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Prologo

Ainicios del afio 2018, realicé mis practicas preprofesionales en Donostia (Pais VVasco-
Espafia) en el Ceit-1K4, un centro de investigacion que me permitio colaborar en un proyecto
interno denominado: “Desarrollo de un convertidor DC/AC de alta densidad de potencia
empleando semiconductores de Carburo de Silicio”.

El proyecto tenia una etapa que consistia en el disefio de un rectificador hexaféasico
controlado a partir de una maquina sincrona de imanes permanentes, la cual correspondia al
area de electronica de potencia y la que me asignaron como parte de mis préacticas.

Con este trabajo dedicado a la investigacién y los conocimientos en control de
maquinas, surgid la idea de realizar un inversor trifasico controlado mediante un control
predictivo de velocidad alimentando a un motor sincrono de imanes permanentes interiores.

Es importante resaltar el apoyo brindado por parte de la Universidad de Piura que,
gracias a mi asesor y otros profesores, la directriz del proyecto fue la indicada para que el
resultado del mismo sea el mas ambicioso.

Ademas, cabe destacar que una parte fundamental del proyecto se desarroll6 con los
conocimientos adquiridos a lo largo de estos 5 afios en la universidad, lo que demuestra la
calidad de ensefianza que amerita un ingeniero mecanico-eléctrico de nivel.






Resumen

El trabajo que presentaré a continuacion muestra el desarrollo de un convertidor DC/AC
trifasico controlado mediante un control predictivo de velocidad teniendo como carga en la
salida de las 3 fases, un motor sincrono de imanes permanentes interiores.

Este desarrollo busca controlar el sistema sin optar por los controladores convencionales
como lo son el FOC, DTC, V/f, entre otros.

Se ha tomado como carga este tipo de motor ya que las maquinas de imanes
permanentes brindan nuevas soluciones a la industria y a las aplicaciones vehiculares como
los automoviles hibridos.

Esta tesis se divide en 4 etapas: Marco tedrico, Modelado del sistema, Estrategia de
Control y Resultados de Simulacién. Dichas etapas se desarrollan en los 7 capitulos que
engloban toda la informacién necesaria y los procedimientos realizados para la
determinacion de este sistema.

Una vez leido todos los capitulos, el lector sera capaz de entender términos clave en
electronica de potencia, asi como en control de maquinas eléctricas. A la vez, obtendra
conocimientos sobre las herramientas utilizadas para la simulacion de este tipo de circuitos
y podra comparar las topologias de control que le permitan tener un resultado mas estable y
preciso.
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Capitulo 1
Aspectos generales

En el presente capitulo se introducird el proyecto que se ha realizado. Luego, se especificardn los
objetivos y el alcance del trabajo; asi como se establecerd la estructura del proyecto de acuerdo con
los capitulos presentados posteriormente.

1.1 Introduccion

En la actualidad, los sistemas controlados son importantes en todos los &mbitos de la
industria pues cada sector busca optimizar sus procesos forzando el comportamiento natural
del sistema.

Esta busqueda ha llevado a desarrollar multiples estrategias de control, una de estas es
el control predictivo que, si bien tenia un tiempo ya desarrollada, recién esta retomandose
para nuevas aplicaciones pues se obtienen resultados muy prometedores ahora que la
tecnologia puede ser capaz de leer datos a una velocidad muy alta.

El control predictivo causa interés entre los estudiosos de la materia ya que se trabaja
directamente con las ecuaciones propias del modelo que se pretende controlar, optimizando
el sistema en cada tiempo de muestreo.

Un ejemplo de esta busqueda por mejorar el comportamiento de sefiales son los
controladores de velocidad de motores eléctricos. Los motores son muy comunes en todo
tipo de aplicaciones, al ser tan utilizados se pretende incrementar la manipulacién de su
velocidad sin realizar dafios a la maquina.

En otras partes del mundo como Europa, Asia, Norteamérica y parte de Sudamerica, se
ha optado por usar este tipo de control predictivo en motores eléctricos, obteniendo asi
resultados tan buenos que ha puesto en duda el uso de controladores estandar como el control
en campo orientado (FOC) para variar la frecuencia y, por lo tanto, la velocidad del motor.

Por otra parte, dentro de la clasificacion de los motores eléctricos, existe un tipo de
motor sincrono que no utiliza devanados en el rotor sino imanes permanentes; estos imanes
pueden encontrarse dentro o fuera del rotor de acuerdo con las necesidades del sistema.



En nuestro pais, el uso de los motores de imanes permanentes interiores (dentro del
rotor) no es muy conocido ya que no existen las aplicaciones donde se pueda implementar
como si ocurre en otras partes del mundo. Un ejemplo de esto son los vehiculos eléctricos