tiempo de un periodo de la frecuencia fundamental
fm=12000; %frecuencia de muestreo de los IGBT's
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M=fm/u(2); %de pasos en un ciclo

Talpha=1/fm; %Tiempo que tarda en cada paso

z=u(1);

y=Talpha;

C=(z-rem(z,y))ly; %contador de pasos (M)
%alpha=[(2*pi)/M]*C; %angulo alpha de giro del vector espacial
W=T;

CC=(z-rem(z,w))/w; %contador de pasos (M)

alpha=[(2*pi)/M]*C-[2*pi*CC];

t=u(1)-[C*Talpha];
if(t<=Talpha/2), cont=t;
else cont=Talpha-t;

end

sys=[cont,alpha];
%%%%%%%% %% %% %% %% %% %% %% %% % % %% %% % % % %% %% % % %% %% % % % %% %%

elseif flag==
sys=[0,0,2,2,0,0];

else

sys=[I;
end;
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