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RESUMEN

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

La utilizacién de accionamientos multifdsicos viene acompafiado de una evolucién en
cuanto a las estrategias de control, desde la extension de los métodos utilizados en las
maquinas trifisicas, a métodos mdas sofisticados, como los controles no lineales, entre
las cuales se destacan el control predictivo y el control deslizante. Los controladores

requieren de las medidas de variables a controlar, tanto eléctricas como mecéanicas. En
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el caso de la medicién de las corrientes se realizan habitualmente mediante el uso de
sensores de efecto Hall, mientras que la medicién de la posicién/velocidad del rotor se
realiza mediante sensores mecanicos. Estos sensores (encoders) necesitan de un montaje
especial en el eje del rotor acompaiiados de un circuito y cableado de acondicionamiento
electrénico, especialmente cuando el motor se encuentra ubicado lejos de la unidad de
control. Por lo tanto, existe un riesgo asociado a la pérdida de fiabilidad de estructura
del sistema de control influyendo en la estabilidad de todo el sistema de accionamiento
eléctrico como consecuencia de la sensibilidad a las vibraciones, rendimiento limitado,
problemas de instalacién o perturbaciones en las mediciones y el costo asociado a los
sensores mecdnicos. Es por ello que el estudio técnicas de control sin sensores en las
madquinas eléctricas representan una alternativa y al mismo tiempo un verdadero desafio.
Se pueden dividir principalmente en dos grandes categorias: la primera consiste en la
estimacion de la velocidad sin considerar el modelo de maquina basadas en la extraccién
y andlisis de armonicos de las ranuras del rotor e inyeccidn de sefal de alta frecuencia.
La segunda se basa en observar la velocidad utilizando el modelo de la miquina. Estas
dltimas se definen por su simplicidad, sin embargo, la sensibilidad a las incertidumbres del
sistema como problema dominante en este tipo de estimadores, lo convierte en un tema
aun abierto para varias investigaciones.

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

SILVIA LARIZZA DELORME DIARTE

Julio, 2020. Asuncion Paraguay.



SUMMARY

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

The use of multiphase drives has been accompanied by an evolution in control strategies,
from the extension of methods used in three-phase machines to sophisticated methods
such as non-linear controls, including predictive control and sliding mode control. The
controllers require the measurement of variables to be controlled, both electrical and
mechanical. In the case of current measurements, they are usually made using Hall
effect sensors, while the measurement of the position/speed of the rotor is made using

mechanical sensors. These sensors (encoders) require a special mounting on the rotor
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shaft accompanied by an electrical conditioning circuit and wiring, especially when the
motor is located far from the control unit. Therefore, there is a risk associated with the
loss of reliability of the control system structure influencing the stability of the entire
electric drive system as a result of vibration sensitivity, limited performance, installation
problems or measurement disturbances and the cost associated with mechanical sensors.
This is why the study of sensorless control techniques in electrical machines represents
an alternative and at the same time a real challenge. They can mainly be divided into
two main categories: the first consists of speed estimation without considering the model
of the machine based on rotor slot extraction and armature analysis and high frequency
signal injection. The second is based on observing speed using the model of the machine.
The last ones are defined by their simplicity, however, the sensitivity to the system’s
uncertainties as a dominant problem in this type of estimators, makes it a topic still open
for several investigations.

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

SILVIA LARIZZA DELORME DIARTE

July, 2020. Asuncion, Paraguay.
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CAPITULO 1

JUSTIFICACION Y METODOLOGIA

1.1 Introduccion

El término polifésico es aplicado a sistemas eléctricos formados por dos o mas tensiones
que poseen el mismo periodo y amplitud con diferencia de fase constante entre ellas. Una
maquina eléctrica rotativa de corriente alterna que disponga de dos o mds devanados de
estator se considera polifdsica. En este contexto, las maquinas asincronas trifdsicas y las
multifasicas (es decir, maquinas con nimero de devanados de estator mayor a tres) forman
parte de ésta extensa clasificacion.

Las méaquinas asincronas trifasicas también denominadas maquinas de induccién (MI)
trifasicas han sido y contindan siendo uno de los accionamientos eléctricos mds utilizados
en aplicaciones industriales debido a su alta eficiencia, robustez, relativo bajo costo y
simplicidad de disefio. Esta popularidad ha despertado el interés en el desarrollo de
maquinas multifasicas propiciado principalmente por los avances en la electrénica de
potencia y sistemas de control digital.

Trabajo Final de Maestria. 1
Por Silvia Larizza Delorme Diarte
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Los accionamientos multifdsicos presentan varias ventajas en comparacion con los
accionamiento trifdsicos convencionales tales como: la reduccién de la corriente en los
conmutadores electrénicos sin reducir la potencia, menores pulsaciones de par electro-
magnético, reduccion de los arménicos y las pérdidas tanto en el estator como en el rotor,
mayor tolerancia a fallos, mejor distribucion de potencia y mejoras en la fiabilidad del sis-
tema [1,2]. Estas caracteristicas hacen que las maquinas multifdsicas sean apropiadas para
aplicaciones de alto rendimiento y elevada potencia entre las que se encuentran la traccién
ferroviaria, vehiculos eléctricos [3], propulsion eléctrica de barcos [4] y aplicaciones de
generacién de energias renovables [5].

La clasificacién de las maquinas multifdsicas en funcién de la distribucién del devanado
pueden ser maquinas de bobinado distribuido o concentrado. Otra clasificacion es posible
teniendo en cuenta el arreglo del bobinado, denominando méaquinas asimétricas a aquellas
en donde el conjunto independiente de devanados se encuentra desplazado 7 /n grados o
simétricas aquellas donde los devanados de fase se encuentran igualmente desplazados
27 /n grados, siendo n el ndmero de fases de la maquina [6,7]. De toda la gama de
posibilidades las mdquinas de seis fases son las mas estudiadas. Estas a su vez pueden
disponer de una distribucién de devanado asimétrica o simétrica con uno o dos puntos
neutros independientes. Sin embargo, la estructura mas cominmente utilizada se basa
en dos devanados asimétricos trifasicos y dos puntos neutros independientes conocida
como: mdquina de induccién asimétrica hexafasica (MIAH), mdquina de doble devanado
trifasico independiente o maquina dual trifasica [8—10], la cual serd objeto de estudio en
el presente Trabajo Final de Maestria.

Muchas aplicaciones requieren la operacion, ya sea de la MI o de la MIAH, bajo
régimenes de velocidad variable siendo necesario la presencia de un convertidor electrénico
de potencia, ademds de un esquema de control que permita controlar las variables fisicas
de la maquina. La etapa de entrada del convertidor electrénico de potencia se conecta
a un suministro trifdsico y la etapa de salida del mismo a los devanados del estator de
la maquina pudiendo este ultimo ser de cualquier nimero siempre y cuando coincida
con la cantidad de fases de la salida convertidor. Tres sigue siendo la eleccién comun,
sin embargo, no sélo por las razones expuestas anteriormente, sino también porque la
produccién en masa de motores trifasicos para la excitacion principal mantiene su costo
unitario bajo y la estandarizacién permite obtenerlas de cualquier fabricante [11].

Inicialmente las técnicas de control aplicadas a maquinas trifdsicas fueron extendidas y
optimizadas para la MIAH tal es el caso del control escalar, el control por campo orientado
(FOC, del inglés field oriented control), también conocido como control vectorial, que a
su vez puede ser del tipo directo o indirecto [12] y el control directo de par (DTC, del
inglés direct torque control) [13]. Con el transcurso del tiempo y la aparicion de modernos
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procesadores digitales de senales (DSP, del inglés digital signal processing) se dio origen
al desarrollo de sofisticadas soluciones de control tales como: el control predictivo basado
en modelo (MPC, del inglés model predictive control) [14], control de modo deslizante
(SMC, del inglés sliding mode control) [15], en las cuales se ha afiadido el estudio de
situaciones de tolerancia a fallos haciendo referencia a los cambios en el esquema de
control cuando una o varias fases quedan abiertas [16, 17], asi también otras técnicas como
el control difuso [18], control adaptativo. En dicho contexto, el MPC presenta mayor
interés puesto que permite definir una gran variedad de criterios de control aportando
flexibilidad, rdpida respuesta dindmica y simplicidad de implementacién, ante un sistema
multidimensional y multivariable como es la MIAH [19].

En sistemas industriales de accionamiento controlado de par y velocidad, y en nu-
merosas aplicaciones de transporte, el sistema de control en lazo cerrado se basa en la
medicion de la velocidad o la posicién del rotor utilizando un codificador mecanico de eje
conocido como encoder. Generalmente para los sistemas de accionamiento de MI contro-
lados por vectores y por frecuencia de deslizamiento, se requiere un sensor de velocidad
para controlar la velocidad y obtener la informacion del dngulo de giro del rotor [20].
Sin embargo, los sensores de velocidad y posicidén necesitan una disposicién de montaje
adicional en el eje del motor, el cual reduce la fiabilidad y aumenta el costo del sistema de
accionamiento total. Para eliminar dichos sensores, se han propuesto varios algoritmos de
estimacion de velocidad y posicidn relacionados con los pardmetros de la maquina y la
medicion de las tensiones y corrientes terminales del motor. En ese aspecto, la aplicacién
de técnicas de estimacién para el control sin sensor, también denominadas “sensorless” son
planteadas a fin de obtener una operacién optima. Inicialmente, el objetivo de las primeras
las técnicas desarrolladas era estimar el deslizamiento de la mdquina, posteriormente,
se ha desarrollado técnicas basadas en ecuaciones de estado, que se caracterizan por su
simplicidad y buen rendimiento a altas velocidades pero en contrapartida presentan gran
dependencia a los pardmetros eléctricos de la maquina y se ven afectadas por la frecuencia
de operacion, saturacion magnética y temperatura de acuerdo a la zona de trabajo en la
que se encuentra la méaquina [21].

En este contexto, la principal aportacion de este Trabajo Final de Maestria es el analisis
comparativo de dos técnicas de estimacion de velocidad para el control sensorless de
velocidad aplicadas a la MIAH.

1.2 Motivacion

El desarrollo de este Trabajo Final de Maestria tiene como principal motivacién la
realizacién de aportes en el andlisis de estrategias de control de maquinas polifasicas
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haciendo énfasis en la MIAH mediante la utilizacién de técnicas estimacioén para mejorar
la calidad de la medicién de la velocidad, reducir el niimero de sensores necesarios, y

costo asociado al conjunto sensor-acoplamiento de la maquina.

1.3 Objetivos

Estudiar el comportamiento de la maquina de induccién asimétrica hexafésica incorpo-
rando estimadores para obtener la velocidad de giro del rotor. Concretamente, se pueden

enumerar los siguientes objetivos especificos:

= Modelar y simular diferentes esquemas de control de corriente para la maquina de

induccion asimétrica hexafasica.

= Analizar y comparar las técnicas de estimacion de velocidad aplicadas a las maquina
de induccidn trifasicas con posibilidad de extrapolarla a la maquina asimétrica

hexafdasica.

= Modelar y simular diferentes esquemas de control utilizando estimadores de velocidad
del rotor aplicado a la miquina de induccién asimétrica hexafésica.

= Analizar la eficiencia del control propuesto y el comportamiento del sistema ante la
aplicacion de técnicas de control de velocidad sin sensores o sensorless en maquinas
de induccién asimétrica hexafésica.

1.4 Organizacion del Documento

El presente documento se encuentra organizado en cinco capitulos. Primeramente, en
el Capitulo 1, se presenta la justificacion, motivacion y objetivos del Trabajo Final de
Maestria. Luego, en el Capitulo 2 se presenta una revisién bibliografica de las carac-
teristicas basicas de las MI polifasicas. En este contexto, se hace énfasis en el estudio
de la Ml trifdsica y la MIAH de neutros aislados, debido a sus similitudes y las ventajas
que representa el accionamiento multifasico. Asi también, se describe el convertidor de
potencia utilizado y las técnicas de control habitualmente aplicadas a accionamientos
multifdsicos. En el Capitulo 3 se presenta una clasificacién de las técnicas de control
sensorless, principalmente aquellas basadas en el modelo de la maquina, junto con sus
caracteristicas mas resaltantes. Posteriormente, en el Capitulo 4 se exponen los resultados
de simulacién obtenidos a partir del empleo de dos de las técnicas de control sensorless
presentadas. Finalmente, en el Capitulo 5 se exponen las principales conclusiones y se
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proponen futuros trabajos siguiendo la linea de investigacion de este Trabajo Final de
Maestria. En el Apéndice A se presentan los resultados de las pruebas experimentales
preliminares de los controles utilizando un sensor de velocidad, obtenidos en la bancada
de ensayos del Laboratorio de Sistemas de Potencia y Control (LSPyC). Por otra parte, en
el Apéndice B se incluyen los articulos desarrollados y publicados durante la realizacion
del presente Trabajo Final de Maestria aplicados a la MI trifasica y la MIAH de neutros

aislados.






CAPITULO 2

CONTROL DE MAQUINAS DE
INDUCCION POLIFASICAS ASIMETRICAS

2.1 Maquinas de Induccion Polifasicas

Se basan en el movimiento de una masa metélica por accién de un campo magnético
giratorio, cuentan con dos armaduras, siendo el estator la parte fija y el rotor la mévil. Este
ultimo, consiste en conductores de cobre o aluminio con laminaciones de acero en los que
se instalan anillos terminales de cortocircuito en ambos extremos, conocido como rotor de
tipo jaula de ardilla. Cuando los anillos terminales se instalan s6lo en uno de los extremos
se conoce como rotor bobinado, los cuales son menos utilizados en comparacién con los
de jaula de ardilla debido a su mayor costo y mantenimiento [22].

La MI puede trabajar como motor o como generador dependiendo del sentido en el
que fluyen las corrientes en la misma. El principio de funcionamiento de una MI de tipo
jaula de ardilla consiste en la aplicacion de tensiones alternas sinusoidales de la misma
amplitud y frecuencia pero desfasadas entre si, a los devanados del estator, con lo cual
circulan corrientes a través de estos. Dichas corrientes originan un campo magnético

giratorio y variante en el tiempo, envolviendo al ndcleo ferromagnético del rotor. En

Trabajo Final de Maestria. 7
Por Silvia Larizza Delorme Diarte
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consecuencia, en las barras cortocircuitadas del rotor se genera una fuerza electromotriz
o tension inducida, asi también corrientes inducidas, que producen un campo magnético
giratorio en rotor, el cual sigue al campo del estator. La interaciéon de ambos campos
magnéticos arrastra el nicleo ferromagnético del rotor (o eje de la maquina), y recibe en
nombre de par electromagnético o par motor, logrando asi la conversion de la energia
eléctrica en mecdnica.

Los devanados del estator se distribuyen desfasados espacialmente en el interior de la
maquina, y en cada una de ellas, como se menciond anteriormente, circulan corrientes
alternas sinusoidales desfasadas y con la misma frecuencia de la fuente de alimentacion,
haciendo coincidir el desfase espacial de los devanados con el desfase temporal de las
corrientes se obtiene un flujo magnético total con valor maximo constante en el tiempo
pero que varia en el espacio. De manera que, la velocidad del campo mégnetico giratorio
del estator, denominada velocidad sincrona (ws), varia directamente con la velocidad
angular eléctrica de las corrientes en el estator (w.) y por ende con la frecuencia (fe),
e inversamente con el nimero de pares de polos de la mdquina (P). La ecuacién que

relaciona las magnitudes antes mencionadas es la siguiente:

We 27 fe
Wg = — =
) P P

2.1)

La velocidad mecénica con la que gira el rotor no puede ser igual a la velocidad
sincrona puesto que implicaria una situacién en la cual el nicleo ferromagnético del rotor
es atravesado por un campo magnético constante, haciendo que las corrientes del rotor y
el par sean nulos, ademads, por la accién del par resistente o del rozamiento se frenaria.

En consecuencia, si el par de arranque es suficiente para vencer la oposicion creada por
el par resistente, obligard al rotor a girar en la direccidn de la rotacién del campo magnético
del estator hasta alcanzar una velocidad de operacién que siempre serd inferior a la de
sincronismo, razon por la cual a la MI también se la denomina méquina asincrona. La
diferencia entre la velocidad sincrona y la velocidad mecdnica del rotor (w,, ), expresada
como una fraccién de la velocidad sincrona, recibe el nombre de deslizamiento (.5) y se
expresa por medio de:

wWs — w
g==_"7 2.2)
Ws
donde w,, y wy estan en rad/s.
Un deslizamiento elevado, implica que el rotor del motor gira a una velocidad lenta; sin

embargo el campo magnético estatdrico, siempre gira a la velocidad de sincronismo. Asi
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también, el deslizamiento determina la magnitud y la frecuencia de la fuerza electromotriz

inducida en el rotor (f,), de la siguiente manera:
fr=>5fe (2.3)

Cuando la maquina se encuentra detenida, el deslizamiento es igual a uno (S = 1),
puesto que la velocidad de mecdnica del rotor es nula (w,, = 0). Por otra parte, la
frecuencia de la fuerza electromotriz inducida en el rotor es igual a frecuencia del estator.

Sin embargo, cuando motor pasa de funcionar en vacio (sin carga) a arrastrar una
carga mecanica, la velocidad del rotor tiende a disminuir debido al par resistente que
produce la carga. Esto hace que el deslizamiento aumente, lo que a su vez aumenta
considerablemente la cantidad de lineas de campo magnético del estator que atraviesan
el nicleo ferromagnético del rotor, aumentando la fuerza electromotriz inducida y la
corriente inducida en las barras del rotor. Dado que el par electromagético que desarrolla
la maquina depende de esta corriente, se produce un aumento de dicho par que tiende a
equilibrar el par resistente con el par motor. Por consiguiente, segliin aumenta la carga en
el motor, también aumenta el deslizamiento y el par motor.

El funcionamiento en modo generador de la MI implica que la velocidad del rotor
es mayor que la velocidad sincrona. Entonces, la direccién del par inducido se invierte,
convirtiendo la energia mecénica en eléctrica.

A fin de poder aplicar ciertas técnicas de control es importante contar un modelo que
describa apropiadamente el comportamiento del sistema. En el siguiente apartado se
presenta el modelo de la MIAH de neutros aislados mencionando sus similitudes respecto

a las MI trifasicas.

2.1.1 Modelado de la Maquina de Induccion Asimétrica Hexafasica

El uso del término de maquinas eléctricas multifasicas hace referencia a los sistemas de
conversion de energia con bobinados de més de tres fases en el estator. Esta tecnologia ha
sido motivada principalmente por el uso de convertidores de potencia en accionamientos de
velocidad variable de corriente alterna, donde la etapa de entrada tiene la misma cantidad
de fases que la fuente principal, en cambio su etapa de salida puede tener cualquier nimero
de fases dependiendo de las necesidades del tipo accionamiento conectado al mismo [23].

Teniendo en cuenta la teoria general de maquinas eléctricas y sistemas multifasicos es
posible definir el modelo del sistema con un nimero arbitrario de fases. En este sentido, la
generalizacion de Fortescue [24] y Clarke sirven de base para la utilizacion de modelos
vectoriales actualmente [25]. Cuando se considera una maquina simétrica es preferible los

disefios que contengan niimero de fases impar, debido a que una distribucién simétrica
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con nimero de fases par producird un rizado de par electromagnetico idéntico al de una
maéaquina con la mitad del nimero de fases, de forma que se perderia una de las ventajas
del uso de un accionamiento multifdsico [26].

Considerando un nimero de fases miltiplo de tres y par, siendo asimétrica con neutros
aislados se obtiene el mismo nimero de planos, o grados de libertad para el control, que en
mdquinas simétricas con nimero de fases menor, ademds de ofrecer una mejor distribucién
por fase. El interés por este tipo de configuracion se basa en la posibilidad de utilizar varios
convertidores trifasicos comercialmente disponibles para el control de los accionamientos
multifsicos. Entre éstos, la configuracién mas frecuentemente observada en la literatura
es la MIAH [27].

La MIAH se compone de dos devanados trifdsicos conectados en estrella en el estator,
desfasados entre si 30°. Dicho desfasaje produce una distribucién asimétrica de los ejes
magnéticos de los devanados del estator, expresado de forma general como 7 /n siendo n
el nimero de fases, por lo cual se la conoce como maquina asimétrica. Las n fases estdn
asociadas en [ devanados trifasicos (n = 3l), donde los puntos neutros de cada devanado
trifasico se mantienen aislados [28]. En la Figura 2.1 se observa la distribucion de los
bobinados para la MIAH, donde cada conjunto de etiquetas tanto a, b y ¢ como también
d,ey f se utilizan para representar los dos sistemas trifasicos presentes. Los indices s y r
permiten diferenciar las variables estatéricas de las rotdricas. Ademas el dngulo 6, denota
la posicidn relativa de los devanados del rotor con relacién a los devanados del estator.

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

Figura 2.1 Esquema del bobinado de la maquina de induccién de hexafésica asimétrica.
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mitigar ciertos armdnicos con el uso de neutros independientes, especificamente los de
orden 3k (k = 1,2,3,...) respecto a la frecuencia fundamental a la que se alimenta la
maquina asi como un mejor aprovechamiento del bus de continua [30,31].

El desarrollo del modelo matemaético de la MI multifasica esta generalmente sujeto a
varias consideraciones [26]. A continuacién se mencionan las consideraciones asumidas
para el modelado de 1a MIAH con neutros aislados analizado en condiciones normales de

operacion:

* Todos los bobinados que conforman el estator de la miquina son iguales. El rotor
posee una topologia de jaula de ardilla que puede ser modelado como n cargas
inductivas interconectadas en paralelo mediante los anillos que sostienen a las barras
que lo conforman.

= Se considera que el entrehierro de la maquina es uniforme y de espesor constante, asi
también, se desprecia su variacién debido a las excentricidades del rotor o por las
ranuras del estator y del rotor. El flujo en el entrehierro de la mdquina se considera

constante.

* No se consideran los efectos de la saturaciéon magnética al asumir que la caracteristica

de magnetizacion del material ferromagnético es lineal.

» La resistencia de los devanados y las inductancias de fuga del estator y rotor se
consideran constantes, sus variaciones debidas a cambios de frecuencia o temperatura

no se consideran.

Las variables del rotor se encuentran proyectadas al estator mediante la relacion de

transformacion del acoplamiento estator-rotor.

En la siguiente seccidn se presenta el modelo matematico de la MIAH de neutros
aislados en variables de fase. Posteriormente, se hace uso de diferentes sistemas de
coordenadas que permiten reemplazar la respresentacion inicialmente en variables de
fase en una representacion equivalente cuya ventaja principal es la simplificacion de las

ecuaciones dinamicas del sistema.

2.1.2 Modelo de la MIAH en Funcidn de las Variables de Fase

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

dip
v=Ri+ — 24
7 2.4
donde los valores instantdneos de las magnitudes de tension, corriente y flujo se representan
por v,¢ y v respectivamente, la resistencia del bobinado queda representada por R.
Teniendo en cuenta que la maquina cuenta con seis fases tanto en el estator como en el
rotor una forma préctica de expresar las ecuaciones de equilibrio de tensién es mediante la

forma matricial, el cual se representa en la siguiente expresion:

. d
[vs] = [Rs][is] + %WJS] (2.5)
. d
[v] = [R.][ir] + a[wr] (2.6)
donde [Us] = [vasa Vds, Ubsy Ves, Ucs, Ufs]T y [UT] = [Ua'ry Vdr, Ubr, Ver, Ucr, Ufr]T son

los vectores columna de las tensiones del estator y del rotor, respectivamente, por otra
parte, [is] = [ias, Gds, ibss Gess Gess Gfs|2 Y [ir] = [iars Gdry ibry Gery er, ipr]” son los
vectores columna de las corrientes del estator y del rotor, respectivamente y finalmente
[Vs] = [Wass Yass Yoss Yess Yes, Yrs]T Y Wr] = [Pars Yars Yors Yers Yer, Ppr]” son
los vectores columna de los flujos del estator y del rotor, respectivamente. Como se
menciond anteriormente se utiliza un motor del tipo jaula de ardilla por lo cual los
bobinados del rotor estdn cortocircuitados y las tensiones en el rotor, representadas en
(2.6), son nulas. Otro aspecto importante es que las resistencias del rotor y del estator
representadas por [R,] y [Rs] son matrices diagonales n x n, expresadas la siguiente

manera:
Ry = R |1
(R = R, 11 o
[R;] = R, [Ig]
donde la matriz [I5] denota la matriz identidad de orden 6.
En cuanto a las matrices de flujo magnético estas se encuentran definidas por:
[vhs] = [Lss]lis] + [Lsr][ir] (2.8)
[thr] = [Lor][in] + [Lrs][is] (2.9

donde [L,,] y [Lss] son las matrices de autoinductancias del rotor y del estator, respectiva-
mente y [L,4] y [Ls] son las inductancias mutuas del rotor a estator y del estator a rotor,
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respectivamente. Las matrices de autoinductancias del estator y del rotor s6lo poseen
coeficientes constantes y para el caso de una MIAH son orden 6, por lo tanto definen de la
siguiente manera:

[Lss] = Lis [Is] + M [9]

(2.10)
[Lyr] = Ly [Ig] + M [9]

donde L;, y L;, son las inductancias de dispersioén de cada devanado del estator y del rotor
respectivamente, M representa el valor pico de la inductancia mutua entre dos devanados
cualesquiera con cero separacion angular entre ellas, y [¢] es una matriz de orden 6 con los
cosenos de los dngulos de los bobinados, tomando como origen de coordenadas el eje que
coincide con la fase a de la Figura 2.1. Para este caso particular quedan definidos como:

1 cos(p)  cos(dp) cos(Bp) cos(8p)  cos(9yp)
cos(11p) 1 cos(3p)  cos(4dp) cos(Te)  cos(8p)
] = cos(8p)  cos(9p) 1 cos(p)  cos(dp)  cos(5p) @11
cos(Tp)  cos(8¢) cos(1lyp) 1 cos(3p)  cos(4y)
cos(4p)  cos(B5p) cos(8p)  cos(9yp) 1 cos(p)
| cos 3p) cos(dp) cos(Tp) cos(8p) cos(1lyp) ]

siendo ¢ = /6, el dngulo entre el conjunto de bobinados {a, b, c} y el {d,e, f}.

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

Debido a que la posicién relativa de los devanados del rotor con relacién a los devanados
del estator y viceversa depende del angulo del rotor (6,.), el cual varia debido a la posicién
angular del rotor, esto hace que los coeficienes de las matrices [Ls,.] y [Ls] varien en el
tiempo. La relacion entre la velocidad eléctrica de giro del rotor (w,.) y la posicién del
rotor estd definida por la siguiente ecuacion:

t
0,(t) = / wr dt 2.12)
0

Teniendo en cuenta las consideraciones hechas anteriormente, los flujos generados

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

cos(6,.) 01 03 04 06 07
Os cos(6,) 0o 03 05 06
[LST,] Y 66 (57 COS(@T) (51 53 64 (213)
55 56 68 COS(@r) 52 53
03 04 06 o7 cos(6,) 01
52 53 (55 66 58 COS(@T)

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

01 =cos(p+60,) 2 =rcos(3p+0,) 63 =cos(dp+06,) 064=cos(5p+6,)
05 = cos(Tp+6,.) 66 =cos(8p+0,) d; =cos(9p+6,) bs=cos(llp+86,)

(2.14)
Asi también, la inductancia mutua del rotor a estator se obtiene de [L,s] = [Ls,|%.
Luego, las ecuaciones (2.5) y (2.6) pueden reescribirse de la siguiente manera:
] = [Rulli] + L] o] + (Lol @.15)
US - S 7/5 S dt ZS dt ST ZT .
o] = [Rlir) + (£, i) + 5 (L] @.16)
Tl — T T T dt T dt s S .

Mediante las ecuaciones (2.5)-(2.16) se describe por completo el comportamiento
eléctrico de la MIAH en variables de fase. Por otro lado, la ecuacién que relaciona el par
de torsion y los pardmetros mecdnicos de la maquina con respecto a la velocidad mecénica

estd dada por:

d
dt
donde T es el par electromagnético generado, 77, es el par de torsién de la carga mecdnica,

T. — Ty = J—wpy + B wm 2.17)

J el coeficiente de inercia, B el coeficiente de fricciéon mecénica y w,, la velocidad
mecénica del rotor. Esta dltima se representa cominmente en funcion de la velocidad

eléctrica (w,) siendo:
Wy
m = — 2.18
w 2 (2.18)
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donde P es el nimero de pares de polos magnéticos de la MIAH. Luego reescribiendo la
la ecuacion mecénica se obtiene:

J d B
wr + 5 wr (2.19)

T, —-T, =22
L= Pat P

El par electromagnético generado por la mdquina, relaciona el subsistema electro-
magnético con el subsistema mecdnico y es responsable de la convesion electromecdnica

de la energia. La ecuacion que permite calcularla se expresa de la siguiente manera:

d |[Lss] [Lerl| | lis]

— (2.20)
A0r \[L,g)  [Lev]| |[ir]

1
T. =P [i)7 i)
2
No obstante, como Lg y L, representados en (2.10), no poseen coeficientes que
dependen de la posicién del rotor (6,.), la ecuacién (2.20) se reduce a:

d

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

De manera general el modelo matemadtico de una MI multifasica queda completamente
definido, en funcién de sus variables de fase, por 2n + 1 ecuaciones diferenciales de primer
orden, siendo n el nimero de fases de la maquina, 2n ecuaciones representan el equilibrio
de tensién en (2.5) y (2.6), mientras que la ecuacién diferencial restante representa la
ecuacion mecdnica en (2.17). Ademads, se cuenta con 2n + 1 ecuaciones algebraicas,
donde las primeras 2n proveen una correlacion entre los flujos y las corrientes de maquina
representadas por (2.8) y (2.9), mientras que la restante representa la ecuacion del par de
la maquina en (2.21).

Este modelo representa un sistema no lineal basado en ecuaciones diferenciales con
coeficientes variantes en el tiempo debido a la inductancia mutua entre estator a rotor. Aun
cuando es posible resolver el modelo completo directamente en funcién de las variables de
fase por medio de modernos computadores, ésto implicarfa un alto costo computacional,
en consecuencia, se han propuesto numerosas transformaciones de las variables de fase
con el fin de simplificar el modelo.

Una manera frecuentemente utilizada para simplificar el modelo de una MI multifasica
compuesta por varios bobinados de trifasicos es aplicando el enfoque de descomposicién
en vectores espaciales (VSD, del inglés vector space descomposition), el cual se centra
en la utilizacién de una matriz de transformacidn, que transforma el sistema original en
variables de fase, a un sistema de tres sub-espacios ortogonales bidimensionales [11,32].
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Este nuevo sistema puede estar representado en un marco de referencia estacionario («-03)
o en un marco de referencia dindmico (d-q). Las matrices de transformacién para dichos

marcos de referencia y los modelos matematicos obtenidos se presentan a continuacion.

2.1.3 Marco de Referencia Estacionario

En el modelo con el enfoque basado en las variables de fase descrito en la seccidn anterior,
cada variable eléctrica queda definida en un espacio de dimensién n. Posteriormente,
aplicando la transformacién de Clarke, mediante la matriz cuadrada [C] de orden n,
se logra reemplazar el conjunto de n variables en un nuevo conjunto de n variables,
y simultdneamente se descompone el vector de espacio n dimensional en n/2 planos
bidimensionales si el nimero de fases es par, como es el caso de la MIAH. Si el nimero
de fases es impar, el espacio original se descompone en (n — 1)/2 planos, mds un eje que
contiene a la componente homopolar o de secuencia cero, como en el caso de una MI.
La principal propiedad de esta transformacion es la de constituir un nuevo sistema de
planos o sub-espacios ortogonales y que estarin completamente desacopladas entre si,
con lo que se consigue una conveniente simplificacion del modelo la MIAH. La matriz de

transformacion se representa por la siguiente ecuacion:

[fas] = [Clf1,2,...n] (2.22)

donde [fap) = [fas [8, fus fy» 21, f22]" es el vector columna de las magnitudes eléctricas
de tension, corriente o flujo que designan tanto al estator como al rotor luego de la
transformacioén, mientras que la variable [f1 2, ] = [f1 fo f3 - .- fn]¥ corresponde al
vector columna en funcién de las variables de fase en un orden predefinido (en este caso
(fa fa fo fe fo f£]T). La matriz de transformacion de Clarke [C] para la MIAH se define
como:

1 cos(p) cos(dp) cos(bp) cos(8¢

)

sin(g sin(5p)  sin(8¢

)
0 )
1 cos(5p) cos(8¢) cos(p) (2.23)
0 sin(5p) sin(8p) sin(p) sin(dp
1 0 0
0 1 1

donde ¢ = /6 y el factor k = 2/n el cual permite mantener las magnitudes eléctricas

(tensién-corriente) invariantes en amplitud. Otra forma alternativa y frecuentemente uti-
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lizada en (2.23) es el uso del criterio invariante en potencia mediante el factor k = 1/2/n
en la matriz de transformacién [27,28]. La matriz de tranformacion inversa de Clarke se

obtiene mediante:

[f1,2,.m) = [C] 7" [fap) (2.24)

Luego de aplicar la matriz de transformacién al modelo en variables de fase (2.15)-
(2.21) y despreciando las pérdidas, el modelo desacoplado de Clarke se describe mediante

el siguiente conjunto de ecuaciones de tension:

d.OéS d . . .
Vas = Rglas + Ls Zit + Lma(zgr cos(0,) — i, sin(6,.)) (2.25)
. dl,@s d ./ . .
vgs = Ryigs + Ls I + Lm%(zm sin(6,.) + i, cos(0;.)) (2.26)
y dil,, d . .
Vor = 0= Ryil,. + L, g + Lma(las cos(0,) + igssin(6,.)) (2.27)
vgr = 0= Rpijy, + Ly 0 + Lm%(—z(w sin(6,) + igs cos(6,)) (2.28)
digs
rs — Rs ’I'S L s 2.29
Vg s T Ly I ( )
diys
Vys = Ryiys + Lis ;’; (2.30)
d'z S
Vz1s = Rsizls + Lls% (2.31)
di
Vzps = RsiZQS + Lys =L (2.32)

dt

siendo L,,, = (n/2)M la inductancia de magnetizacién, Ls = L;s + L., la inductancia
de estator y L,, = L;, + L,, la inductancia de rotor.

El modelo de la MIAH puede ser estudiado en tres sub-espacios ortogonales entres
si denotados por («-3), (z-y), y (21-22). Las ecuaciones (2.25)-(2.28) representan las
componentes de tensién del plano (a-f3), las variables del estator y rotor sélo se encuentran
acopladas en este plano, en el cual se proyecta la componente fundamental del flujo y,
por consiguiente, es el plano vinculado a la conversion de energia electromecénica. En
los demads planos (z-y) y (21-22) s6lo se encuentran variables de estator, al considerar el
devanado de la MIAH del tipo distribuido. Las ecuaciones (2.29) y (2.30) representan las
componentes del plano (z-y) asociado a las pérdidas en el estator de la maquina. Por otra
parte, en (2.31) y (2.32) se representan las componentes homopolares del plano (z1-22), en
el cual nunca existird acoplamiento entre el estator/rotor al considerarse al rotor como un
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conjunto de devanados en cortocircuito. Ademds, las corrientes en este plano seran nulas
puesto que se utilizard un modelo de MIAH de neutros aislados entre s y con conexionado
en estrella.

Las variables del estator y del rotor en las ecuaciones (2.25)-(2.28) se encuentran
referidas a marcos de referencia distintos, como puede apreciarse en la Figura 2.2. Las
variables del estator se encuentran referidas a un marco de referencia estacionario («-3),
no obstante, las variables del rotor se encuentran referidas a un marco de referencia fijado
en el rotor (a/-f3') el cual se encuentra desfasado del plano («-3) por 6, y gira a una
velocidad angular eléctrica w,. Con el fin de representar todas las variables eléctricas
respecto a un mismo marco de referencia (marco de referencia del estator) y simplificar el
modelo, es necesario aplicar una transformacion a las variables del rotor utilizando una

matriz de rotacion [R(6,)] mediante la siguiente ecuacién:

[fr] = [R(6:)] [£7] (2.33)

donde
[fr] = [far, fﬁrv f:crv fyrv lerv szr}T y [fyl’] = [ (;ra fér, g/cra gllr» ;17” f;zr]T-

o4 A

Wy

b 4
«

Figura 2.2 Marco de referencia estacionario (a-3) y (a/-8").



MAQUINAS DE INDUCCION POLIFASICAS 19

La matriz [R(#,)] se define como:

[cos(6,) —sin@,) 0 0 0 0
sin(f,) cos(,) 0 0O O O
0 0 1000
[R(0,)] = (2.34)
0 0 0100
0 0 00 10
0 0 000 1
[R(6,)]7" = [R(6,)]" (2.35)

Al realizar esta transformacidn en el rotor s6lo se veran afectadas sus componentes en
el plano (a-3). Finalmente, las ecuaciones del modelo de la MIAH en dicho plano, con
todas sus variables referenciadas respecto al marco de referencia del estator, se representan

de la siguiente manera:

A as . digs digr
as = Rs s = Rs as Ls Lm 2.36
v Tas + 7 tos + 7 + 7 (2.36)
. dwb’s . diﬂs diﬁr
s = Rs s - Rs s Ls Lm 2.37
vg 18s + ar 18s + ar + ar ( )
Var = 0= Rriar + d?(/;(t”» + wr"pﬁr - Rriar + Lr dfﬁr + Lm% + wr(Lmiﬁs + LT‘ZBT)
(2.38)
Ugr = 0= R'riﬁr + dlsfr — Wrthar = RriB'r + L, d;ir +Lm dfﬁs - wr(Lmias + Lriar)
(2.39)
di)ys . diys
Vgs = Rizs + % = Rgigzs + Lls# (2.40)
. diys ) diys
Vys = Rglys + i‘? = Rgiys + Lis d?:f (2.41)
. di, s . di, s
Vzs = Rslzls + z/:ltl = Rslzls + Lls dtl (242)
. dvp.ys . di,
Vips = Rslzys + TZ;S = Rgizs + Lis Zd;s (2.43)
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Las expresiones para el flujo de estator y de rotor estdn dadas por:

Yas = Lsias + Lintar Vs = Lsigs + Linigr
Var = Lytar + Lintas Vgr = Lyigy + Lipigs
Yas = Lisizs Yys = Listiys

Yays = Lisizs VY2ys = Lislzys

(2.44)

El par electromagnético generado, con las variables en el plano (a-3), se calcula
aplicando las transformaciones descritas en (2.22) y (2.33) a (2.21) obteniéndose la

siguiente ecuacion:

n

T, = §PLm(iariﬁs — igrias) (2.45)

donde el factor (n/2) no aparecera en caso de aplicarse la transformacién invariante en
potencia [33].

2.1.4 Marco de Referencia Dinamico

La transformacion de las variables en el marco de referencia estacionario, presentado en
la seccién anterior, permite reducir de manera significativa las ecuaciones del modelo de
la mdquina, sin embargo, durante condiciones transitorias, poseen un comportamiento
oscilatorio que puede evitarse proyectando nuevamente los vectores en un marco de
referencia dindmico o giratorio (d-¢q). Los cambios de marco de referencia se obtienen
mediante transformaciones matriciales (transformacién de Park) aplicadas al modelo
desacoplado de Clarke. Como el estator y el rotor se encuentran acoplados sélo en el
plano («-f3), las transformaciones a un marco de referencia dindmico sélo afectardn a las
variables eléctricas (tension, corriente y flujo) definidas en el mismo, de la misma forma
que en el caso trifdsico. Ademds sélo las componentes en el plano (a-/3) estdn implicadas
en la produccién del par, por lo que representan una prioridad para fines de control [11].

La transformacion se define de tal forma que el nuevo conjunto de bobinados del estator
y del rotor, giren a la misma velocidad angular, de forma que el movimiento relativo entre
los bobinados del estator y del rotor queda eliminado, obteniéndose un nuevo conjunto de
ecuaciones diferenciales con coeficientes constantes.

Considerando, ya sea en una MI o en una MIAH, que el entrehierro, asf como tambifen
todas las inductancias de los bobinados del estator y del rotor son constantes, la eleccion
de la velocidad de giro del marco de referencia dindmico es arbitraria. Para el desarrollo
de la transformacién rotacional de las variables estatdricas, la velocidad de giro del marco
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de referencia dindmico se denotard como w,, cuya posicion instantdnea respecto al marco
estacionario estd definida por el angulo 6, que a su vez se relaciona con la velocidad de la

siguiente manera:
t
Ou(t) = / wadt (2.46)
0

De manera similar, el rotor también se encuentra girando a una velocidad w, y su
posicion instantdnea respecto al marco de referencia estacionario se encuentra dada por
6, como se aprecia en la Figura 2.3. No obstante, la coordenada del rotor respecto al
marco de referencia (d-q) estd determinada por el dngulo 6, que depende en cada instante
de tiempo de la velocidad relativa entre el marco de referencia dindmico y el rotor. A
esta velocidad relativa se la denomina velocidad de deslizamiento (wqp) y e representa
mediante la siguiente expresion:

t t
0=0,—0,= / (We — wy)dt = / Walipdt 2.47)
0 0

El segundo eje implicado en el marco de referencia dindmico es el eje en cuadratura
o comunmente llamado eje g, el cual es perpendicular al eje directo d. Por lo tanto, la
transformacion de las variables de estator y rotor se expresa de manera general para una
MIAH como:

[fag] = [D] [fas] (2.48)
donde [qu] = [fda fq’ facv fy7 f21a fZ2]T y [faﬁ] = [foca f67 fwa fyv lea fzz]T~

Figura 2.3 Marco de referencia dindmico (d-q).
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La matriz [D] se define como:

cos(0,)
—sin(6,)

0

o O O

SO O O = O O

= o

o O O

- o O O

o O

o O = O O O

o =, O O o ©

o = O O o O

= o o o o o

= o O o O O

(2.49)

(2.50)

donde [D;] es la matriz de transformacién que se aplica para las variables de estator y [D,]

la matriz de transformacion para las variables de rotor. Como se menciono anteriormente,

la transformacidn de rotacién sélo aplica a las ecuaciones en el sub-espacio («-3), mientras

que las ecuaciones en los sub-espacios (z-y) y (z1-22) no varian [32]. Por otra parte, se

puede afirmar que la condicién [D] ! = [D]” se cumple, de manera que la transformacién

inversa puede ser representada por:

[fas] = DI [faq]

2.51)

Luego de la aplicacién de la transformacién propuesta en (2.48)-(2.50), el modelo

matematico resultante se encuentra definido por el siguiente conjunto de ecuaciones de

equilibrio de tensidn:



MAQUINAS DE INDUCCION POLIFASICAS 23

; dpgs _ ; digs dig, . .
Vas = Reigs + 15; - Waqu = Rgigs + L, Zl(; + Ly, "= — wa(Lqus + Lmlqr)

modt
(2.52)
= Rgigs + Lo = Ryigs + Ly%ee 4 [, Zar Lyigs + Ly
Vgs = Lslgs + — 7 + wWathas = slqgs + Ls—g + Lm— +wa( slds + mldr)
(2.53)

Vdr = 0= Rridr + % - wslipd)qr = Rridr + Lrn d;‘zs + Lr% - Wslip(Lmiqs + Lriqr)
(2.54)

. diper . dige digr . )
Vgr = 0= erqr + % + Wslipwdr = erqr + Lm ;;15 + L, ;35 + wslip(Lmzds + Lrld'r’)

(2.55)
Vew = R+ 20 = R, 1, 2 (2.56)
Vys = Rsiys + dzfs = Ryiys + Lis d;‘f (2.57)
Vyys = Rtz s + dq/:;tls =Rt s+ Lis di;tls (2.58)
T (2.59)

Las expresiones que relacionan el flujo de estator y de rotor con las corrientes del
estator y rotor en el marco de referencia dindmico estan dadas por:

’(/]ds = Lsids + Lmid'r qu = Lsiqs + Lmiqr
wdr = Lyigr + Linias wqr = Lriqr + Lmiqs
wfs = Lisiys 'l/)ys = Llsiys

"/}ms = Llsims wzQs = Llsizzs

(2.60)

El modelo en el marco de referencia (d-q) ofrece importantes simplificaciones en
las que se basan las distintas estrategias de control. La eleccion de la velocidad del
marco de referencia dindmico (w,) es arbitraria, sin embargo, tres casos particulares
son de gran interés con los cuales las variables del modelo presentado en (2.52)-(2.59)
pueden ser estudiadas referidas a: un marco de referencia estacionario («-3) en el cual
w, = 0, un marco de referecia fijo en el rotor, para el cual w, = w,, 0 bien, un marco
de referencia de rotacion sincrona en el cual w, = we, siendo w, la velocidad angular
eléctrica sincrénica [33].
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Por otra parte, el par electromagnético generado se define de manera similar al caso
anterior (2.45):

T. = gPLm(idriqs - iqrids) (2.61)

Otras representaciones alternativas del par electromdgnetico son posibles utilizando la
correlacion entre las corrientes del estator/rotor y los flujos magnéticos del estator/rotor,
obteniéndose las siguientes las siguientes expresiones:

n . .

Te = §P(¢ds7/qs - 1/}qslds) (262)
n_ Ly, . .

T, = *Pi(d)drlqs - ¢qr2d5) (263)
2" I,

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

Considerando el caso en que la MIAH es alimentada por una fuente de tension
hexafdsica sinusoidal ideal, las componentes de tensién en el sub-espacio (z-y) serdn
nulas. Sin embargo, cuando la tensién de alimentacién no es sinusoidal, como en los
convertidores electrénicos de potencia, la excitacién de tensién en el sub-espacio (z-y)
produce componentes de corriente en este sub-espacio asociado a pérdidas en la maquina;
estos componentes estan limitados s6lo por un valor bajo de la impedancia equivalente, es

decir, la resistencia del estator y la inductancia de fuga del estator [11,22] .

2.2 Convertidores Electronicos de Potencia

Los convertidores de potencia se encargan de la conversion de energia AC a DC o viceversa
teniendo en cuenta las caracteristicas de tension, corriente y frecuencia. Existen diferentes
topologias de convertidores de potencia de acuerdo a los requerimientos de aplicacién o
de su naturaleza. Segin el niimero de fases que posee puede ser monofésico, trifasico o
multifasico, y de acuerdo con el nimero de niveles de tensién puede ser de dos niveles,
multinivel [34,35]. No obstante, la topologia mas popular tanto en sistemas trifdsicos como
multifasicos sigue siendo la de dos niveles con dos etapas AC/DC-DC/AC. Estas etapas
por lo general consisten en un rectificador no controlado y un inversor de fuente de tensién
(VSI, del inglés voltage source inverter), las cuales se encuentran acopladas eléctricamente
por un bus de corriente continua denominado DC-link. La topologia descrita posee la
capacidad de operar en un amplio rango de frecuencias y mediante un adecuado algoritmo,
generar una salida con valor medio sinusoidal conjuntamente con una pequefa cantidad
de armonicos de bajo orden.
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Figura 2.4 Diagrama esquematico del convertidor hexafasico y de dos niveles.

2.2.1 Modelo Escalar del Inversor Hexafasico

El esquema del convertidor basado en un VSI de 6 ramas y 2 niveles se aprecia en la
Figura 2.4, el cual estd compuesto por 12 interruptores electrénicos de potencia, un par
por cada rama. Para simplificar el modelo, se considera que el DC-link es alimentado
por una fuente de tension V. de corriente continua con un punto medio o, en lugar de un
rectificador no controlado alimentado por una fuente de tension trifdsica. La tension salida
del VSI corresponde al punto medio entre los interruptores de cada rama y se identifican
mediante las letras a, d, b, e, cy f, respectivamente.

Con respecto a la carga conectada a la salida del VSI, se asume, por simplicidad,
que consiste en una carga balanceada en conexidn estrella con predominancia inductiva,
describiendo asi una caracteristica dominante en las mdquinas eléctricas. Las tensiones de
fase sobre los bobinados del estator de la maquina se definen por las variables v,s y vy
siendo x = a,b,c y 1z’ = d,e, f respectivamente. Cabe destacar que cada conjunto
trifdsico posee un neutro distinto donde N esta asociado al conjunto {a,b,c} y N’ al
conjunto {d, e, f}. Por lo tanto, vys = VzN Y Vgrs = VgrN7-

El VSI convierte la tensién del DC-link en una fuente de tensién AC de frecuencia y
magnitud variable de acuerdo al modo de conmutacién (ON/OFF) de los interruptores
electrénicos de potencia. En cada rama del esquema del VSI, s6lo puede ser activado un
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interruptor de potencia a la vez. Estos se controlan con sefiales complementarias para evitar
que ambos interruptores, conduzcan al mismo tiempo y provoquen un cortocircuito en el
DC-link, asi también para evitar que ambos interruptores se apaguen simultineamente
y produzcan tensiones de salida indefinidas. El estado de cada rama (S, y S,/) puede
definirse utilizando la l6gica binaria, (S, € {0, 1} y S,» € {0, 1}); de modo que S, =1
implica que el interruptor superior se encuentra activado y el inferior desactivado, mientras
que el caso opuesto se verifica cuando S, = 0 (interruptor superior desactivado e inferior
activado). Esto permite que se disponga de dos niveles de tensién, (0-Vj.), cuando se hace
referencia al bus negativo del DC-link (m) o bien j:% cuando se hace referencia al punto
medio del DC-link (o). Para su operacidn, la funcién de conmutacién del VSI de 6 ramas
dispone de 26 = 64 estados de conmutacién posibles, caracterizados por un vector de
conmutacién que puede definirse mediante [S,, Sq, Sp, Se, Se, S f]T.

Todas las tensiones de fase de salida del inversor (v, ¥ Vam ) respecto al bus negativo
del DC-link (m) pueden ser definidos basdndose en el estado de conmutacién de sus

ramas, como se indica en las siguientes ecuaciones:

Vem = Vdc S."m ST S {O, 1}, Tr = a,b,c

(2.64)
Vorm = Ve Sars Sy € {07 1}7 = d,@,f

Las tensiones de fase v,.,, y v/, e relacionan con las tensiones de fase sobre carga
VzN Y VzN, definiendo una diferencia de tension entre el bus negativo del DC-link (m) y
el punto comiin del conexionado en estrella de la carga (N y N'), obteniéndose:

Ugm = UzN + UNm (2.65)

Vg'm = UzN’ + UN'm

Teniendo en cuenta que la suma de las fases en cada conjunto trifasico de v,y y
vz N7, €8 igual a cero, dado que, como se menciond anteriormente, se considera una carga
balanceada con conexionado en estrella y en condiciones normales de operacién. Por lo
tanto, al realizar la suma de cada fase de las ecuaciones de tension de salida del inversor

(2.65) se obtiene como resultado la siguiente expresion:

Z VUgm = 0+ 3 Unm
(2.66)

va’m =0+3 UN'm
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Desarrollando (2.66), vn,, ¥ N7, pueden expresarse de la siguiente manera:

1
UNm = g(vam + Vbm + Ucm)
2.67)
UN'm = g(vdm + Vem + vfm)

Reemplazando (2.64) y (2.67) en (2.65), luego despejando v, n ¥ v,/ N7, S€ Obtienen
las tensiones de fase aplicadas a la MIAH a partir de los potenciales impuestos en los

terminales del estator, de modo que:

VN = Uzgm — UNm = Vchr - g(vam + vpm + Ucm)
(2.68)

VUg/N' = Ug'm — UN'm = Vdcsm’ - Vdm + Vem + vfm)

3
La tensién generada por el VSI puede tomar 5 valores distintos comprendidos entre

2Vae Vac
3 3

(2.68) en funcién de los estados de conmutacidn es utilizando matrices [36], obteniéndose

y %Vd“ con pasos de “g=. Otra manera de expresar las tensiones de fase definidos en

asi el modelo matematico del VSI como se indica a continuacion:

(M) = = (2.69)

v | 5,1
VAN’ Sa
Ny g | 270
VeN Se
VeN Se
_’UfN/_ _Sf_
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2.2.2 Modelo Vectorial del Inversor Hexafasico

El analisis del modelo matematico del convertidor de potencia se simplifica utilizando
la matriz de transformacién de Clarke descrita en (2.23) para un VSI de 6 fases. El
vector de dimension 6 que se encuentra definido por las componentes en variables de fase
[VaNs VdN7s UbNs VeN7y UeN, U I N/]T, luego de la transformacion, quedara representado
por el vector que contiene a las componentes bidimensionales de cada sub-espacio y las
homopolares [v,, Vg, Uz, Uy, Vs, v,,]T. Luego de aplicar (2.23) a (2.70), las tensiones
obtenidas se calculan mediante la siguiente ecuacion:

Vo Sa
Up Sd
Vg Sh
= [C] Vac [Miw] (2.71)
’Uy Se
Uz, S.
Vzy Sy

De manera que, en la topologia de la MIAH de neutros aislados, el VSI de 6 fases y dos
niveles provee 2° = 64 vectores de tension (49 vectores distintos activos) que se proyectan
simultdneamente en ambos sub-espacios, (a-f) y (z-y), distribuidos en cuatro coronas de
amplitudes diferentes e identificados utilizando dos niimeros octales [S,SqSs] y [SeScS¢]
respectivamente, correspondientes al cddigo binario del estado de conmutacién de cada
rama como se muestran en la Figura 2.5, mientras que en el sub-espacio (z1-22) posee
s6lo vectores nulos por lo que no influyen en las técnicas de control aplicadas. Ademas,
con dicha topologia de maquina eléctrica multifasica es posible implementar el inversor
de seis fases a partir de dos inversores trifasicos independientes conectados al mismo
DC-Link, con lo cual todos los conceptos y estrategias de control del inversor trifisico

pueden extrapolarse al inversor hexafasico [11].

2.3 Control de Maquinas de Induccion de Velocidad Variable

En las aplicaciones industriales de alto rendimiento, los accionamientos eléctricos ajusta-
bles son muy utilizados. Un accionamiento de velocidad ajustable o variable (ASD, del
inglés adjustable-speed drive), consiste en una maquina eléctrica rotativa y un convertidor
electrénico de potencia cuyo control proporciona caracteristicas importantes tanto en
estado estacionario como transitorio. La mejora del rendimiento del control de estos ac-
cionamientos ha sido el centro de exhaustivas investigaciones durante los tltimos afios [37],
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(@ (b)

Figura 2.5 Representacion de los vectores espaciales de tension y estados de conmutacién en:
(a) el sub-espacio (a-f3) y (b) sub-espacio (z-y) para una MIAH con neutros aislados.

siendo el desarrollo de nuevos métodos de control para accionamientos eléctricos mul-
tifdsicos uno de los tépicos que ha ganado mayor interés. Debe tenerse en cuenta que el
control de una MIAH presenta gran complejidad al tratarse de un sistema no lineal de
alto orden y multivariable, donde algunas de las variables de estado son dificiles de medir,
por lo que han de ser estimadas. As{ tambien, algunos de sus parametros (principalmente
la resistencia del rotor) varfa durante la operacién de la maquina [22]. Un area muy
activa recientemente, enfocada al control de sistemas multivariables de alto orden, es la
aplicacion de técnicas de control no lineal para intentar conseguir controladores de altas
prestaciones, garantizando la estabilidad [14].

Como se menciono anteriormente, el caso particular de las MIAH de neutros aislados,
posee la ventaja de que las técnicas de control originalmente orientadas al control de ac-
cionamientos trifdsicos, pueden extrapolarse al control de este tipo de maquina multifasica.
En los siguientes apartados se presentan los métodos convencionales de control, aplicados
ala MIAH.

2.3.1 Control Escalar

Esta es una de las estrategias de control mas sencillas y menos costosas aplicadas al
accionamiento de las MIAH. Se define como una estrategia de control de velocidad basada
en dos observaciones. La primera consiste en que la velocidad de par caracteristica de
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la maquina es normalmente bastante pronunciada cerca de la velocidad sincrona y por
lo tanto la velocidad eléctrica del rotor se aproxima a la frecuencia eléctrica. Por lo
tanto, controlando la frecuencia se puede controlar de forma aproximada la velocidad. La
segunda observacion se basa en la ecuacién que representa la tensién de fase a que puede
ser expresada como:

Was
dt

Vas = Rslas + (272)

En condiciones de régimen permanente a velocidades intermedias y altas, el término de
flujo magnético domina al término resistivo en (2.72), razén por la cual, la magnitud de
la tensidn aplicada estd relacionada a la magnitud del flujo magnético del estator (A;) de
esta forma:

‘/5 = We Ns (273)

donde se sugiere que para mantener el enlace de flujo constante, de forma a evitar la
saturacion, la magnitud de la tensién de estator (V) debe ser proporcional a la frecuencia
(we =27 fe).

Una posible implementacién del control escalar (v/ f) aplicado al control de una MIAH
se puede apreciar en la Figura 2.6. La entrada del sistema es denominada w, y se lo
conecta a un saturador para reducir los transitorios limitando la tasa de cambio de wy},,. La
salida del saturador es multiplicada por P, donde P es el nimero de pares de polos, para
obtener la velocidad eléctrica w;: cuya unidad de medida se expresa en rad/s. Luego, w

es multiplicado por el factor de cambio v/ f denominado V},/wy, donde V;, es la tasa de

Escalar v/f VSI

Sa » Vas
Vds e
0 _(> Sp > _| Ubs >
W, We = wr[™ Vi Vgs abedef Se > Ves
—>{ Saturador |» P > L V2 > > PWM |g v
b dqar 4y ds
A s, Ves
-, A He
0 N Ufs
0 Vys 0.
Lsf J
Reset MIAH

Figura 2.6 Diagrama en bloques del control escalar v/ f aplicado al control de la MIAH.
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cambio de tension y wy, es la tasa de cambio de frecuencia en rad/s con el fin de formar una
referencia de tension linea-neutro con valor cuadratico medio (RMS, del inglés Root Mean
Square) denominado V. La tensién V es multiplicada por /2 para obtener la referencia
de tension en el eje ¢ denominado vg,. La tension de referencia en el eje d es puesto a
cero. Por otra parte, la velocidad eléctrica w es integrada para obtener la posicion del
marco de referencia sincrono .. La integracién que determina 6, es reiniciada de forma
periddica al llegar a un valor multiplo de 27 para mantener limitado a §.. Finalmente,
los valores de los ejes d y ¢ se utilizan junto a alguna técnica de modulacién, siendo la
mads frecuentemente utilizada la denominada modulacién por ancho de pulsos (PWM, del
inglés pulse width modulation) para obtener una salida deseada en el VSI [33].

La ventaja de este control es que se trata de un control en lazo abierto, y la velocidad
puede ser controlada (al menos por un grado de control) sin realimentacién. La principal
desventaja en su aplicacién es que al ser de tipo lazo abierto, existird un error entre la
referencia y la salida, particularmente de forma mads notoria a bajas velocidades [33]. En
consecuencia esta estrategia proporciona un funcionamiento satisfactorio sélo cuando
la maquina opera en condiciones nominales, sin grandes requerimientos en cuando a
precision en la velocidad, el par y la rapidez de la respuesta dindmica.

Cuando se precisa del funcionamiento de la maquina en aplicaciones de altas presta-
ciones es necesario utilizar un control de velocidad en lazo cerrado. No obstante, el par de
la maquina depende tanto del flujo del entrehierro como de la velocidad de giro del rotor,
siendo la relacion del par con ambas fuertemente no lineal, lo que dificulta el disefio del
controlador. Como solucién a este problema se han propuesto otras estrategias de control

las cuales se exponen acontinuacion.

2.3.2 Control Vectorial

El control vectorial da lugar a la aparicién de una analogia entre la maquina de AC y
la maquina de DC con excitacién independiente, posibilitando un control independiente
(desacoplado) del par y el flujo de la maquina.

El principio de funcionamiento del FOC, se basa en una tranformacién adecuada de
las variables controladas al marco de referencia dindmico (d-¢) donde el eje d se alinea
con uno de los componentes del flujo de la miquina, pudiendo ser: el flujo del rotor
(RFOC, del inglés rotor flux oriented control), el flujo del estator (SFOC, del inglés stator
flux oriented control) o el flujo en el entrehierro (magnetizing flux oriented control) [38]
para lograr el desacoplamiento, y que segtin el método de aplicacién puede ser directo o
indirecto. Los esquemas FOC mds frecuentemente utilizados en la industria son el control

orientado al campo del rotor indirecto (IRFOC, del inglés indirect rotor-flux-oriented
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control) y el control orientado al flujo del rotor directo (DRFOC, del inglés direct rotor-
flux-oriented control) [33]. La aplicacion del esquema de control RFOC a una MIAH se
realiza utilizando el modelo matematico descrito en (2.52)-(2.61) referido al marco de

referencia sincrono [33], el cual se caracteriza por las siguientes expresiones:

0, = 0, (2.74)
Wy = W, (2.75)
d
== 2.
we = = be (2.76)

La condicién necesaria para este control, se consigue alineando el eje d del sistema
de referencia sincrono con el vector del flujo rotérico v,.. Por lo tanto, se cumplen las

siguientes expresiones:

Yar = Pr = Lyigr + Linias 2.77)

qu‘ =0= Lriqr + Lmiqs (278)
d

dt wq ( )

Las ecuaciones de las tensiones del rotor (2.54)-(2.55) en este marco de referencia se

describen mediante el siguiente conjunto de ecuaciones:

At
0= Rriar + 5 ity (280
iy
0= Rrigr + 5 4wyt @81)

donde las componentes de corriente del rotor en los ejes (d-¢) pueden ser expresados en
funcion del flujo del rotor, despejandolas de (2.77)-(2.78), de la siguiente manera:

tdr = (QZ)T_L#MS) (2.82)
gy = — (LL”‘) igs (2.83)

Reemplazando (2.82) en (2.80) y (2.83) en (2.81), teniendo en cuenta las condiciones
(2.77)-(2.79) se obtiene el modelo del control RFOC:
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dipr ,
Ur + Tri = Lnids (2.84)
dt
wslip’(/)rTT = Lmiqs (2.85)
donde 7. = % representa la constante de tiempo del rotor.

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

n L, .
Te = §P <Lr> wT’ZqS (286)

Mediante (2.86) se demuestra que el par electromagético puede controlarse modificando
la corriente de referencia del estator 7,5 y manteniendo constante el flujo del rotor 1,
por debajo del sincronismo. Por otra parte, analizando (2.84) se puede afirmar que el
valor del flujo del rotor se determina inicamente mediante la corriente del estator 745, la
cual convencionalmente es establecida a su valor nominal (referencia de flujo constante
e igual al maximo posible por debajo de la velocidad de sincronismo de la maquina).
En cambio, la corriente 4,4, es controlada independientemente y es la encargada de la
produccién del par. Cabe mencionar que las corrientes 7., € 745 son corrientes DC en
estado estacionario, lo que facilita su regulacién. Reescribiendo nuevamente (2.86) en

funcién del deslizamiento, despejando 74, de (2.85), se obtiene la siguiente ecuacién:

n 2
Te = §P (;é:) wsnp (287)

Para el control RFOC es necesario determinar el dngulo del flujo del rotor, y de acuerdo
a la forma de determinar dicho dngulo, la estrategia RFOC puede clasificarse en dos: el
DRFOC y el IRFOC.

En el caso del DRFOC es necesario el conocimiento de la posiciéon y magnitud del
flujo del rotor, que puede ser medida en forma directa mediante sensores de efecto Hall
montados en el entrehierro de la maquina o estimada a partir de las tensiones y corrientes
del estator a costa de un aumento en la carga computacional del sistema de control,
mientras que el IRFOC utiliza la medida de la velocidad del rotor para obtener la posicién
angular (6,) y junto con una estimacién del dngulo de deslizamiento (6), conocer el
dngulo necesario que garantice el desacople entre la componente de corriente de estator
que regula el flujo y el par, esto hace que el esquema IRFOC dependa de los parametros
del modelo de la mdquina, temperatura, etc. Mediante (2.77)-(2.79) y (2.85) se obtienen
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las siguientes expresiones:

% -k
* LquS _ 1 lgs

Wlip = PR (2.88)
Ter e,

0, = / wedt = / (wr + Wi )dt = 6, + / wipdt (2.89)

Tanto el DRFOC como el IRFOC comparten el mismo principio de funcionamiento,
sin embargo, el empleo del IRFOC es mas popular que el DRFOC puesto que presenta una
mayor sencillez y requiere un menor nimero de sensores considerando que estos necesitan
de ciertas modificaciones en la maquina para su montaje que reducirian la robustez del
sistema [33].

En la Figura 2.7 muestra el esquema general de control RFOC para una MIAH, con-
siderado ambos enfoques. El esquema de control tiene practicamente la misma estructura
en cascada que se utiliza en el accionamiento de una MI trifésica, el cual se basa en dos
bucles de control externos encargados de la regulacion de la velocidad mecénica w,,, y del

flujo del rotor 1),., asi como de una serie de bucles internos de control de corriente cuyo
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Figura 2.7 Diagrama en bloques del control vectorial para una MIAH.
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nimero es funcién del nimero de fases de la maquina a controlar. Luego de aplicar la
matriz de transformacion de Clarke y Park para obtener los sub-espacios desacoplados, en
los bucles de control tipicamente se utilizan reguladores PI, los cuales proporcionan al
sistema cierta robustez ante la principal desventaja de este método de control: la necesidad
de conocer los pardmetros de la maquina para conseguir una correcta orientaciéon. Con esta
configuracion, el regulador de velocidad establece la referencia de corriente ¢,, mientras
que la referencia de corriente 745 se establece como constante a su valor nominal, como se
menciono anteriormente. Las salidas de los controladores de corriente proporcionan los
valores de las tensiones de referencia en el marco de referencia (d-q) que deben aplicarse
a la maquina para seguir las referencias de corriente. En este proceso, los términos de
compensacion, e4 y €4, se suman teniendo en cuenta el acoplamiento en las ecuaciones de
tension del estator en el plano (d-q), de manera a disminuir el efecto de dicho acoplamiento
cruzado [33,39]. Dichos términos son altamente dependientes de los pardmetros de la
maquina.

La diferencia con el caso trifdsico es la incorporacion de reguladores PI adicionales
para las corrientes del plano (z-y). Cabe mencionar que, estas corrientes pueden ser
tedricamente puestas a cero en las maquinas de bobinados distribuido, imponiendo ten-
siones de estator con valor cero en las componentes (z-y), sin embargo, en la realidad los
devanados del estator presentan cierto nivel asimetria y el VSI tiene un tiempo muerto que
induce tensiones en dicho plano [10,40]. En consecuencia, es necesario regular las corri-
entes (z-y) para que sean cero. Una vez que las referencias de tensién son proveidas por los
reguladores PI en los planos (d-q) y (z-y), se transforman usando la transformada inversa
de Park y Clarke para ser expresados en variables de fase. Luego, dichas tensiones son
moduladas con algin tipo de estrategia PWM, ya sea empleado portadora (CBPWM, del
inglés carrier-based pulse width modulation) o modelos vectoriales (SVPWM, del inglés
space vector pulse width modulation) [41,42], proporcionando un patrén de conmutacién
para ser enviado al VSL.

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

En este Trabajo Final de Maestria se hard uso del enfoque IRFOC utilizando contro-
ladores PI y técnicas de control MPC para el control interno de corriente junto con el bucle
externo de velocidad con control PI.
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2.3.3 Control Directo de Par

El DTC es otra técnica de control bien establecida en las maquinas trifasicas [47]. Se ha
propuesto su extension a diferentes topologias de accionamientos multifdsicos como se
menciona en [1, 11] y actualmente compite con el FOC debido a las sus caracteristicas
ventajosas entre ellas las robustez frente a la variacion de pardmetros de la méquina y sus
rapidas respuestas de flujo y par [48].

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

En este caso, el regulador de velocidad PI proporciona la referencia de par (7)),
mientras que la referencia de flujo (¢/¥) se fija de nuevo constante o se regula en funcién
de la velocidad de la maquina. Utilizando la salida de los bloques de histéresis y una
estimacién de la posicidn del flujo, se selecciona el vector de conmutacién adecuado
que se aplicard mediante una tabla de consulta predefinida que tiene en cuenta todos los
posibles estados VSI. El vector de conmutacién seleccionado se envia directamente al VSI
sin la intervencién de una etapa PWM.

El esquema descrito del DTC se muestra en la Figura 2.8. Puede notarse que la
estructura de control es mds simple que en el esquema FOC, debido a que la transformacién
de Park ya no es necesaria, y el nimero de variables controladas se reduce a dos, lo
que tedricamente disminuye el costo de los cdlculos. Sin embargo, presenta importantes
desventajas, como una mayor ondulacién del par y una frecuencia de conmutacion variable,
que depende del punto de funcionamiento y del ancho de banda de los controladores de
histéresis [49]. Si esta dltima es demasiado estrecha, la frecuencia de conmutacion sera
alta y las pérdidas relacionadas con el VSI se incrementaran, sin embargo, se reducen al
minimo el error y el rizado de par y de flujo. Por otro lado, si la banda de histéresis es
ancha, las pérdidas debidas a la frecuencia de conmutacién se reduciran, pero el error y
el rizado de par y flujo aumentard. Ademads, el rendimiento del control depende en gran
medida de la topologia del accionamiento [50]. Para reducir estas desventajas, se han
propuesto en la bibliografia algunas modificaciones en la estructura del DTC, como la
inclusion de estrategias PWM que conduce a una frecuencia de conmutacién constante y
reduce el contenido de arménicos, en particular en el plano (z-y) [51-53].

Cabe resaltar que la extension del DTC a los accionamientos multifasicos no puede
regular completamente las corrientes (z-y) con la estructura bdsica de control presentada
anteriormente, ya que sélo se controlan dos variables (flujo y par) por lo cual carece de

flexibilidad al intentar agregar otros criterios de control. Como ocurre en el esquema
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Figura 2.8 Diagrama en bloques del control directo de par para una MIAH.

FOC, estas corrientes deben ser reguladas a cero ya que s6lo estdn relacionadas con los
componentes armoénicos y las pérdidas. Una solucién recursiva que se ha encontrado en
la literatura es la definicién de tablas de bisqueda més elaboradas, con el fin de reducir
los arménicos de bajo orden y aumentar la eficiencia [54], a costa de un aumento en la
complejidad de la estructura de control. Otra solucién adoptada recientemente es el uso
de vectores de tension virtuales para anular las tensiones y mitigar las corrientes en el
plano (z-y), manteniendo el esquema de control original [13]. Ademds, recientemente se
ha abordado la capacidad de tolerancia a las fallas del DTC, comparandolo con el FOC

convencional [55].

2.3.4 Control Predictivo

El control predictivo representa una alternativa prometedora a los métodos clésicos de
FOC y DTC, particularmente en el campo de los accionamientos multifasicos. La carac-
teristica principal de este control es el uso del modelo del sistema para la prediccion del
comportamiento futuro de las variables controladas. Estas predicciones son utilizadas por
el controlador para seleccionar la accién de control 6ptima que se aplicard, de acuerdo
con un criterio de optimizacién predefinido, de manera que existe una amplia variedad
de esquemas tales como: el control predictivo basado en histéresis cuyo criterio de op-
timizacion consiste en mantener la variable controlada dentro de los limites de un drea
de histéresis, mientras que en el control predictivo basado en la trayectoria, las variables
se ven obligadas a seguir una trayectoria predefinida, en el control deatbeat la actuacion
6ptima es la que hace que el error sea igual a cero en el siguiente instante de muestreo.
En el control predictivo basado en modelo (MPC, del inglés model predictive control) se
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utiliza un criterio mas flexible expresado como una funcién de costo a minimizar [56].
La Figura 2.9 muestra la clasificacion de los distintos esquemas de control predictivo
utilizados en el control de convertidores electrénicos de potencia.

El MPC se destaca entre las demds por la simplicidad conceptual y la flexibilidad en
la definicién de los objetivos de control mediante una funcién de costo. En comparacion
con el FOC, permite reducir la complejidad del controlador proporcionando una rapida
respuesta dindmica. Asi también, su flexibilidad lo convierte en una alternativa al DTC en
el area de control del accionamiento multifasico, ya que su principal desventaja es que
puede gestionar el control de sélo dos variables en su forma mds convencional.

Existen diferentes formas de definir la funciéon de costo en el MPC dependiendo
del criterio de control (errores de corriente, flujo o par, frecuencia de conmutacion,
etc) [19,46]. Entre las mds utilizadas esta la definicion de la funcién de costo como el error
cuadratico entre la prediccién de la variable controlada y su referencia. Esta estructura
tiene numerosas ventajas entre ellas la de presentar conceptos de manera facil de entender,
puede ser aplicado a una gran variedad de sistemas incluso aquellas que son multivariables,
los tiempos muertos pueden ser compensados, la inclusién de fenémenos no lineales al
sistema es sencilla, el controlador resultante es facil de implementar [19].

Sin embargo, la implementacién del MPC presenta un alto costo computacional, re-
querido para resolver el problema de optimizacién de todas las acciones de control
consideradas, el cual aumenta cuando el nimero de fases crece, ademds su desempefio
posee gran dependencia con el modelo utilizado pues exige un conocimiento preciso de
todos los pardmetros que se emplean para modelar el sistema. En caso de que dichos
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parametros varien en el tiempo, alguna adaptacion o algoritmo de estimacion debe ser
considerada [19].

El reciente desarrollo de microprocesadores més rapidos y potentes ha hecho posible
la implementacién del MPC en los convertidores de potencia y en los accionamientos
eléctricos, dando lugar a numerosos enfoques de control, siendo bastante dificil establecer
una clasificacién general para todas las técnicas que contempla el MPC. Convencional-
mente, se dividen en dos amplias categorias: el control predictivo de estado continuo
(CCS-MPC, del inglés continuous control set) y el control predictivo de estados finitos
(FCS-MPC, del inglés finite control set) [46,56]. Las principales diferencias entre ellos
estdn relacionadas al tipo de modelo matemaético utilizado para las predicciones y la forma
en que las acciones de control se aplican al sistema.

En el método FCS-MPC, se utiliza un modelo discreto del sistema para calcular
las predicciones y una funcién de costo predefinida determina los objetivos de control.
Teniendo en cuenta que el convertidor de potencia que alimenta la maquina presenta
una naturaleza finita, es decir, que posee un nimero limitado de posibles estados de
conmutacion, el FCS-MPC aprovecha esta situacién, aplicando un proceso iterativo que
evalda en tiempo real cada estado de conmutacidn posible con el fin de seleccionar el estado
de conmutacién 6ptimo que minimice la funcién de costo (problema de optimizacién) [46].
El estado de conmutacién seleccionado se aplica entonces directamente sin ningtin tipo
de modulador. Por otra parte, el CCS-MPC utiliza un modelo linearizado o medio del
sistema para proporcionar referencias continuas de tensién de acuerdo al objetivo de
control. Posteriormente, las tensiones continuas son modulados, convencionalmente por
una etapa PWM, proporcionando el patrén de conmutacién que se aplicard al convertidor de
potencia [49]. Las caracteristicas presentadas exponen importantes ventajas y desventajas
de ambos enfoques. La inclusién de un modulador en el CCS-MPC elimina la optimizacién
en tiempo real y fija la frecuencia de conmutacién a un valor constante, en contraste con el
FCS-MPC en el que la frecuencia de conmutacion es variable. Sin embargo, el CCS-MPC
ofrece un esquema de control menos flexible y mas complejo que el FCS-MPC, como
resultado de no tener en cuenta la naturaleza discreta del convertidor de potencia. Por esa
razén, la mayor parte de la actividad de investigacién en relacién con el control MPC de
los convertidores multifdsicos se centra en la técnica FCS-MPC [57]. Las topologias de
maquinas mds estudiadas en combinacién con el FCS-MPC son las de cinco y seis fases,
tanto de induccién como de imanes permanentes [58—61]. No obstante, la extension de este
esquema a un mayor nimero de fases sigue siendo dificil debido al aumento exponencial
del costo computacional que implica.

Asi también, la aplicacién tipicamente utilizada para accionamientos multifésicos,

independientemente de la estructura de control predictivo, es su combinacién con la
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técnica FOC. De esta manera, se mantiene el bucle externo de control de velocidad
mientras se sustituye los reguladores internos de corriente por un control de corriente
MPC, al cual se le denomina normalmente control predictivo de corriente (PCC, del inglés
predictive current control) [60,61]. Como alternativa a la regulacion de corriente, es
posible cambiar el esquema MPC con el fin de controlar el flujo y el par manteniendo el
bucle de control externo de velocidad, por lo que recibe el nombre de control predictivo de
par (PTC, del inglés predictive torque control) y representa un gran competidor del DTC
al proporcionar cierta flexibilidad [62].

Ademais del alto costo computacional, la aplicacién de la técnica MPC a las unidades
multifdsicas presenta otros inconvenientes importantes, los cuales estan siendo abordados
en los ultimos tiempos. Una de ellas es la frecuencia de conmutacion variable ocasionada
por la naturaleza del control predictivo el cual produce un grupo de arménicos propagado
en el espectro de frecuencia, deteriorando el rendimiento del sistema en términos de
calidad de energia [19]. Algunos de esos trabajos proponen nuevos esquemas de FCS-
MPC considerando distintos tipos de modulaciones como PWM, modulacién por espacio
vectorial y aplicacion de varios vectores por algiin patrén de seleccién [57, 63].

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

El modelo del sistema, comtinmente llamado modelo predictivo, se utiliza para predecir
el futuro comportamiento de las corrientes (/’L\S) para un cierto horizonte de prediccion.
Estas predicciones se calculan para todos los posibles vectores de conmutacién (49 para
el caso del accionamiento hexafasico, eliminando los redundantes) utilizando los valores
medidos de las corrientes del estator (i4) y la velocidad mecdnica del rotor (w,y, ).

Como obijetivo principal, el controlador trata de obtener el esfuerzo de control necesario
para lograr que la variable de prediccion /{s[k—i-l] obtenida del modelo del MPC se acerque al

valor de referencia i:[ mediante una funcién de costo (g) que representa los objetivos

k+1]
de control. La minimizacién de la funcidén de costo determina, en cada instante de
muestreo, el vector de conmutacion éptimo S,,,: que debe ser aplicado al VSI durante
todo el periodo de muestreo. Lo mencionado anteriormente denota que el control MPC es

una estrategia de control no lineal.
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Figura 2.10  Esquema general del IRFOC con bucle interno de control de corriente basado en el
FCS-MPC aplicado al control del convertidor de potencia hexafésico.

Modelo de prediccion

El modelo predictivo se obtiene de la combinacién de las ecuaciones eléctricas de la MIAH
expresadas en el marco de referencia estacionario (a-3) (2.36)-(2.39), y la ecuacién de la
VSI (2.71). El resultado se representa primeramente como variables de estado y de salida

del sistema en tiempo continuo, de la siguiente manera:

E@@:AX(t)JrBU(lt)
dt (2.90)
Y(t) = C X(t)

donde X(t) es el vector columna de las variables de estado y estd compuesto por
las corrientes del estator y del rotor en el marco de referencia estacionario, siendo
X(t) - [x17 €2, T3, T4, Ts, 1’6} = [Zasy 185y txsy tysy tar, ZB’I‘]

es el vector columna de entrada del sistema y corresponde a las tensiones aplicadas al

, mientras que U(¢)

estator de modo que U(t) = [u1, ua, usz, u4]’ = [vas, Vgs, Uzs, vys]T. Las variables
controladas son las corrientes del estator por lo que Y (¢) = [ias, i8s, iws, in]T. Las
matrices A, B y C definen la dindmica del sistema, que para el conjunto de variables de
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estado seleccionadas pueden ser representadas en forma matricial como:

—Rgco L, wrcq 0 0 R,cy
— L, w,cy —Rgco 0 0 —L,wycy
0 0 —Rgc3 0 0
A fr—
0 0 0 —Rgcs 0
Rscy —L,w,cs 0 0 —R,c5
Lwcs Rgcy 0 0 Lywycs

0 0 0 c3

o o o o o o
o o o o o o

0 —c4 0 O
1 0 0 O
01 0 0
C =
0 0 0 O
0 0 0 O
donde sus constantes se definen como:
Cc1 = Ler — L?”/’ Co = Icl; s Cc3 = Llls R Cy = %

L,yw,cy
R,cy
0
0

2.91)

—L,wcs

—R,«C5

(2.92)

(2.93)

L

C5:a

por lo tanto las matrices A y B dependen de los parametros de la maquina eléctrica y del

valor actual de la velocidad del rotor [61].
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Las ecuaciones de las variables de estados obtenidas pueden ser representadas de la
siguiente manera:

d

% = —Rscow1 + ¢4 (Lpwrxa + Rpxs + Lyw,ws) + cous
dl‘g

E = —R,cor9 + 4 (—meracl — Lyw,x5 + RTIE(;) + cous
d

% = — R c373 + c3us

) (2.94)
% = —Rsc3x4 + C3uy

dl’5

- = Rycqxy + ¢5 (—Lypwrxe — Ryxs — Lyw,xg) — cauy
d[L‘G

o Rscazs + ¢5 (Lwr1 + Lywrxs — Rptg) — caia

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

A continuacién, el modelo matematico presentado en (2.90) y (2.94), que varia con el
tiempo, se discretiza utilizando un método de discretizacién adecuado, para adaptarlo a la
naturaleza discreta del controlador. Esto puede llevarse a cabo sustituyendo la derivada
por una aproximacion, siendo la més simple el cociente de incrementos, dando lugar al
denominado método de Euler hacia delante. Dicho método sigue siendo frecuentemente
utilizado para discretizar los sistemas continuos debido a su simplicidad [28,49]. En
consecuencia, la expresion general del modelo de prediccion en tiempo discreto es la

siguiente:
Ad, B d

N —_—— —~ =
X1 = T+ AT) X+ BT, Uy (2.95)

?[k+1] =C ﬁ[kﬂ]

donde T’ es el tiempo de muestreo utilizado en el proceso de discretizacion, [k] representa
a la muestra actual y }A([kﬂ] corresponde a la prediccion de la futura muestra. Se considera
que el estado X ;) no depende del valor actual de la entrada Uy, lo que equivaldria a una
reaccion instantdnea respecto a la sefial de control [22].

En (2.94) que corresponde a la representacion en espacio de estado de la MIAH, sélo
las corrientes de estator, tensiones y la velocidad mecénica del rotor son medibles. Sin
embargo, las corrientes de rotor no pueden ser medidas directamente, por lo cual deben ser
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estimadas utilizando algina técnica de estimacién de las corrientes de rotor, estas técnicas
son aplicadas en [14,43, 64].

Funcidn de costo

La funcidén de costo, como se menciond anteriormente, contempla todos los aspectos que
serdn optimizados. En el PCC lo mas importante es el error del seguimiento de corriente
en el estator para el siguiente instante de muestreo.

Mediante (2.95), los valores futuros de las corrientes estatdricas en el instante [k + 1]
se calculan utilizando los valores medidos en el instante [k] para cada posible vector de
conmutacion. Luego, se selecciona y aplica el vector de conmutacién que minimiza el
objetivo de control, idealmente en el instante [k]. Sin embargo, el tiempo necesario para
la medicidn, el calculo de las predicciones y la seleccion de la accién de control 6ptima
puede implicar una cantidad apreciable de tiempo, el cual suele ser comparable con al
periodo de muestreo (7). Esto provoca un importante retraso entre el instante en que
se hacen las mediciones y se usan para las predicciones, y el instante en que se ejecuta
la siguiente accién de control. Como consecuencia, la accién de control seleccionada
no se aplica en el momento correcto produciendo un mal seguimiento de las referencias
[49,61,65]. Sin embargo, puede corregirse utilizando diferentes métodos, siendo el més
comun y simple considerar el segundo horizonte de prediccidn, que consiste en calcular
las predicciones para [k + 2] y aplicar el vector de conmutacién seleccionado en [k + 1].
Teniendo esto en cuenta, el modelo de prediccién se itera dos veces y la funcién de costo
seleccionada es definida para el instante [k + 2] de la siguiente manera:

Jlk+2) = €iaslk+2] + €ipsir2] + Koy (Cinsfe+2) T €iysikt2])

€ias[k+2] =|| i:;s[kJrQ] _gaS[kH] ”2
Cipsior) =l Thapnaz) — ipsiera) 12 (2.96)
Cizs[k+2] =|| i:s[k+2] _?xs[k+2] H2
€iys[k+2] =|| iZs[k+2} _ZyS[kH] ”2

donde g[1,.o) es la funcién de costo para el segundo horizonte y esta constituido por el error
cuadrético entre las referencias de la corriente del estator y sus predicciones en los planos
(a-f) y (z-y), mientras que K, representa el factor de peso o factor de ponderacién que
permite poner mayor o menor énfasis en el seguimiento de las corrientes del plano (z-y)
con el fin de reducir de las pérdidas en la maquina. Otras funciones de costo pueden ser

definidas para optimizar el rendimiento del sistema, incluir varias restricciones de control,
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minimizar el contenido arménico o las pérdidas de conmutacién del VSI en las maquinas

de induccién multifasicas como se menciona en [28, 66, 67].

2.4 Resumen

En este capitulo se ha realizado una descripcién del estado del arte del control aplicado a
las méaquinas eléctricas de induccién haciendo énfasis en las de tres y seis fases debido a
sus similitudes. Para ello, se ha analizado el modelo matematico de la MIAH, ademas del
modelo del VSI de dos niveles a controlar. Asi también se describieron las estrategias de
control frecuentemente aplicadas a la MIAH, centrandose en el IRFOC y FCS-MPC.

En el siguiente capitulo se presentaran las distintas técnicas sensorless existentes,
aplicadas a la MI trifasica y con posibilidad de ser extrapoladas a la MIAH.






CAPITULO 3

TECNICAS SENSORLESS

3.1 Generalidades

En cualquier método de control de velocidad es esencial la medida de la velocidad de giro
de la maquina para obtener altas prestaciones. Dicha medicion, generalmente se realiza
utilizando un tacémetro. No obstante, la posicion del rotor puede ser medida mediante
un codificador electromecdnico de eje conocido como encoder, del cual se puede estimar
la velocidad (derivando). Sin embargo, la precisién de la medida estara limitada por la
resolucién del transductor de posicidn y el periodo de muestreo.

En los tdltimos anos se ha hecho un gran esfuerzo en la estimacién de la velocidad
mecénica de giro aplicada a las MI con el fin de eliminar la necesidad de incluir dichos
sensores. El término sensorless engloba a los controladores de motores que evitan la
presencia de alguno de los sensores necesarios para su implementacion [20]. Al prescindir
de un sensor electromecénico para la medida de la velocidad es posible obtener ciertas

ventajas tales como:

Trabajo Final de Maestria. 47
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» La disminucién del costo, debido al precio del sensor y a la necesidad de contar con
acoplamientos en el eje del motor para la inclusion del sensor.

= Incremento de la fiabilidad en ambientes industriales al contar con menor sensibilidad
al ruido eléctrico.

= Incremento en la robustez mecanica.
= Disminucion en los costos de mantenimiento.

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

3.2 Clasificacion de Técnicas Sensorless

En la Figura 3.1 se presenta una clasificacion del denominado control sensorless desde
el punto de vista de la variable cuyo sensor se omite [68], haciendo primeramente una

clasificacién en dos grandes grupos:

= Controladores con estimacién de flujo y/o el par. Estos se subdividen en dos tipos de
controladores:

— Control vectorial directo con estimacién del flujo.
— Control directo de par con estimacién del flujo del estator y el par.
= Controladores con estimacién de la velocidad. En funcién del modelo de la maquina
utilizado para la estimacion de la velocidad se subdividen en:
— Estimadores basados en el modelo estético del motor.
— Estimadores basados en las ecuaciones de estado. A este grupo pertenecen:

* Estimadores de bucle abierto.

+ Estimadores basados en el modelo de referencia adaptativo.

+ Estimadores basados en el observador de orden completo tipo Luenberger.
* Estimadores basados en el filtro de Kalman extendido.

* Estimadores basados en observadores en modo deslizante.

— Estimadores de velocidad basados en propiedades no lineales de la mdquina.

— Estimadores basados en inteligencia artificial.

En este trabajo se hara énfasis en los controladores con estimacién de la velocidad
basados en ecuaciones de estado de la maquina, los cuales se describirdn en el siguiente
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Estimador en
bucle abierto

Modelo estético I

|| Modelo de referencia

adaptativo

Ecuaciones de
estado

Estimador de
Luenberger

Observador en
modo deslizante

Saturacién
magnética

Propiedades
no lineales

Ranurado del rotor

Inteligencia
artificial

Variaciones de
pardmetros

Filtro de Kalman I

Clasificacion de controladores sensorless.

apartado. Las estrategias basadas en el modelo de la maquina obtienen informacién de la

velocidad utilizando principalmente las tensiones y corrientes medidas en sus terminales.

El rendimiento de este tipo de técnicas depende en gran medida de la precision de los

pardmetros usados para el mismo.

3.21

Estimacion Mediante Ecuaciones de Estado en Bucle Abierto

Se basa en la estimacion apropiada de la velocidad de deslizamiento wyj;ip, utilizando las

ecuaciones de la maquina y haciendo uso de la medicion de las corrientes y tensiones del

estator, ademas de la ecuacidn (2.85) [69,70]. De manera que:

Wslip = We

— Wy =

lgs

 Trlim]

3.1
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donde |
lim| = Lr 3.2)
igs = —las sin(p,) + igs cos(py) (3.3)
siendo:
: /(b I /(/)a'r
sin(p,) = |1f| , cos(pr) = ] (3.4)

Por lo tanto, la ecuacién de la velocidad de deslizamiento, usando los flujos del rotor y
las corrientes del estator en el marco de referencia («-3) puede ser reescrita de la siguiente
manera:

Ly,

W (_wﬁ’r'ias + ¢a7255) (35)

Wslip =

La velocidad del vector espacial del flujo del rotor con respecto estator se obtiene

—1 wﬁr N dwﬁr B dwar
(%)] |¢,|2 <¢w Yar o ) (3.6)

Finalmente la expresion para obtener la velocidad del rotor se define como:

mediante:

dp, d

WeTTar T dt {tan

Wy = We — Wslip 3.7

Wy =

dvg, dar L, . .
(wozr ’(/}B QZ} Br 1/1 ) - (_wﬂrlas +warzﬁs) (38)

|1//7"|2 Tr |1/}7"‘2

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

L, .

war = E(d]as - Uleas) 3.9)
L, .

Ypr = I (¢/J’s - ULS’BS) (3.10)

Asi también los flujos del estator se pueden estimar usando las tensiones y corrientes
del estator en el marco de referencia (a-3) como sigue:

was = /(Uas - Rsias) dt (3.11)

Pps = / (vps — Rsigs) dt (3.12)
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Teniendo en cuenta (3.9)-(3.12) y reemplazando en (3.8) se obtiene una expresion para
la estimacion de la velocidad del rotor bastante sencilla. Sin embargo, estos estimadores
tienen ciertas limitaciones, especialmente a bajas velocidades debido a que el valor del
flujo disminuye, asi como también de las corrientes y las tensiones haciendo mas dificil su
medicién, derivando en la reduccién de la precision del estimador de flujo. Otro aspecto
importante a considerar es el ruido que puede ser afiadido a la estimacién utilizando
esta técnica, como consecuencia de ligeros desfases en las sefiales medidas produciendo

grandes picos de velocidad.

3.2.2 Estimadores Basados en Técnicas MRAS

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

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

La variable de salida suele ser el flujo del rotor y como mecanismo de adaptacién se
hace uso de un controlador PI [21,68,71]. Esta técnica presenta menor dependencia a los
pardmetros y pueden estimar velocidades cercanas a cero dependiendo fundamentalmente
de que las medidas de las corrientes y tensiones sean poco ruidosas sin embargo su

estructura es compleja con alto costo computacional.

3.2.3 Estimadores Basados en Observadores de Estados

En general un observador se define como un sistema dindmico cuyas variables de estado
son estimaciones de un sistema real [68]. En funcién del tipo de representacion usada
para describir el sistema real a observar, los observadores pueden ser deterministas o
estocasticos. Los mds frecuentemente utilizados son el observador de Luenberger o de
orden completo, el cual es determinista, y el filtro de Kalman, que se caracteriza por
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ser estocdstico. En los dltimos afios se ha estudiado la aplicacién de la teoria de control
deslizante en estimadores de flujo y la velocidad basados en la estructura de Luenberger.
Un observador en modo deslizante puede representar una opcién debido a su robustez ante
las perturbaciones, ruido del sistema y relativo bajo costo computacional.

El modelo de la maquina utilizado en este tipo de estimadores se representa por medio
de variables de estados, frecuentemente en el marco de referencia estacionario (a-3) y
de la misma manera que (2.90). Sin embargo las variables en esta oportunidad serén las
corrientes de estator y los flujo del rotor principalmente, pudiendo agregar la velocidad
del rotor como variable de estado adicional. Por lo tanto las ecuaciones de las variables de
estados pueden ser representadas de la siguiente manera:

dx .
T; = G1las + a2¢o¢r + a3wrw,8r + agVas
dx .
d7t2 =ailgs — a3wr'¢)ar + a2¢5r + agvgss
p (3.13)
% = a4lqs + a5wo¢r - wrwrﬁ
dx .
- = A418s + wr"/}ar + G/Sw,@r
dt
adicionalmente: J P
X5
— = (T, —T) — Bw, 3.14
dt 7 ( L) W ( )
De acuerdo con (2.90), se tiene que el vector columna de las variables de estado es

tal que X(t) = [z1, T2, T3, T4, ¥5]7 = [ins, igs, Yar, Ypr, Wy, mientras el vector
columna de entrada del sistema de espacio de estado corresponde a las tensiones apli-
cadas al estédtor de modo que U(t) = [u1, u2]” = [vas, vss]T. Las matrices A, By C
definen la dindmica del sistema, cuyos coeficientes para el conjunto de variables de estado

seleccionadas estan definidas como:

R, + L?n L., L.,
a1 = — —_— ay = ——— aa =
! oLy oLyl )’ 2T oL Ly * T GL,L,’
L7n 1 1
aqs = ar = —— ag = —
4 . 5 g 6 oL.
donde:
L, Lfn
Tr = %5~ oc=1—-——-
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El modelo (3.13) se discretiza utilizando el mismo método de discretizacion visto en

(2.95), siendo:
Ad Bd

—_—— ~=
X1 = T+ AT X+ BT, Uy (3.15)

Yy = C Xy

3.2.3.1 Observadores Adaptativos de Orden Completo El observador de orden com-
pleto o de Luenbeger (LO) se basa en las ecuaciones de estado de la maquina y es de tipo
determinista. El observador puede representarse mediante la siguiente expresion:

ax _ N
E:AX+BU+L(Y—Y) (3.16)
Y=CX (3.17)

donde L representa la matriz de ganancia del observador, cuyos valores se eligen de manera
que sus autovalores sean proporcionales a los autovalores de la mdquina, X corresponde
a las variables de estado utilizadas para la estimacién (corrientes de estator y flujos del
rotor) e Y es la salida estimada a partir de ésta. Los parametros de la maquina presentes
en las matrices A y B deben ser ajustados adecuadamente para una estimacién de flujo y
velocidad correcta.

Un estimador de velocidad de altas prestaciones requiere la estimacion del flujo y la
velocidad de forma conjunta, puesto que el error en la estimacién de una de estas variables
afecta a la otra al estar interelacionadas, incrementando el error de forma continua y
con la consiguiente perdida de sintonizacién del sistema. En respuesta a este problema
se utiliza el LO extendido, el cual puede aplicarse a sistemas no lineales y se basa en
el observador de orden completo anterior. La diferencia consiste en la incorporacién
de la ecuacidén mecanica a las ecuaciones de estado, para poder estimar la velocidad
conjuntamente [68]. Sin embargo, esta ecuacién contiene el par de carga (77,) el cual
es normalmente desconocido haciendo que la estimacion directa de la velocidad sea
impracticable. Para ello, existen tres posibles soluciones. La primera es considerar 77, = 0,
la segunda considerar T, = T, y por consiguiente dw,/dt = 0, y la tercera considerar
T;, = constante [68]. La mads frecuentemente utilizada es la segunda, pudiéndose
considerar la velocidad constante. El método LO extendido requiere que los coeficientes
del observador sean actualizados en cada iteracion, ademas de la linearizacion de las
ecuaciones (3.13), incrementando el niimero de operaciones a realizar en cada tiempo de
muestreo.

Mediante este observador puede obtenerse mejoras en los resultados en cuanto a ancho
de banda y error en la estimacidn. Sin embargo, la variacion de la resistencia del estator
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debida a la variacién de temperatura durante la operacién puede tener gran influencia
en la estimacidn a baja velocidad. Es por ello que su eficacia depende en gran medida
de la configuracion exacta de los parametros, y la buena medicién del vector de salida.
En un sistema real como el de la maquina multifasica, ninguno de estos criterios puede
darse por sentado, ademds en presencia de grandes perturbaciones en la medicién, grandes
diferencias de pardmetros, o de ruidos internos en el sistema, el LO no funcionaria

correctamente [25,72].

3.2.3.2 Observadores Basados en el Filtro de Kalman El filtro de Kalman (KF, del
inglés Kalman filter) es un estimador estocdstico 6ptimo del estado del sistema, que puede
ser utilizado para la estimacién de pardmetros en sistemas no lineales [67,68]. Este método
tiene en cuenta los errores de modelado y de medida asi como perturbaciones con ruido
aleatorio en el sistema donde se desea realizar la estimaciéon. Ademads, asume que el ruido
en la medida y el ruido de las perturbaciones estdn incorrelados.

El KF se basa en un conjunto de ecuaciones matemadticas que implementan un esti-
mador del tipo predictor-corrector 6ptimo puesto que minimiza la covarianza del error
estimado (ruido de medida y ruidos de proceso que se encuentra incluidos en el error en el
modelado) [26]. De esta forma que la minimizacidn del error en los estados estimados se
realiza en cada instante de muestreo, de acuerdo a los estados estimados y las salidas tanto
de la planta como del modelo de prediccién.

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

X[k+1] = A4 X[k] + By U[k] +H W[k] (3.18)

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

donde H es la matriz de ponderacion de los ruidos, los términos W{,; y V[ representan
la matriz de ruido del proceso y la matriz de ruido de la medida, respectivamente. El
ruido de proceso (W) se trata como un ruido blanco gaussiano del sistema, que es
independiente del vector de estado y con matriz de covarianza Q.,. Mientras que el ruido
de medida (V) se trata de un ruido blanco gaussiano, que es independiente de la salida
del sistema y con matriz de covarianza R, .

La estructura del KF es similar al LO descrito anteriormente. La estimacién del vector
de estado se obtiene de la prediccién del mismo, siendo corregidos de forma recursiva
mediente un término corrector, el cual es resultado del producto entre la matriz de Kalman
(K) y el error entre las variables medidas y el vector de salida [68]. El sistema de

ecuaciones por tanto se expresa de la siguiente manera:
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Tabla 3.1 Procesos recursivos del algoritmo del observador basado en el KF

Prediccion

Inicializacién del vector y

. . Qwo, Rvo, Po
matrices de covariaza

Prediccion del vector .
X1 = AaXpp + BaUpy

de estado

Prediccion de lamatriz  Plest) = Jibe1 Py flpn + Ro

de covarianza con f: fiig1] = aix (AgX + BdU)|X:X[*k+1]
Correccién

Determinacién de Ky = Prk+1]h[7];+1] [h[k-s-l]Pf}H_l] h[j;ﬁ_” + QW} B

la matriz de Kalman con h: h[k+1] — a% (CX)|X=X[‘H11

Estimacion del vector ~ R
Ko = X5 4+ K [Y Y }
de estado [k+1] [k+1] (k+1] | X [k+1] [k+1]

Estimacion de la matriz ~

de covarianza Py = Prk+1] - K[k+1]h[k’+1]P?k+1]

~

%:K)A(nLBUJrK(Yf?) (3.20)

Los pasos para la implementacién del filtro de Kalman se ilustran en la Tabla 3.1,
la cual consta de una etapa de prediccion y otra de filtrado o correccién. La seleccion
adecuada de los coeficientes de la matriz de covarianza P constituyen un punto critico,
ya que cuanto mayor es el valor de los coeficientes menor es la precision existente en el
estado inicial, por lo que se debe asignar un mayor factor de peso a las nuevas medidas
para aumentar la velocidad de convergencia del algoritmo. Asi también en la seleccién
de los valores iniciales de los coeficientes de la matriz de covarianza Q., y R, donde
valores iniciales excesivamente altos en los coeficientes de la matriz de covarianza Q,,
originan ruidos en el sistema, mientras que la seleccion de valores altos en la matriz de
covarianza R, origina ruidos en las medidas.

La utilizacién de esta técnica es menos sensible al ruido que los observadores de orden

completo descritos anteriormente, los cuales no consideran el ruido presente en las sefiales
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de entrada. Sin embargo, su mayor desventaja es el alto costo computacional, ademds de
su complejidad [68].

3.2.3.3 Observadores en Modo Deslizante El observador en modo deslizante (SMO,
del inglés sliding mode observer) se caracteriza por su sencillez en la implementacion,
robutez en cuanto a variaciones de parametros y relativamente bajo costo computacional.
Los observadores en modo deslizante utilizan la velocidad estimada para corregir la
observacion de la corriente y el flujo; la correccidn se basa en una superficie en modo
deslizante que combina el error de corriente de estator con la estimacién de flujo de
rotor [73,74]. El observador en modo deslizante propuesto por [75], utiliza las ecuaciones
(3.13) a fin de estimar simultdneamente el flujo y la velocidad del rotor. Se presenta de la

siguiente manera:

dpar
dt

d’(/),@ r
dt
s

dt

G/S{/J\Oﬂ“ - &)\T{/J\ﬂ’l‘ + a4ias (321)

= GS{EBT + ar&ar + a4i,@s (3.22)

= a2war + a3arwﬁr + al/i\ozs + a6Vas (323)

digs

& = 02 — aslrtar + arigs + agvss (3.24)

siendo Zas,/z'\gs las corrientes estimadas, 4., 735 las corrientes actuales del estator y 12,”
QZBT los flujos de rotor estimados. Basdndose en la teorfa de Lyapunov [76,77], se obtiene
una funcién discontinua que perminte estimar la velociad del rotor a partir de las tensiones
aplicadas a la miquina v, s, vgs y las corrientes de estator medidas 4., ¢8s. Dicha funcién
se define como:

aT:}gsgn(ﬁo (3.25)
donde K es la ganancia del observador deslizante y sign (§n> es la funcidn signo:

1, siS,>0,
s@n(})z 0, si8,=0, (3.26)

~

~1, siS,<0.
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siendo §n la superficie de deslizamiento del observador que se define de la siguiente

manera.
§n = (/Z\Bs - Z,Bs) /(Zar - (jé\as - Z'ozs) {b\ﬁr (327)

Si K es lo suficientemente grande los valores estimados de las corrientes convergeran
a sus valores medidos haciendo que la diferencia tienda a cero ((?s —1ig) — 0), asegurando
la convergencia. La ley de control estd disefiada de manera a mover los estados hacia
la superficie en un tiempo finito, luego el observador hace que los estados permanezcan
dentro de los limites de la estructura de control en la posicién deseada. Para garantizar la
convergencia del observador propuesto, la variable de control (3.25) debe calcularse de la

siguiente manera:

+ K para 5, >0
Wy = donde Ky > wymax (3.28)

— K para §n <0

La sefial estimada @, se considera una funcién de conmutacién que incluye compo-
nentes de alta y baja frecuencia. La velocidad puede ser extraida del componente de baja
frecuencia [78]. Por lo tanto, para obtener la velocidad del motor equivalente (0£? = w,.)
se utiliza a la salida del estimador un filtro paso bajo. Esta técnica posee buenas presta-
ciones, ademds de una respuesta dindmica rapida. Sin embargo, presenta oscilaciones en

magnitud y frecuencia, denominado frecuentemente chattering.

3.3 Dificultades Asociadas a la Estimacion Basada en Modelo

A pesar de las numerosas técnicas desarrolladas para la estimacién de la velocidad, uno
de los principales inconvenientes de los controladores sensorless que utilizan la medida
de las corrientes y tensiones de la maquina para estimar, es la precision de la estimacién
en un amplio rango de operacién de la maquina debido a la dificultad que presentan para
estimar a bajas velocidades, trabajando a baja frecuencia y en operaciones a velocidad
practicamente cero como consecuencia de una alta sensibilidad a las variaciones de
los parametros, la presencia de no-linealidades o perturbaciones que no son modeladas,
errores en la adquisicion de la sefial o distorsiones en la tensién debido al convertidor de
potencia [68,71]. Seguidamente se describen los principales problemas asociados a la
estimacion basada en el modelo de la MI polifésicas.
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3.3.1 Distorsion de la Tension debido a la No-linealidad del Convertidor

La presencia de tiempos muertos en el inversor provoca no-linealidades que requieren una
compensacion a bajas velocidades con el fin de obtener un buen rendimiento dindmico.
Asi también, las caidas de tension de la fuente de alimentacion representan otra fuente de
no-linealidades. Estas dos caracteristicas presentes en los inversores pueden llegar a ser
significativas a baja frecuencia cuando la magnitud de la tension es pequefia. Ademds, el
célculo del vector de tension del estator a partir de la conmutacién del PWM, inicialmente
asumido con una relacion lineal, se vuelve inexacto. En consecuencia, el calculo del vector
de tension del estator que se utiliza en la velocidad introducird un error en la estimacién
de la velocidad [36,71].

3.3.2 Error en la Adquisicion de Senal

La medicidn de las variables se realiza utilizando sensores y por medio de procesadores
son digitalizadas para ejercer luego un control sobre ellas. En consecuencia, las variables
medidas contendran inevitablemente ruido aportado por los sensores y por el propio
ambiente. Pueden introducirse valores de desplazamiento (offset) en DC que pueden llegar
a saturar los integradores presentes en las estimaciones. El problema se agrabard ante una

baja tension a baja frecuencia, provocando una relacion sefial-ruido pobre [21].

3.3.3 Error en el Modelo de Parametros

El buen rendimiento del accionamiento y la precisién de la estimacién de la velocidad
dependen en gran medida de contar con valores precisos de los pardmetros de la maquina.
Inevitablemente, estos pardmetros varian en el tiempo de acuerdo con las condiciones de
operacién de la maquina, como la temperatura, velocidad, carga mecanica, etc. Particu-
larmente, las resistencias del rotor y del estator, los cuales se utilizan ampliamente en las
estimaciones, aumentan con la temperatura. Por otro parte, las inductancias del rotor y del
estator varfan de sus valores nominales asumidos debido al efecto de saturacién magnética.
Como consecuencia del desajuste en los pardmetros se presentan imprecisiones en las
cantidades estimadas y puede incluso causar inestabilidad en el sistema. Esta situacién se
agrava durante la operacion del motor a baja velocidad [31,71].

3.4 Resumen

En este capitulo se ha presentado una clasificaciéon de las técnicas de estimacion de
velocidad del rotor en MI, pudiendo ser atin mas amplia atendiendo el extenso campo del



RESUMEN 59

control sensorless basados en efectos muy diversos y técnicas de estimacién que cubre
amplios campos de investigacion por si solas. En este contexto, se ha hecho énfasis en la
descripcion de aquellas técnicas de estimacion basadas en el modelo. Posteriormente, en
el siguiente capitulo, se abordara un estudio teérico mediante simulaciones del control
de la MIAH haciendo uso de dos técnicas de control de corriente y de estimadores de
velocidad, anteriormente descritos.






CAPITULO 4

RESULTADOS DE SIMULACION

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

4.1 Entorno de Simulacion

Se utiliza el entorno de simulacién basado en la herramienta MATLAB/Simulink, en el
cual se ha disefiado el modelo de la MIAH, que a su vez se encuentra conectado a un VSI
hexafésico de dos niveles, de manera a simular su comportamiento dindmico. La Tabla 4.1
detalla los pardmetros eléctricos y mecénicos de la MIAH utilizada en las simulaciones,
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Tabla 4.1 Pardmetros eléctricos y mecdnicos de la MIAH

Parametro Valor Parametro Valor
R 0.62 Q P 3
R, 0.63 Q B 0.012 kg.m?/s
L 6.4 mH J 0.27 kg.m2
Ly, 3.5 mH Velocidad nominal 970 rpm
Ly 206.2 mH Potencia nominal 15 kW
L, 203.3 mH Frecuencia nominal 50 Hz

Ly, 199.8 mH

los cuales corresponden a los valores de la bancada de ensayo del Laboratorio de Sistemas
Potencia y Control (LSPyC) de la Facultad de Ingenieria de la Universidad Nacional de
Asuncién. Dichos pardmetros fueros obtenidos mediante métodos propuestos en [79, 80].

Todas las pruebas se han realizado considerando que el VSI es alimentado por una
tension Vy. a 300 V en el DC-link y las corrientes de referencia de estator en el plano
(z-y) son puestas a cero (iy; = i, = 0). Ademds, se ha aplicado la integracién numérica
por el método de Euler de primer orden para cdlcular la evolucién de las variables de
espacio de estados en el dominio del tiempo. La frecuencia de muestreo es de 10 kHz con
una cantidad de 10 pasos por cada periodo de muestreo.

El lazo externo de control de velocidad consiste en un controlador PI con una etapa de
saturacion a un valor de 22 A. La salida de este controlador es utilizada como referencia
de corriente dindmica i,,. Cabe mencionar que la frecuencia de deslizamiento wyip, €s
obtenida segtin (2.88), a partir de las referencias de corriente iy, e i3, en el marco de
referencia dindmico y los parametros eléctricos de la MIAH. El valor de la corriente de
referencia i, es establecido a 1 A. Este lazo externo de control de velocidad es aplicado
en ambas técnicas de control de corriente propuesto.

En el control cuyo lazo interno de corriente cuenta con cuatro controladores PI,
denominado de ahora en mas PI+PWM, los cuales se encuentran dispuestos como se
observa en la Figura 2.7, las entradas del controlador corriente son las corrientes del
estator medidas y sus referencias, donde i;s es la salida del controlador de velocidad.
Posteriormente, las referencias de tensién obtenidas a partir de los controladores PI de cor-
riente se transforman utilizando la transformada inversa de Park y Clarke para expresarlas
en variables de fase, los cuales son modulados con la estrategia denominada CBPWM
utilizando una frecuencia de portadora de 10 kHz que fija la frecuencia de conmutacion.
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En el caso del control con lazo interno de corriente basado en FCS-MPC clésico, el cual
se ha propuesto como alternativa debido a su respuesta dindmica rdpida y la capacidad de
incorporar varios requisitos de control por medio de una funcién de costo, cuya disposicén
se presenta en la Figura 2.10. En tal sentido, para minimizar la magnitud del error de
seguimiento en la prediccion de la corriente de estator para el siguiente tiempo de muestra,
se emplea la funcién de costo definida en (2.96), donde K, se ajusta a un valor de 0.1,
con el objetivo de priorizar la produccidn de par y flujo, junto con el seguimiento de la
corriente en el plano (a-f3) sobre las pérdidas. Como se menciond anteriormente, en la
Seccion 2.3.4, esta técnica se caracteriza por una frecuencia de conmutacién variable,
puesto que un estado del convertidor (el 6ptimo) es aplicado para todo el intervalo de
muestreo, sin utilizar ninguna técnica de modulacién. En la Figura 2.5 se muestran los
64 vectores posibles, de los cuales 49 vectores son diferentes (48 vectores activos + 1
nulo) en los sub-espacios (a-3) y (z-y). Ademds, se ha utilizado el estimador con tiempo
de retardo (TDE, del inglés time delay estimation), presentado en [43], para estimar las
corrientes del rotor dentro del control FCS-MPC.

Para la estimacion en lazo abierto se han utilizado las ecuaciones presentadas en la
Seccion 3.2.1, esta técnica se propone debido a su simplicidad. Por otra parte para la
estimacion basada en el observador de modo deslizante se han utilizado las ecuaciones
de la Seccion 3.2.3.3 donde el valor de la ganancia del observador es configurada a
K, = 350 siguiendo el criterio presentado en [75] para asegurar la convergencia con
bajas oscilaciones. La realimentacién de este estimador se realiza por medio de un filtro
paso bajo de primer orden con una frecuencia de corte de 10 Hz. Este estimador se
presenta como alternativa debido a sus ventajas tales como su bajo costo computacional y
su simplicidad.

De manera a comparar cuantitativamente el uso de los estimadores de velocidad
propuestos junto con los controladores de corriente mencionados anteriormente se evalda
el error cuadratico medio (RMSE, del inglés root mean squared error) de la velocidad,
definida de la siguiente manera:

Q
RMSE(w,,,) = é > (Wi — @m)? (4.1)
j=1

donde @) corresponde al nimero de muestras, w,, representa la velocidad del rotor medida,
mientras que &y, representa la velocidad del rotor estimada. A continuacién se presentan
los resultados de simulacion obtenidos.
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4.2 Resultados Obtenidos

4.2.1 Resultados Obtenidos con el Estimador en Lazo Abierto

En la Figura 4.1 se aprecia la comparacién entre la velocidad medida y la velocidad
estimada utilizando el estimador en lazo abierto a velocidad nominal (970 rpm), durante
el arranque en vacio. Tanto el PI+PWM como el FCS-MPC presentan comportamientos
similares en cuanto al seguimiento de la velocidad. Ademads, se observa un alto contenido
de ruido durante el proceso de arranque de la maquina. Sin embargo, la técnica FCS-MPC
se presenta un contenido de ruido superior al PI+PWM debido a la naturaleza misma del
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Figura 4.1 Estimacion de la velocidad en lazo abierto a velocidad nominal; (a) utilizando
PI+PWM, (b) utilizando FCS-MPC
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control FCS-MPC en el cual, como se mencioné produce armoénicos de corriente que se
suman a la sensibilidad del estimador de lazo abierto.

En la Figura 4.2 se presentan los resultados de simulacién ante maltiples referencias
de velocidad [150, 250, -250, -150] rpm, en vacio. Se observa la comparacién entre
la velocidad medida y la velocidad estimada con un buen seguimiento de la velocidad.
Ademds se aprecia la presencia de ruido durante el transitorio en ambos casos, el cual
tiende a disminuir a medida que aumenta la velocidad hasta llegar al régimen permanente.

La técnica de estimacion de la velocidad en lazo abierto basada en la estimacion de
la velocidad de deslizamiento, es sensible a los desfases de las variables medidas, lo

cual puede provocar picos en la estimacion, obligando a la implementacién de filtros
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Figura 4.2  Estimacién de la velocidad en lazo abierto ante multiples referencias de velocidad;
(a) utilizando PI+PWM, (b) utilizando FCS-MPC
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Tabla 4.2  Andlisis del RMSE(w,) en régimen permanente ante una referencia de tipo escalén
a diferentes velocidades de referencia [rpm], sin par de carga y utilizando el estimador en lazo
abierto.

wy  PI+PWM FCS-MPC

m

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

para mejorar su respuesta. Otro aspecto importante a tener en cuenta es el ajuste de los
controladores de velocidad, el cual afecta a la estimacion, debido a las oscilaciones que
podrian presentarse en régimen permanente, reduciendo su precisién. Sin embargo, la
estructura de estos estimadores es bastante sencilla en comparacién con las técnicas de
estimacion mds avanzadas.

En la Tabla 4.2 se muestra el RMSE(w,,,) en régimen permanente comparando ambas
técnicas de control de lazo interno de corriente junto con el estimador en lazo abierto a
diferentes velocidades de referencia, expresadas en [rpm]. De acuerdo a los resultados
obtenidos, la técnica FCS-MPC presenta un error cuadratico mayor a bajas velocidades
a diferencia del PI+PWM debido a que en esta tltima los controladores PI de corriente

ayudan a mejorar la dindmica a bajas velocidades.

4.2.2 Resultados Obtenidos con el Estimador en Modo Deslizante

A continuacidn se presentan los resultados de simulacién teniendo en cuenta las mismas
pruebas del caso anterior, utilizando el observador en modo deslizante para estimar la
velocidad del rotor. En la Figura 4.3 se aprecia la comparacion entre la velocidad medida
y la velocidad estimada utilizando el estimador en modo deslizante a velocidad nominal
(970 rpm), durante el proceso de arranque en vacio. En ambos casos se observa un
comportamiento similar junto con el efecto chattering el cual se mantiene tanto en
régimen transitorio como en régimen permanente.

En la Tabla 4.3 se muestra el RMSE(w,,) en régimen permanente mediante la com-
paracién de ambas técnicas de control de lazo interno de corriente junto con el estimador
en modo deslizante a diferentes velocidades de referencia, expresadas en [rpm], cabe
mencionar que no se presentan diferencias significativas de error de velocidad entre ambas
técnicas de control de lazo interno de corriente. Por otra parte, se observa que el error
decrece al aumentar la velocidad.
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Figura 4.3 Estimacion de la velocidad en modo deslizante a velocidad nominal; (a) utilizando

PI+PWM, (b) utilizando FCS-MPC

Tabla 43  Andlisis del RMSE (wy,) en régimen permanente ante una referencia de tipo escalén
a diferentes velocidades de referencia [rpm], sin par de carga y utilizando el observador en modo

deslizante

m

PI+PWM FCS-MPC

125
250
500
970

3.0886 2.9845
3.0296 2.9539
2.7537 2.6911
1.4548 1.41817
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Por otra parte, en la Figura 4.4 se aprecia los resultados de simulacién del compor-
tamiento del estimador considerando la velocidad medida y la velocidad estimada ante
multiples referencias de velocidad [150, 250, -250, -150] rpm, en vacio. En la figura se
observa un buen seguimiento pero con un aumento del chattering a bajas velocidades
para ambos casos, lo que demuestra que la ganancia K del estimador en modo deslizante
representa una variable critica para la buena estimacion a bajas velocidades. Es decir, una
ganancia muy grande puede provocar inestabilidad del observador y una ganancia pequefia
impedira que el error sea llevado a cero por lo cual las estimaciones del flujo de rotor y
corriente de estator no convergerdn a sus valores reales en un tiempo finito.
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Figura4.4 Estimacion de la velocidad en modo deslizante ante miltiples referencias de velocidad,
(a) utilizando PI+PWM, (b) utilizando FCS-MPC
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Tabla 4.4 Impacto de estimador en modo deslizante sobre las corrientes de estator en téminos
del RMSE(i,) utilizando el FCS-MPC

RMSE (ias) [A] | RMSE (ig,) [A]

Wi 0.6481 0.6557
W 0.7340 0.7307

A fin de conocer el impacto de la incorporacién del estimador propuesto al sistema en
términos del error cuddrico medio de las corrientes de estator en (a-f3) a una velocidad de
250 rpm y teniendo en cuenta sélo el control FCS-MPC debido a las similitudes con los
resultados obtenidos para el caso del control PI+PWM se han realizado comparaciones
de las corrientes medidas con sus referencias primeramente sin el estimador y luego en
presencia de la misma. Dichos resultados se presentan en la Tabla 4.4. En ella se puede
observar que no se presenta un impacto significativo en las corrientes de estator con la
inclusién de este estimador en la simulacién en téminos del RMSE sin embargo estard
presente el efecto chattering.

Adicionalmente a las pruebas en vacio presentadas anteriormente, se ha realizado una
prueba a velocidad de referencia de 250 rpm, al cual se aplica repentinamente un escalén
de par de carga de 5 Nm a partir del tiempo ¢ = 1 s. Dicha prueba se ha realizado
solamente para el caso del FCS-MPC puesto que el comportamiento del PI+PWM es muy
similar. El resultado se presenta en la Figura 4.5, donde se observa un descenso de la
velocidad debido a la carga, asi también la respuesta de las corrientes de estator en el
marco de referencia («-/3) las cuales aumentan con el propdsito de mantener la velocidad
de referencia. Por otra parte, las oscilaciones en la velocidad estimada se encuentran entre

£5.4 rpm en régimen permanente.
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Figura 4.5 Estimacion de la velocidad en modo deslizante a w;,, = 250 rpm, con T, = 5 Nm
ent = 1s, utilizando FCS-MPC

De acuerdo a los resultados presentados, el estimador propuesto basado en el observador
en modo deslizante ha demostrado resultados interesantes incluso cuando la maquina se
encuentra funcionando bajo distintos regimenes de velocidades y carga. Sin embargo el
efecto chattering debe ser tenido en cuenta para su implementacién real.

4.3 Resumen

En este capitulo se ha abordado el estudio y andlisis mediante simulaciones de dos técnicas
de estimacion de velocidad aplicadas a la MIAH. El primero basado en estimadores de
velocidad en lazo abierto, que por su sencillez se ha considerado vélida, no obstante al ser
el lazo abierto sus prestaciones se ven reducidas a aplicaciones en las que no se necesita un
conocimiento preciso de la velocidad. En el segundo caso se ha considerado un estimador
basado en observador en modo deslizante el cual presenta caracteristicas interesantes en el
control sensorless debido a su buen rendimiento en el comportamiento del sistema en lazo
cerrado considerando las dos técnicas de control del lazo interno de corriente utilizadas
para las pruebas de simulacion.



CAPITULO 5

CONCLUSIONES Y TRABAJOS FUTUROS

5.1 Conclusiones

El presente Trabajo Final de Maestria ha abordado el estudio tedrico de las técnicas de
control sensorless aplicado a las MI trifasicas con posibilidad de extrapolarlas a la MIAH.

Las principales conclusiones se resumen a continuacion:

= Se modeld y simul6 dos esquemas de control de corriente para la MIAH de neutros
aislados basado en la técnica IRFOC. Por un lado utilizando como lazo interno de
control de corriente controladores PI y por el otro utilizando el FCS-MPC como PCC.

» Se analizé y comparé de forma tedrica las técnicas de estimacién aplicadas a la MI
trifasica para luego extrapolarlas a la hexafdsica. De todas ellas se optd por utilizar la
estimacion de la velocidad en lazo abierto basada en la estimacion de la velocidad de
deslizamiento y la estimacion basada en un observador en modo deslizante debido a

su simplicidad y menor costo computacional.

» Se analizaron ambas técnicas de estimacion de la velocidad del rotor mediante
simulaciones bajo distintas condiciones de operacién: a velocidad nominal, baja
velocidad, en vacio y bajo carga. En tal sentido, los resultados a distintas velocidades
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se presentaron en término del error cuadratico medio entre la velocidad medida y la
estimada. Ademads se observé que el estimador basado en el observador en modo

deslizante se constituye en una alternativa valida para la MIAH de neutros aislados.

= El proceso de investigacién en el drea de motores eléctricos de induccidén polifasicos
ha dado como resultado varios articulos publicados en conferencias internacionales,
los cuales pueden ser consultados en el Apéndice B de este libro. La Tabla 5.1
presenta un resumen de los logros y actividades realizadas.

Tabla 5.1 Resumen de logros obtenidos durante la Maestria

Producciéon/Actividad Numero

Articulos de conferencia internacional como autora principal
Articulos de conferencia internacional como co-autora 2

Conferencias/Charlas como expositora 2

5.2 Trabajos Futuros

La utilizacién de estimadores de velocidad aplicado a accionamientos multifasicos es un
tema de investigacion que ha sido escasamente abordado y ain no ha llegado a su etapa
de madurez atendiendo el extenso campo del control sensorless basados en efectos muy
diversos y técnicas de estimacion que cubren amplios campos de investigacion por si solas.

Por tal motivo existen varios tépicos que pueden profundizarse dentro de esta linea,

entre los que se citan:

= Estudiar el efecto de la utilizacién de otras superficies de deslizamiento para la
estimacion de la velocidad.

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

disminuir el efecto chattering.

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

Extender el estudio de técnicas sensorless a otras maquinas polifasicas, considerando
la misma topologia de devanado, incluso con cantidad de fases diferente.

Validar experimentalmente las técnicas propuestas en el presente Trabajo Final de
Maestria y realizar un andlisis préctico.
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APENDICE A
RESULTADOS EXPERIMENTALES

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

Dicha bancada cuenta con un motor de induccién asimétrico hexdfasico de neutros
aislados cuyos pardmetros fueron presentados en la Tabla 4.1, alimentado por dos médulos
VSI trifasicos conectados al mismo DC-link como se observa en la Figura A.1. La
velocidad de giro de la maquina se obtiene a partir de un sensor dptico incremental que se
encuentra acoplado directamente al eje de la maquina. Por otra parte, cuenta con una placa
de control basada en el DSP TMS320F28335 Texas Instruments y el entorno de desarrollo
MCK?28335 de la empresa Technosoft. Las condiciones de prueba de ambos controles
fueron definidos de forma similar a las simulaciones. Cabe mencionar que las pruebas se
realizaron en vacio puesto que atin no se cuenta con una carga mecanica que pueda ser
aplicada a la bancada de ensayos.
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Figura A.1 Fotografia de la bancada de ensayos experimentales del Laboratorio de Sistemas de
Potencia y Control (LSPyC)

La implementacion preliminar de los controles IRFOC tanto con el lazo interno de
corriente basado en controladores PI como con el basado en FCS-MPC han aportado
experiencias muy importantes en cuanto a las dificultades y las distancias existentes entre
el estudio tedrico y la implementacién practica, revelando un gran niimero de problemas
adicionales que no se encuentran contempladas a la hora de realizar la simulacién.

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

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

Estos resultados fueron obtenidos de manera preliminar con la intencién de ser opti-
mizados con miras a la incorporacién de técnicas sensorless como trabajo futuro.
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the Three-phase Induction Motor in the Presence of

Electrical Parameter Variations
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Abstract—Three-phase induction motors are the most widely
used electrical energy conversion machines due to their low cost,
robustness, and ease of maintenance. Hence, the mathematical
model analysis is fundamental to comprehend the behavior of
the machine in order to implement a certain type of control.
This article presents a comparison between the effects on the
current, in steady-state, of electrical parameter variations of a
three-phase induction motor model based on discrete-time with
a continuous model by considering electrical parameters fixed in
nominal values. Side by side comparisons between the application
of pure sinusoidal waveforms and PWM waveforms generated by
a voltage source inverter to the induction motor are presented.
Simulation results are provided to show the parameter with the
most significant impact over the machine when varying values.

Index Terms—Induction motors, magnetization inductance,
predictive discretized model.

I. INTRODUCTION

Historically, one of the most used drives in industrial
applications have been the induction machines due to some
specific characteristics such as low cost, robustness and ease
of maintenance [1]. As a consequence, the interest in the use of
induction motor (IM) drives has allowed the development of
well-established control techniques as field oriented control,
direct torque control and, more recently, model predictive
control (MPC) [2]-[5]. However, to apply control techniques,
it is important to have a finished model to describe the

2" Magno Ayala
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Luque, Paraguay
mayala@ing.una.py

4™ Raul Gregor
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6™ Jesus Doval-Gandoy

Applied Power Electronics Technology Research Group (APET)

Universidad de Vigo
Vigo, Spain
jdoval@uvigo.es

properties of the physical system precisely in order to be
controlled optimally [6]. In the design of the mathematical
model of IMs, it is necessary to know the electrical and
mechanical parameters. Some of these can be provided by
the manufacturer or can be obtained through standardized
tests [7], but in operation, these values, which are assumed as
nominal in the equivalent circuit, vary according to different
load conditions and effects such as temperature, magnetic
saturation, skin effect, harmonics and rotor movement [1], [7],
[8].

A precise knowledge of the parameter values is essential to
determine a suitable model. When vector control or non-linear
control techniques are used [9]-[11], such as the MPC, the
control efficiency depends on the model to predict the states
and to produce the desired performance [12]. For instance, in
accurate speed estimation for the operation of speed-sensorless
using machine model-based approaches [13]-[15]. In previous
works, parameter identification processes are presented to
obtain values focused on the magnetization inductance as
in [1], [16]-[18] or focused on rotor and stator resistances
as in [16], [19]. In other works, mathematical models are
proposed considering magnetic saturation as in [20], [21].

Generally, parameters like stator and rotor resistance as well
as magnetization inductance are considered constant in the
model for simplicity without knowing how much this affects



the performance of the electric drive. This paper aims to
present a quantitative analysis of the impact on the currents
of the electrical parameter variations in the discrete model
concerning the continuous model with nominal values of the
IM, in terms of the Mean Square Error (MSE). Variations
are applied by taking into account several values in a range
and comparisons of the effect between an operation of the IM
with pure sinusoidal waveforms and voltage source inverter
are presented.

The rest of this paper is organized as follows. The
IM mathematical model in continuous time is presented in
Section II. Then, in Section III, the model of the IM in
discrete-time is described. In order to compare the effects
of the variations, two types of power supply are exposed in
Section IV. In Section V, simulation tests are described, and
the results of the parameter variations is examined. Finally,
conclusions are presented in the last section.

II. IM MATHEMATICAL MODEL
The dynamic model of the three-phase IM can be expressed

in the stationary reference frame a-f3 such as:

v = Rgis + dd)‘f

0=Rpi, + D= — jur Ar

As =Lgis + Ly, i,

Ar = L iy + Ly iy
where R, and R, are the stator and rotor resistances,
respectively, L, is the magnetizing inductance, L and L,
are the stator and rotor inductances, v, is, i., are the
stator voltage vector, the stator current and the rotor current
vectors, Ay and A, are the stator and rotor flux vectors.
All electrical variables mentioned in (1) are two-dimensional
complex space vector where the real and imaginary part
denotes the components in the a-f plane. A general block
diagram is represented in Fig. 1.

The electromagnetic torque can be expressed by:

1)

Lm Im {X, is} 2)
L,

where p,, is the number of pole pairs and A, is the complex
conjugate of the rotor flux vector. In order to describe the
behavior of the mechanical speed w,, and the electric rotor
speed w, according to the electromagnetic torque 7 and load
torque 77, the mechanical equation is given by:

3
Te = ipp

dwn,

dt
where J is the inertia of the mechanical shaft and B the
friction coefficient. The mechanical speed in terms of electrical
rotor speed is defined as:

J

+Bwy =T =T, (3)

Wy
Wi = = @)
Pp
The continuous model (1)-(4) can be represented using the
state-space representation as follows:

x(t) = Ax(t) + Bu(t)

¥(t) = Cx(t) ©
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abe v i abc >
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L Ry R, Lis Ly,

(Variable Parameters)

Fig. 1. Block diagram of the IM model.

where: X(t) = [isas G55, Aras Arg]? represent the state vector
considering the stator current and the rotor flux variables,
u(t) = [Usa, vsp)? are the voltage input applied to the stator,
and y(t) denotes the output vector. The superscript () is used
to denote the transposed matrix and to define the dynamic of
the electrical drive are used the matrices A, B and C. Then:

¢ 0 [ CaWy
10 —aw
A= cs 0 e —wy ©®
0 c5 Wy Cg
Cy 0
_ 0 Cq
B= 0 o0 )
0 0
1 0 00
01 00
c= 00 00 ®
00 00
where:

— (B Loy o Ly _ Ly
a=-GE+trnE) @=ntn =0
(,4:”25 Lr)—[:n” 66:77%_

021*53 =

III. DISCRETE-TIME IM MODEL

The first order Euler approximation is applied in order to
predict the state variables in the next sampling time and to
keep computing cost low. The derived approximation is given
by:
z(k+1) —x(k)

T

where z is the state variable, T is the sampling time and k
represent the current sample.

Using (9) and (5), can be rewritten as:

x(k+1) = (I +AT,)x(k) + BTsu(k) (10)

where  z(k) = [isa (k) is5(k) Ara(k) Arg(k)]T, T is the
identity matrix and u(k) = [vsa (k) vss(k)]".

i~

©
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IV. TYPES OF THREE-PHASE INDUCTION MOTOR POWER
SUPPLIES

In this section, two types of three-phase IM power supplies
are described. These are considered in the analysis of impact
of parameter variations.

A. Pure Sinusoidal Waveforms

This method consists of the direct connection of the stator
windings to three-phase voltages sinusoidal, which have a 120
degree phase shift between each other, with the amplitude and
frequency adjusted to the IM nominal voltage values.

B. Three-phase voltage source inverter

One of the most used configurations of power electronic
converters consists of an uncontrolled rectifier connected to
a voltage source inverter (VSI) through a DC-Link. Fig. 2
shows the three-phase inverter which has three legs, each
consisting of two electronic switches. The output of the VSI
corresponds to each midpoint between these switches. A
three-phase VSI with pulse width modulation (PWM) allows
the control of the three-phase output voltages in amplitude
and frequency through three sinusoidal reference voltages of
controlled amplitude. In the PWM technique, each reference
voltage is compared to a triangular waveform, the comparator’s
output defines the switching states used to drive the inverter
switches.

The triangular waveform has a switching frequency that
sets the frequency at which the switches will operate. On
the other hand, the sinusoidal reference signal has the desired
fundamental frequency of the inverter voltage output.

The output voltages of the inverter v,y with respect to the
negative bus of the DC-link [V, are defined by the switching
states S, in each leg as follow:

ven = VaeS: atn

where the phases are represented by z = [a, b, c].

Considering balanced operating conditions, the relationship
between the phase voltages of the VSI output v,y with the
phase voltages v, and the negative DC-link bus voltages v, x
is expressed by:

VUzn = UzN — UnN

1
= VaeS: — 3 (van + vpN + Ven) 12)

J

Fig. 2. VSI scheme connected to a 3-phase IM.

TABLE I
MECHANICAL AND ELECTRICAL PARAMETERS OF IM

Parameter Value Parameter Value
Rs 0.7384 Q Pp 2
R 0.7402 © B 0.000503 kg.m?/s
Lis* 3.045 mH J 0.0343 kg.m?
Ly * 3.045 mH Nominal speed 1440 rpm
L 127.1 mH Nominal power 7.5 kW
L, 127.1 mH Voltage (line-line) 400 V
Lm 124.1 mH  Nominal frequency 50 Hz

*Are the leakage inductances. Ls = L;s + Ly and Ly = Lj,. + Ly,

where v,,, are the voltages on IM stator windings with star
connection, vg,, Vgp and vg,.

The output voltages provided by the VSI are not purely
sinusoidal, since it provides discrete output voltages which
contain components of higher frequencies multiples of the
fundamental frequency [22], [23].

V. ANALYSIS METHOD AND SIMULATIONS

The simulations of the three-phase IM in open loop, for both
mentioned models, are implemented using MATLAB/Simulink
software. Table I presents the mechanical and electrical
parameters of the IM under study. In all cases, constant load
conditions of 25% of the nominal value is applied. Sampling
time of 10 ps is considered.

Initially, a balanced set of three-phase, fundamental
harmonic voltages, adjusted at the nominal voltage of the
machine, are applied to the IM continuous model and the
output currents in steady-state are obtained, disregarding the
magnetic saturation effect, and by considering L,,, Ry, R,,
Ly, and L;,, constant in their nominal values.

The same power supply is applied to the discrete model and
a single parameter is varied, measured and compared at once.
The variation of the electrical parameters values are realized
taking 13 points in a range of & 30% of their nominal values.
Obtained results for the stator currents is, in steady-state
applied to the IM discrete model, are shown in Fig. 3 and
Fig. 4.

15 T T T T T T T T T
—1.30L,,
—1.25L,,
10 —1.20L,,
—115L,,
5 110L,,
—1.05L,,
1.00L,,
0 2 —0.95L,,
1 —0.90L,,
5 —0.85L,,
8 —0.80L,,
= — | 0.75L,,

10 o

0.546 0.5465 0.547 0.5475 0.548 |=——0.70L,,

15 L L L L L L L L L
05 051 052 053 054 055 056 057 058 059 06
Time [s]

Fig. 3. Results of the current is in steady-state, varying Ly, parameter
value and by applying three-phase sinusoidal waveforms at the IM discrete
model.
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Fig. 4. Results of the current i in steady-state, varying the parameter values: (a) Rs; (b) Rr; (¢) Lys; (d) Ly, and by applying three-phase sinusoidal

waveforms at the IM discrete model.
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Fig. 5. MSE by considering the parameters variations in an IM model:

The quantitative indicator, used to represent differences
between the discrete model and the continuous model, is
obtained by analyzing the results of the currents in steady-state
of both models and by calculating the MSE between the stator
currents obtained in continuous model i%(k) with electrical
parameters fixed at the nominal values and the stator currents
obtained in discrete model i4(k) considering the range of
parameter variations above mentioned. MSE is given by:

1 m+n

3 (k) — ia(k))?

k=m+1

MSE = |- (13)

(a) applying pure sinusoidal waveforms; (b) applying three-phase VSI.

where n is the total number of samples taken in an interval,
and m is the number taken as a starting point in steady-state.
Both are represented by integer numbers.

By calculating the MSE for the stator currents i, and
comparing, taking into account 13 variation points of each
parameter, the results can be seen in Fig. 5(a). The curve that
corresponds to the variation of the magnetization inductance
represents the variable with the most significant impact on
the MSE of the stator currents between the discrete model
and continuous model, being L, present in practically all the
equations of the three-phase IM mathematical model. Table II
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TABLE II
STEADY STATE ANALYSIS OF MSE OF THE STATOR CURRENTS IN -3 PLANE AT DIFFERENT VALUES OF THE ELECTRICAL PARAMETERS BY APPLYING
THREE PURE SINUSOIDAL VOLTAGE

% | Lm Ml _MSE[A] | Rs [Q] MSEI[A]l [ R, [Q] MSEI[A] | Li, Ml _MSE[A] | Ly, [Hl _MSE [A]
70 | 00869 23600 | 05169 00470 | 05181 03075 | 0.0021 00355 | 00021  0.0277
75 | 00931 1.8398 | 05538 00397 | 05552 02103 | 0.0023  0.0291 00023 0.0228
80 | 0.0993 13826 | 05907 00323 | 05922  0.1428 | 0.0024 00233 | 0.0024 00184
85 | 0.1055 09777 | 06276  0.0250 | 0.6292 00938 | 00026 00176 | 00026  0.0140
90 | 0.1117 06166 | 0.6646 00176 | 0.6662  0.0562 | 0.0027 00116 | 00027  0.0094
95 | 01179 02925 | 07015  0.0094 | 07032  0.0258 | 0.0029 00057 | 0.0029  0.0046
100 | 0.1241 0.0000 | 07384  0.0000 | 07402  0.0000 | 0.0030  0.0000 | 0.0030  0.0000
105 | 01303 02653 | 07753 00112 | 07772 0.0226 | 0.0032 00053 | 00032  0.0043
110 | 0.1365 05069 | 0.8122  0.0243 | 08142  0.0428 | 0.0033 00102 | 0.033  0.0080
115 | 01427 07281 | 0.8492 00384 | 08512  0.0610 | 0.0035 00146 | 00035  0.0110
120 | 01489 09311 | 0.8861 00532 | 0.8882  0.0777 | 0.0037 00187 | 00037  0.0135
125 | 0.1551 11182 | 09230  0.0693 | 09253  0.0930 | 00038 00224 | 00038  0.0155
130 | 0.1631 12913 | 09599  0.0890 | 09623  0.1072 | 0.0040 00260 | 0.0040  0.0171
TABLE TIT

COMPARATIVE OF MSE OF THE STATOR CURRENTS IN -3 PLANE BY APPLYING THREE PURE SINUSOIDAL VOLTAGE RESPECT TO MSE USING
THREE-PHASE VSI ON THE IM AT DIFFERENT VALUES OF THE L,, AND R,

% ‘ Ly [H  MSE [A]  VSI-MSE [A] ‘ R, [Q2] MSE [A] VSI-MSE [A]
70 0.0869 2.3600 2.3578 0.5181 0.3075 0.2915
75 0.0931 1.8398 1.8381 0.5552 0.2103 0.2070
80 0.0993 1.3826 1.3814 0.5922 0.1428 0.1436
85 0.1055 0.9777 0.9768 0.6292 0.0938 0.0950
90 0.1117 0.6166 0.6160 0.6662 0.0562 0.0570
95 0.1179 0.2925 0.2922 0.7032 0.0258 0.0261
100 | 0.1241 0.0000 0.0000 0.7402 0.0000 0.0000
105 0.1303 0.2653 0.2650 0.7772 0.0226 0.0228
110 | 0.1365 0.5069 0.5065 0.8142 0.0428 0.0431
115 0.1427 0.7281 0.7274 0.8512 0.0610 0.0615
120 | 0.1489 0.9311 0.9303 0.8882 0.0777 0.0784
125 0.1551 1.1182 1.1172 0.9253 0.0930 0.0939
130 | 0.1631 1.2913 1.2901 0.9623 0.1072 0.1083

exposes the values of the MSE for each parameter variation
under study. As can be seen, L,,, reaches the highest MSE in
magnetic saturation condition (low L,,). The next parameter
that has a significant effect is R, which shows a higher effect
on stator currents MSE at low values. Still the MSE effect
is approximately of 13% of L,, effect. The other parameters
show an impact of approximately between 1% to 2% of L,,
effect, being considered insignificant compared to L,,, and R,
variations.

The same procedures described for evaluating the effect of
parameter variations by applying three-phase pure sinusoidal
voltage are performed using the three-phase VSI with
carrier-based sinusoidal PWM, on both models. In Fig. 5(b), it
can be noticed the magnetization inductance continues to have
a greater impact than the other parameters on the stator current
error. However, the impact of the rotor resistance represents
approximately 12.3%, stator resistance 3.5% and the leakage

inductances about 8.8%, at low values, with respect to the L,
effect.

Table III shows the comparison between the two types of
IM power supplies in terms of the MSE of the stator current
in steady-state and the variations of the L,, and R, values.

VI. CONCLUSION

In this paper, a discrete model of an IM with electrical
parameter variations is compared with a continuous model
where the electrical parameters are fixed in nominal values.
In order to determine the effects on the stator current in a
steady-state, the variations of the paramenters are made in a
range of 70% to 130% of nominal values and the errors are
represented in terms of the MSE. The results of the analysis of
the MSE of stator currents, in steady-state, with the variations
of the parameters such as magnetization inductance, stator
resistance, rotor resistance, leakage inductance of the stator
and rotor, show that variations of the leakage inductances and



stator resistance have an insignificant impact on the current.
However, the variation of the rotor resistance is more notorious
and the magnetization inductance has a the greatest impact in
the IM powered by three-phase sinusoidal sources and with
a three-phase VSI. Taking these conclusions into account, an
analysis of the effects of variations of the electrical parameters
on a closed-loop system by implementing a model-based
control will be presented in future work.
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Abstract—Nowadays, model predictive current control strategy
has become a viable alternative because of its fast response for
high-reliability systems, such as multiphase machines. In that
regard, this paper proposes a comparative assessment of four
current controllers based on the model using different approaches
as virtual vectors, modulation techniques and further, combining
these strategies in order to deal at the same time with the
regulation of the main and secondary currents components,
known as (a-3) and (z-y), respectively, applied to six-phase
induction machines. Simulation results are presented so as to
show the effectiveness of the four model predictive current
controllers, taking into account the mean squared error and the
total harmonic distortion of the stator currents in both steady
and dynamic conditions.

Index Terms—Multiphase machines, predictive current control,
six-phase induction machine, virtual vectors.

NOMENCLATURE
KF Kalman filter.
MPC Model predictive control.
MPCCS Model predictive current control strategy.
MSE Mean squared error.
PFSCCS  Predictive fixed-switching current control
strategy.
SPIM Six-phase induction machine.
THD Total harmonic distortion.
VSD Vector space decomposition.
VSI Voltage source inverter.
\'A% Virtual vector.

I. INTRODUCTION

Recently, the attention of the research community has been
focused on multiphase induction machines due to their advan-
tages over the three-phase induction machines, such as, better
power split per phase, lower current harmonic content, less
torque ripple production and fault tolerance capabilities [1]—
[3]. However, the (z-y) secondary current components present

M. Rivera

Lab. of Energy Conversion and Power Electronics

Universidad de Talca
Curicé, Chile

marcoriv@utalca.cl

in multiphase machines need special consideration due to
their relationship with the stator copper losses. Different
control strategies over the years have been proposed for
multiphase [4]-[11], one of them with promising features
is MPC, described in [12]-[16], but they all present a high
harmonic content in the stator currents compared to other
approaches.

The PFSCCS adds a modulation stage to MPC strategy, in
order to use three vectors in each sampling period. Consisting
of two active vectors and the null vector, its advantages are: 1.
Applying more than one vector in the sampling period helps
to obtain voltages in (a-/3) sub-spaces closer to the reference
and avoids large voltages at low sampling rates that would be
obtained by applying a single vector throughout the sampling
period. 2. The selected active vectors are the largest, thus
decreasing their components in the (2-y) sub-spaces. 3. A fixed
switching pattern is applied so that the frequency spectrum of
harmonics is reduced [17]-[19].

Another control technique that uses modulation in combi-
nation with MPC is proposed in [20]. This technique cancels
the components in the (z-y) sub-space by combining two pairs
of vectors. Each vector is composed by one large medium
and one large vector in the (a-/3) sub-space, with the same
common direction, and opposite in the secondary sub-space,
to form a vector called VV [20], [21]. The application of
the VV ensures zero production of average voltage (x-y), and
the combination of two VVs provides greater accuracy in the
voltage supply. Although, the tracking in the main sub-space
may still be improved, for example by increasing the amount
of vectors to be used taking advantage of the computational
capabilities left over from the digital controllers, such as digital
signal processors.

Two predictive control models are proposed in this article.
The first one, is a variant of the PEFSCCS control model called



SV-PFCCS. It uses 5 vectors to obtain the desired voltage
in the (a-f3) sub-spaces while trying to reduce the voltage
in the (z-y) sub-spaces through their strategic selection. The
second predictive control model called PFSCCS-VVs is a
variant of the VV-MPC. This control method hopes to take
advantage of the voltage cancellation in the (x-y) sub-space
and at the same time increase the voltage accuracy in the
main sub-space. In this context, the main contribution of this
paper is the comparative assessment of four model predictive
control strategies by employing modulation techniques through
simulation results applied to SPIM taking into account the
main and secondary plane, termed as, (a-f3) and (z-y), from
now on, respectively. The effectiveness of the four current
controllers is analyzed by means of the MSE and the THD so
as to compare the advantages and limitations of each current
control strategy. The four current controllers are examined
at different speeds in steady state operation. Further, each
strategy has been tested under transient operation to prove the
system behavior.

This paper is structured as follows. Modeling of the SPIM
including the two-level six-phase VSI employed in this study is
analyzed in Section II. The comparative assessment of current
controllers based on the laws of the MPC to the presented
system is described in Section III. Section IV presents the
proposed predictive currents controllers, explaining the be-
havior of the modulation strategies used in the predictive
control. Simulations results of each MPCCS in both steady
and dynamic operations are depicted in Section V in order to
present their benefits and limitations. Finally, the conclusions
are summarized and discussed in Section VI.

II. MODELING OF THE SPIM AND VSI

In this section the main characteristics of the used SPIM
drive are presented. The SPIM employed in this comparative
assessment is fed by a two-level six-phase VSI. A simplified
topology is presented in Fig. 1. Each switching configuration
of the VSI is represented by S,, where S, can take two
possible values that belong to 0 or 1, i.e., S, = 1 if the upper
switch is up and the lower switch is down and the opposite
takes place if S, = 0. Hence, it is feasible to represent the
switching configurations per leg of the two-level six-phase VSI
like a vector: [Sp,] = [Sa, S, Se, Sa, Se, Sf|, which produces
64 valid switching configurations that include 48 active non
redundant vectors and one zero vector.

In this context, stator voltages of the considered VSI can
be calculated by the DC-link voltage, known as, (V) and the
S, vector, as shown in (1).

2 0 -1 0 -1 0
0 2 0 -1 0 -1
Ve | -1 0 2 0 -1 0 T
VSIon =3 ¢ -1 0 2 o -1 |%
-1 0 -1 0 2 0
0 -1 0 -1 0 2
(¢))
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Fig. 1. SPIM fed by two-level six-phase VSI.

Afterwards, by combining the VSD strategy [22] and em-
ploying an invariant amplitude transformation matrix crite-
rion [14], depicted in (2), the six-phase stator voltages of the
SPIM are mapped into three-two orthogonal stationary sub-
spaces, which are (a-8), (z-y) and (z1-z2). The (a-3) sub-
space is related to the torque and flux contribution. The (2-y)
sub-space is associated with the copper losse. The (21-22) sub-
space is not taken into account because of the isolated neutral
points topology considered.

1 V3 1 V3 1 0
S O ERRC R S Bl B4
rT=-|1 % -3 5 -3 01T (g
3o L _¥ 1 VER— Y
2 2 2 2
1 0 1 0 1 0 1
0 1 0 1 0 1 2

Therefore, the sixty-four switching configurations in the (a-
f3) and (x-y) sub-spaces are represented in Fig. 2. Further,
the SPIM mathematical model can be expressed by means of
state-space approach, which is established by:

Xy =Aw Xy + By Uny + Hryqy 3

where the input vector of the considered state-space model is
represented by U(;), the mentioned state vector is X ;) and the
electrical parameters of the SPIM are represented through the
matrices Ay and B(;). While the process noise is established
as n,(¢) and the noise weight matrix by H.

According to the equation (3), which expresses the state-
space model of the SPIM, and choosing the (a-f), (z-y) stator
currents and («a-(3) rotor currents as state vectors (r7 = iqs,
Ty = igs, T3 = lgs, g = lys, Ty = lor and Tg = igy), the
SPIM equations can be represented in the next way:
2y = —Rsqow1 + qa (Linwy @z + Ry + Lew,a6) + g2
#hy = —Rsqa2 + 1 (—Linwry — Lew, s + Rytie) + qoua
xy = —ReqsT3 + qsus

zy = —Roqsxa + qaua
xf = Requ1 + ¢5 (—Lmwraa — Rras — Lywy@e) — qaus

x5 = Requa + g5 (Lmwr®1 + Lyw,ms — Rpvg) — qauin
)
where the coefficients are defined as follows:
L,
0= Laly = Loy gy = 7 ®)
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Fig. 2.
a SPIM.

Space vector representations in the (ca-/3) and (x-y) sub-spaces for

LLy%:Lm-,%:& ©)
is q1 T

being Rs, Ry, Ly, Ly = Liy + Ly, and Ly = Lis + Ly,
the electrical parameters of the SPIM. The input vector is
composed of the applied stator voltages, which are u; = vqs,
Uy = Vg, U3 = Vgs and uy = wvye. Further, the SPIM
equations contain the rotor electrical speed w,.

Since the drive of the SPIM is also composed of the VSI
model, it is achievable to convert the gating signals into
stator voltages which can be mapped to (a-3) and (2-y) sub-
spaces represented in the vector Uy = [u1, ug, us, 71,4]T and
calculated through the next expressions:

Uty = Vae T VST %)

q3 =

1 0 00

01 0 0 0

Y= 00100 X) + M) )]
1 0

o O OO

where the output vector is expressed by Y(;) and the measure-
ment noise through 7, ).
Finally, the mechanical expressions of the SPIM are:

T. = 3P (sips — Vpsias) ©)
Jitly + Biwm = (T. = T1) (10)

m

where the variables B;, J;, Te, Tp, Wpm, Wy, Yas, ¥gs and
P are, the friction coefficient, the inertia coefficient, the
generated torque, the load torque, the rotor mechanical speed,
the rotor electrical speed, the stator fluxes and the number of
pole pairs, respectively.

III. ASSESSMENT OF CURRENT CONTROLLERS
A. Classic MPCCS

The MPCCS for the SPIM control and the VSI drive in the
paper have been developed. A comprehensive block diagram of
the strategy is shown in Fig. 3. In order to follow the reference
stator current it employs a discrete mathematical model of the
SPIM to predict the future action of the considered output
variables using the measurable variables, which are the stator
currents, stator voltages and the rotor mechanical speed.

Xy = X + T f Xy, Uy, wry) (1)

Taking into account the state-space model represented in the
equation (11), the rotor currents are not directly measured. A
reduced order estimator has been employed to estimate the
unmeasured variables (rotor currents) of the state vector. This
strategy has been proposed in [23], [24], which is based on
KF. Hence, the SPIM mathematical model can be expressed
by the equations (12) and (13), respectively, using uncorrelated
process and zero-mean Gaussian measurement noises.

Xws1lk) = Aw Xy + BayUwy + Hrpy  (12)

1 0 00 0 O
010 000

Yorrim = 1o o 1 0 o 0| Xt+D T Rmesny (13)
00 0100

It is worth noting that Ay and By constitute the dis-
cretized matrices from (4), where A ;) depends on the present
value of the rotor electrical speed. Therefore, the matrix Ay,
must be actualized at each sampling period considering the
measured rotor electrical speed.

Moreover, in the MPCCS an optimization control process at
every sampling period is carried out to minimize an established
cost function J. This process is done by evaluating all possible
control signals (64 stator voltages for SPIM) and then selecting
the one that reduces the cost function to be applied in the
next sampling period. Since this work deals with the current
control, the tracking error (e) in the (a-8) and (z-y) sub-
spaces between the reference stator currents (i:_( " +2)) and their
predicted values (%s(kﬁ)) is considered. The tracking error
is computed by the second-step ahead prediction for delay
compensation, as shown in the next equations:

J = (eas)® + (e85)" + Aay(eas)” + (eys)?] (14)
where )
Cas = Ung(up2) — fa<€(kt+2)
€ps = E?s(k+2) - }:Ba(kﬁ) (15)
Cas = lyg(kt2) 7}zs(k+2)
Cys = i;s(k’+2) — ys(k+2)-

Also, the tuning parameter (\;,) has been included that
provides more weight on («-03) or (z-y) sub-spaces according
to the optimization control [25]-[27].

B. PFSCCS

This current control method is based on the selected sector
defined by the two-level six-phase VSI in the (a-3) sub-
space, which are formed by the outer 12 vectors, as depicted
in Fig. 4. The current strategy computes the prediction of
the two adjacent vectors that compose the considered sector
at every sampling period and performs the cost function
(J) individually for every prediction [17]. The performed
prediction is based on (11). Nevertheless, they differ in the
computation of the input vector Uy, [18]. The duty cycles for
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Two-level Six-phase VSI
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i Wil

Fig. 3.

the adjacent vectors, d; and da, respectively, are obtained by
solving the following equations:

do = =7 d2 (16)
do+dy +dy =T a7

where dj corresponds to the duty cycle of a zero vector. Then,
it is possible to obtain the expression for ¢ and the duty cycles
for each vector given as:

do — TV TV T2 as)
0 \/jo\/j1+\/jl\/jz+\/j0\/jg
4= TV JoV s (19
\/jo\ﬁ1 + \/j1\/j2+\/<70\/j2
Ts\/j(]\/jl (20)

= TN T TN T TS

Analyzing the above mathematical expressions, a new cost

function, which is evaluated at every sampling period, is
defined as:

Jnkt2) = d1 Vi +doVTs

@1

v
1-3 6-0
A XII
1-7 6-4

VIII

Fig. 4. Space sectors in the (a-f3) sub-space for PFSCCS.

Scheme of the MPCCS applied to SPIM.

The two vectors which minimize .J,,(;42) are selected and
applied to the VSI at the next sampling period. After com-
puting the duty cycles and selecting the optimal two vectors
to be applied, a switching pattern diagram, detailed in [14],
[18], is adopted with the aim of applying the active vectors
(v1 —w3) and zero vector (vg), considering the calculated duty
cycles achieving a fixed-switching frequency.

C. MPCCS-VVs

The implementation of MPCCS-V Vs consists on the use of
two active voltage vectors, one is the large vector and another
is the mid-large vector as shown in Fig. 5, in every sampling
time. This virtual vector is applied as follows:

VV = diViarge + d2Vimia—targe (22)

where d; 0.737s and dy 0.2775 which generate
approximately 93% of the actual value of the large vector
in (a-/3) sub-space but it also obtains zero average value of
the (z-y) currents due to the fact that those two vectors are

opposite in (x-y) sub-space [21].

Fig. 5. Space sectors in the (ca-3) sub-space for MPCCS-VVs.
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IV. PROPOSED PREDICTIVE CURRENT CONTROLLERS

A. 5V-PFSCCS

This technique is based on PFSCCS, so the duty cycles
are calculated in the same way, with the difference that this
technique has five vectors per sector, as shown in Fig. 6.

The duty cycles, for the five vectors dy, di, da, d3 and dy,
are obtained by solving the following equations:

(23)

do+dy +dy +ds+dy =T, (24)
where @ = {0,1,2,3,4} and J; are the corresponding cost
functions (14) for the vectors in the selected sector. As
PFSCCS, it is possible to obtain the expression for o and
the duty cycles for each vector given as:

JTO = \/jl\/jz\/j3\/j4 (25)
Jri = \/j[,\/jz\/j3\/74 + \/jo\/jl\/j';\/jAL (26)
Jra = VINVTIWINT + VINTWVINT, @)
4 TV JoV T2V T3V J4
LA AR AL AL (28)
J’['g + J']'l + J’l'2
d TN TV IV I3V T4
AL A LS DA St (29)
Jro + Jr1 + Jr2
TV TV I 1V T2V Ty
dy =201V o2V (30)
Jro + Jr1 + Jr2
4 TV T T Ty "
4 Jro + Jr1 + JT2
do=Ts—dy —dy —dsg —dy (32)

Fig. 6. Space sectors in the (a-3) sub-space for 5V-PFSCCS.

B. PFSCCS-VVs

In this strategy a combination between PFSCCS and
MPCCS-VVs has been proposed so as to improve the current
tracking in the (a-f3) sub-space and also reducing the (z-y)
currents. Hence, to reduce the (z-y) currents, the equation
presented in (22) has been employed. While for (a-f3) cur-
rents tracking, the V;j, V5 and Vj vectors, which in turn are
composed by (v, v?) and (v§, L‘g) for the active vectors,
respectively, and according to the selected sector, the duty
cycles for these vectors are computed as (18), (19) and (20).
Finally, once the vectors are selected and before they are
applied to the two-level six-phase VSI, a modulation diagram
depicted in Fig. 7 is performed to guarantee a fixed-switching
frequency at every sampling period.

a b a b
V1 U1 vi U1
h 0
a b a ,b
. v5 vy V5 Uy
Va
0
11—
VO 0
Tog Tog Ty Tog Ty Tog Tug Ty Top Ty Tog
4 2 4
< L d
T
Fig. 7. Switching diagram of each selected sector in the (a-f3) sub-space

for PESCCS-VVs.

V. SIMULATION RESULTS

The SPIM is powered by two-level six-phase VSI, using
a constant DC voltage of 200 V. The simulation results are
analyzed and processed through MATLAB R2014a employing
the electrical and mechanical parameters of the SPIM (Ta-
ble I). The performance of each current controller is evaluated
through the MSE between the reference and measured stator
currents in the (a-f3) and (x-y) sub-spaces. Further, the THD
analysis has been presented, where the MSE and THD, re-
spectively, are calculated as follows:

m
> iss = i3,)
=1

considering m as the total analyzed samples, 75, as the
reference stator current and 75, as the measured stator currents
where § € (o, 3,2,y).

(33)

MSE(ig,) =

(34)

where i4; represents the fundamental stator current and the
harmonic stator currents are represented by iy.
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Fig. 8.
PESCCS: (b) 5V-PFSCCS; (¢) MPCCS-VVs and (d) PFSCCS-VVs.

Comparative performance of stator currents in («-f3) and (x-y) sub-spaces for a rotor speed of 500 [rpm] at 10 [kHz] of sampling frequency: (a)

. [gs — G =] s — Tgs —
0
= =
)
3
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(a) (b) ©) (@
Fig. 9. Dynamic response in g-axis of stator current for a rotor speed change from 500 [rpm] to —500 [rpm] and a sampling frequency of 10 [kHz]: (a)

PESCCS; (b) 5V-PFCCS; (c) MPCCS-VVs and (d) PESCCS-VVs.

In Table II, Table III, Table IV and Table V, a steady state
analysis for stator currents under different rotor speed refer-
ences (w;;,), are shown with PESCCS, 5V-PFSCCS, MPCCS-
VVs and PFSCCS-V Vs, respectively. The MSE for (a-f) and
(z-y) stator currents as well as the THD for («) stator currents
are included.

TABLE I

ELECTRICAL AND MECHANICAL CHARACTERISTICS OF THE SPIM

R, 6.9 Q Ls 654.4 mH

Rs 6.7 Q P 1

Lis  53mH Py 2 kW

Ly 128 mH Ji 0.07 kg.m?

Lm 614 mH B; 0.0004 kg.m?/s

L, 6268 mH  wr—nom 3000 rpm

Fig. 8 exposes the («-3) and (z-y) stator currents tracking,
for PFSCCS, 5V-PFSCCS, MPCCS-VVs and PFSCCS-VVs,
in steady state for a rotor speed of 500 rpm and a sampling
frequency of 10 kHz. Fig. 9 shows the transient response for
q stator current in a reversal test (speed reference changes
from 500 [rpm] to —500 [rpm]) where PFESCCS, 5V-PFSCCS,
MPCCS-VVs and PFSCCS-VVs show similar response speed
which are denoted on Table VI.

TABLE II
ASSESSMENT OF STATOR CURRENTS IN (c-/3) AND (x-y) SUB-SPACES,
CONSIDERING MSE [A] AND THD [%] FOR PFSCCS AT 500 [RPM] AND
1000 [RPM].

PFSCCS at S = 10 [KHz]
i MSE,  MSEg MSE, MSE, THD,
500  0.0628  0.0602 0.0999 0.1013 _ 5.58
1000 0.0982  0.0966 0.1438 0.1403 541
TABLE TIT

ASSESSMENT OF STATOR CURRENTS IN (c-3) AND (x-y) SUB-SPACES,
CONSIDERING MSE [A] AND THD [%] FOR 5V-PFSCCS AT 500 [RPM]
AND 1000 [RPM].

5V-PFSCCS at 7s = 10 [KHz]
o MSE, MSEj MSE, MSE, THD,
500 0.0571 0.0544 0.1151 0.1194  4.68
1000 0.0999 0.0954 0.1558 0.1554  5.14
TABLE IV

ASSESSMENT OF STATOR CURRENTS IN (c-3) AND (x-y) SUB-SPACES,
CONSIDERING MSE [A] AND THD [%] FOR MPCCS-V Vs AT 500 [RPM]
AND 1000 [RPM].

MPCCS-VVs at 75 = 10 [kHz]
o MSEa MSE, MSE, MSE, THD,
500 0.0662 0.0616 0.0381 0.0395  6.14
1000 0.0772 0.0676 0.0455 0.0488 641
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TABLE V

ASSESSMENT OF STATOR CURRENTS IN (-/3) AND (x-y) SUB-SPACES,
CONSIDERING MSE [A] AND THD [%] FOR PFSCCS-VVs AT 500 [RPM]

AND 1000 [RPM].

PFSCCS-VVs at s = 10 [kHz]
Wy MSE, MSEg MSE, MSE, THD.
500 0.0594 0.0529 0.0372 0.0776 5.04
1000 0.0690 0.0630 0.0331 0.0405 5.94
TABLE VI

RESPONSE ANALYSIS OF PFSCCS, 5V-PFSCCS, MPCCS-VVs AND
PFESCCS-VVSs, CONSIDERING OVERSHOOT (%) AND SETTLING TIME (MS)

IN A REVERSAL TEST (500 [RPM] TO —500 [RPM]).

MPCCS Overshoot  Settling time
PFSCCS 4.85 % 3 ms
5V-PFSCCS 4.8 % 3.2 ms
MPCCS-VVs 33% 2.7 ms
PFSCCS-VVs 4.9 % 3 ms

VI. CONCLUSION

In this paper a comparative assessment of four model predic-
tive current control strategies applied to SPIM are presented.
The simulation results show a good performance on the four
analyzed techniques, highlighting MPCCS-VVs and PFSCCS-
VVs for its (z-y) currents reduction. At the same time,
PFSCCS-VVs presents better (a-f3) stator currents tracking
and a better THD, presenting an excellent performance as a
predictive current controller.

ACKNOWLEDGMENT

The authors would like to thank the financial support from
the Paraguayan Science and Technology National Council
(CONACYT) through programs POSG16-5 and POS17-69.

[11

(21

[31

(41

(5

[6

171

[8]

REFERENCES

E. Levi, R. Bojoi, F. Profumo, H. A. Toliyat, and S. Williamson,
“Multiphase induction motor drives - A technology status review,” IET
Electr. Power Appl., vol. 1, no. 4, pp. 489-516, 2007.

F. Barrero and M. J. Duran, “Recent advances in the design, modeling,
and control of multiphase machines: Part I.” JEEE Trans. Ind. Electron.,
vol. 63, no. 1, pp. 449-458, 2016.

M. J. Duran and F. Barrero, “Recent advances in the design, modeling,
and control of multiphase machines: Part II,” IEEE Trans. Ind. Electron.,
vol. 63, no. 1, pp. 459-468, 2016.

Y. Kali, M. Ayala, J. Rodas, M. Saad, J. Doval-Gandoy, R. Gregor,
and K. Benjelloun, “Current control of a six-phase induction machine
drive based on discrete-time sliding mode with time delay estimation,”
Energies, vol. 1, no. 1, p. 170, 2019.

Y. Kali, M. Saad, J. Doval-Gandoy, J. Rodas, and K. Benjelloun,
“Discrete sliding mode control based on exponential reaching law and
time delay estimation for an asymmetrical six-phase induction machine
drive,” IET Electr. Power Appl., vol. 13, pp. 1660-1671, 2019.

Y. Kali, J. Rodas, M. Saad, J. Doval-Gandoy, and R. Gregor, “Non-
linear backstepping with time delay estimation for six-phase induction
machine,” in Proc. IEMDC, May 2019, pp. 1798-1804.

Y. Kali, J. Rodas, M. Ayala, M. Saad, R. Gregor, K. Benjelloun, J. Doval-
Gandoy, and G. Goodwin, “Discrete-time sliding mode with time delay
estimation of a six-phase induction motor drive,” in Proc. IECON, 2018,
pp. 5807-5812.

Y. Kali, J. Rodas, M. Saad, R. Gregor, K. Benjielloun, J. Doval-Gandoy,
and G. Goodwin, “Speed control of a five-phase induction motor drive
using modified super-twisting algorithm,” in Proc. SPEEDAM, 2018, pp.
938-943.

[91

[10]

[11]

[12]

[13]

[14]

[15]

[16]

[17]

[18]

[19]

[20]

[21]

[22]

[23]

[24]

[25]

[26]

[27]

Y. Kali, J. Rodas, M. Saad, R. Gregor, K. Benjelloun, and J. Doval-
Gandoy, “Current control based on super-twisting algorithm with time
delay estimation for a five-phase induction motor drive,” in Proc.
IEMDC, 2017, pp. 1-8.

O. Gonzalez, J. Rodas, R. Gregor, M. Ayala, and M. Rivera, “Speed
sensorless predictive current control of a five-phase induction machine,”
in Proc. ICIEA, 2017, pp. 343-348.

O. Gonzalez, J. Rodas, M. Ayala, R. Gregor, M. Rivera, M. J. Duran,
and I. Gonzlez-Prieto, “Predictive current control with kalman filter
observer for a five-phase induction machine operating at fixed switching
frequency,” in Proc. ICIEA, 2017, pp. 349-354.

R. Gregor, J. Rodas, J. Muoz, M. Ayala, O. Gonzalez, and D. Gregor,
“Predictive-fixed switching frequency technique for 5-phase induction
motor drives,” in Proc. SPEEDAM, 2016, pp. 761-767.

C. S. Lim, E. Levi, M. Jones, N. A. Rahim, and W. P. Hew, “FCS-
MPC-Based Current Control of a Five-Phase Induction Motor and its
Comparison with PI-PWM Control,” IEEE Tran. Ind. Electron., vol. 61,
no. 1, pp. 149-163, 2014.

M. Ayala, J. Rodas, R. Gregor, J. Doval-Gandoy, O. Gonzalez, M. Saad,
and M. Rivera, “Comparative study of predictive control strategies at
fixed switching frequency for an asymmetrical six-phase induction motor
drive,” in Proc. IEMDC, 2017, pp. 1-8.

M. Ayala, O. Gonzalez, J. Rodas, R. Gregor, and J. Doval-Gandoy,
“A speed-sensorless predictive current control of multiphase induction
machines using a Kalman filter for rotor current estimator,” in Proc.
ESARS-ITEC, 2016, pp. 1-6.

M. Ayala, J. Doval-Gandoy, J. Rodas, O. Gonzalez, and R. Gregor,
“Current control designed with model based predictive control for six-
phase motor drives,” ISA Trans., 2019.

M. Ayala, O. Gonzalez, J. Rodas, R. Gregor, and M. Rivera, “Predictive
control at fixed switching frequency for a dual three-phase induction
machine with Kalman filter-based rotor estimator,” in Proc. ICA-ACCA,
2016, pp. 1-6.

O. Gonzalez, M. Ayala, J. Doval-Gandoy, J. Rodas, R. Gregor, and
M. Rivera, “Predictive-fixed switching current control strategy applied to
six-phase induction machine,” Energies, vol. 12, no. 12, p. 2294, 2019.
O. Gonzalez, M. Ayala, J. Rodas, R. Gregor, G. Rivas, and J. Doval-
Gandoy, “Variable-speed control of a six-phase induction machine using
predictive-fixed switching frequency current control techniques,” in
Proc. PEDG, 2018, pp. 1-6.

J. J. Aciego, 1. G. Prieto, and M. J. Duran, “Model predictive control
of six-phase induction motor drives using two virtual voltage vectors,”
IEEE J. Emerg. Sel. Top. Power Electron., vol. 7, no. 1, pp. 321-330,
2018.

I. Gonzalez-Prieto, M. J. Duran, J. J. Aciego, C. Martin, and F. Barrero,
“Model predictive control of six-phase induction motor drives using
virtual voltage vectors,” IEEE Trans. Ind. Electron., vol. 65, no. 1, pp.
27-37, 2017.

Y. Zhao and T. Lipo, “Space vector PWM control of dual three-phase
induction machine using vector space decomposition,” IEEE Trans. Ind.
Electron., vol. 31, no. 5, pp. 1100-1109, 1995.

J. Rodas, E. Barrero, M. R. Arahal, C. Martin, and R. Gregor, “On-line
estimation of rotor variables in predictive current controllers: A case
study using five-phase induction machines,” JEEE Trans. Ind. Electron.,
vol. 63, no. 9, pp. 5348-5356, 2016.

J. Rodas, C. Martin, M. R. Arahal, F. Barrero, and R. Gregor, “Influence
of covariance-based ALS methods in the performance of predictive
controllers with rotor current estimation,” IEEE Trans. Ind. Electron.,
vol. 64, no. 4, pp. 2602-2607, 2017.

C. S. Lim, E. Levi, M. Jones, N. A. Rahim, and W. P. Hew, “FCS-MPC-
based current control of a five-phase induction motor and its comparison
with PI-PWM control,” IEEE Trans. Ind. Electron., vol. 61, no. 1, pp.
149-163, 2013.

M. Novak, T. Dragicevic, and F. Blaabjerg, “Weighting factor design
based on Artificial Neural Network for Finite Set MPC operated 3L-
NPC converter,” in Proc. APEC, 2019, pp. 77-82.

B. Majmunovi¢, T. Dragicevi¢, and F. Blaabjerg, “Multi objective modu-
lated model predictive control of stand-alone voltage source converters,”
IEEE J. Emerg. Sel. Top. Power Electron., 2019.



B.3 Articulo 3

ARTICULO 3 99

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

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

NOMENCLATURE
ERL Exponential reaching law.
™M Induction motor.
PI Proportional-integral.
SMC Sliding mode control.
VSI Voltage source inverter.

I. INTRODUCTION

Induction Motors (IMs) have been widely applied in
industrial applications due to its merits of low cost, simple
and robust construction and ease of maintenance [1]. Currently,
the focus of the study of new control techniques is oriented
towards multi-phase IMs with more than three phases,
which are gaining terrain in high power applications [2]-[6].
However, in low to medium power requirement applications,
three-phase IMs keep its validity, being the preferred choice
of the industrial complex for the mechanical propulsion of
the machinery of the various processes. Although there is
over a century of experience with three-phase IMs, developing
precise control systems is still a challenge, considering that
these machines are modeled as multi-variable systems and
not all variables are available for measurement, in addition of
having the aggravating factor of being related non-linearly to
each other which leads to inaccuracies in the estimations and
control of variables when classic control methods are applied
to simplified and linear models of IMs [7]-[9].
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The traditional method for controlling a three-phase
machine is the field-oriented control with Proportional-Integral
(PI) controller [10]. For the mitigation of harmonic currents,
one PI and multiple resonant controllers can be implemented
in just one rotating frame at the fundamental frequency, so
as to reduce the computation required when using multiple
synchronous frames [11]. Other popular techniques are the
direct torque control and the current control using the model
predictive control, in which the main advantage is that
no modulator is needed [12], [13]. Among various control
methods of IMs, sliding mode control (SMC) is gaining
more and more attention in both academic and industrial
communities [14], [15]. Compared to the conventional vector
control using linear controller plus modulation, SMC is a fast
and robust alternative for nonlinear systems, when the response
with the traditional PI has not enough quality [16].

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

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

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

A. IM model in stationary reference frame (o — [3)
The IM model considering a stationary reference frame

o — (3 for describe the dynamic of the machine, is given by:

Vas = Rslas + Aas

vgs = Rgigs + Ags

Aas = Lsias + Limiar

Ags = Lsigs + Linigr ™

Var = 0 = Ryiar + Aar + wrAg,

vgr = 0= Ryigr + Agr — Wrdar

Aar = Lyiar + Linfias

Agr = Lyigr + Linigs
where Lg, L., L;s, L and L,, are the stator and rotor
inductance, estator and rotor leakage inductance and the
magnetization inductance respectively. The resistances for
estator and rotor are R, and R,. Voltages, currents and flux
in o — 3 plane are represented by v, 7 and \ respectively. The

electromagnetic torque 7, is given in terms of the rotor and
stator current as:

T = S PL Gigy i — s i30), @

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

J, = —Bw, + P(T, - T1), 3)
where J represents the moment of inertia while B is the

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

Wy = Wy, P. 4)

B. IM model in state variables
The model of the IM in state variables is obtained from
(1)-(3), and is represented by:
x(t) = f(x,t) + g u(t) (5)

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

S, Sy 5.
| | vl
i
+ sy "
Vpe —o— e * C w,
- > T
S, S, S,
(. v e

Fig. 1. 3-phase 2-level VSI scheme connected to a IM.

By considering flux equations, their derivatives are

represented by:

Aas Lg 0

L, 0 0
Ags 0 Ly 0O L, O igs
/\ar = Lm 0 L7' 0 0 i(‘x’r‘ (6)
Nor 0 Ln 0 L. O igr
W,y 0 0 0 0 1 Wy
with:
Aas = —Ryias + Vas
Ags = —Ryigs + vas
Xar = =Ryiar — wy (L igs + Ly ig,)
Agr = —Ryigy — wy (Lindas + Ly dar)
. 3 Ly, . . . P
U =—Zwrt3 p? % (igs tar — iasigr) — 5T

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

x(t) = [ ias ips Gar igr wr |
Ly 0O L, 0 0
0 Ly 0 L, O
L=|(L, 0 L. 0 0
0 L, 0 L. 0
0 0 0 0 1
—Rias
—Ryigs
—Ryiar — wy (L igs + Ly ipr)
£(x,t) =L | —Ryigr + wr (L ias + Lriar)
q P2
S L i iar — hnai)-
B w, r iy
e T Wy — —
7 7 7 L
1 0
01 .
g=L"1|0 0 u(t) = [ Vas 5 UBs ]
0 0
00
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Vab Vo = 2(Vab + 5 Vhe) abe [:Z“j] (Zevss 1Bs )
=2 1 ' Luenberger /
vy = 2(Vpe + 5 Vea
Ube b= 5( 0t g tea) e Observer Eq.(16) w, -
Vca ve=—(vq +vp)
(ias, iﬂs) (iars iﬁr)

i lid d 1 Ube
as - Sliding Surface Sliding Mode
i O Ea.(9) Controller Eq.(10) - [Vea
Bs +

Wy

[

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

I1I. PROPOSED SMC-BASED CURRENT REGULATOR
The proposed controller (Fig. 2) consists of a first-order
SMC with ERL that will force the output vector x = Cx(t) =
[iass iﬂs]T to converge to the desired reference currents x*
= [i%, i3, ]". For this purpose, the matrix C is:
100 00
c= [ 01000 }

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

®)

t
sz(x—x*)+m/<x—x*)dt. ©
0

where K; is a positive constant. Otherwise, the SMC with
ERL is described by the following equation:
S =—K; S— Ky(S) sign(S) (10)
where K; is a definite positive diagonal matrix and K(S) is
defined by:
ko1
N(S1)

K»(S) = an

22
N(S2)

where N(S;) = 0o + (1 — &) e *Sil” for i = 1,2 with
0 < dop < 1 and a,p > 0 [18]. The constants k1 and koy are

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

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

S=(X-X)+K(x-x") (13

—Ki S = Ky(S) sign(S) = (x = X") + Ki (x —x") (14
—Ki1 S — K(S) sign(S) = Cf(x,t) + Cgu(t)..
XK (- X)) (5)

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

u(t) = (Cg)~ ' (-K; S — Ka(S) sign(S) — Cf(x,t) ..
WX - Ki(x—xT)
(16)
The stability analysis of the closed-loop system can be found
in [20].
A. Luenberger-Based Rotor Current Estimation

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

C=Aw,) ¢+ BU+L(x-C¢)

. an
y=C¢

. o N N o T N
where ¢ = |iqs, i8s, tar iﬂ,] with i, as the estimated

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

Rs L, *L?n Wy —R; L —L; Ly, wy
L2, w, Ry L, Ly Lypw, =R, Ly,
Aq =
—Rs Ly, Lg Ly, w, R, Lg L, Lsw,
—LyL,,w, —RsL, —L.Lsw, R, Ly
Alw,) = ! A
r) = D1 A
~L. 0
_ 1 0 —L. 1000
B=Di| L. 0 C_[OIOO}
0 Ly

where D1 = L2 — L, L,.
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Fig. 3. Stator currents in o — 3 sub-space for transient and steady-state.
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Fig. 4. Stator currents in the o — (3 planes for a desired AC currents
(i%ss 1, ) of: 5IA] (RMS).

IV. THEORETICAL ANALYSIS BY SIMULATIONS

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

TABLE I
PARAMETERS OF THREE-PHASE IM

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

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

Ly 127.1 mH  Nominal power 7.5 kW

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

ias[A]

Fig. 5. Stator currents in the o — (3 planes for a desired AC currents
(i%ss 1, ) of: 10 A (RMS).

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

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

5726.60 0
0 5726.60
L= —5712.55 0 as
0 —5712.55

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



TABLE 11
SMC GAINS.
Gains  Values | Gains  Values
k11 1000 | K; 100
k12 1000 | p 1
ko1 1000 a 20
koo 1000 | do 0.01

V. CONCLUSIONS

In this work, a first-order sliding mode controller was
simulated with exponential reaching law for three-phase motor
induction, under uncertain conditions the controller performs
well and can be improved by optimizing the controller’s gains.
The application of the proposed controller has been tested on
simulations where the results obtained showed good reference
tracking performance.
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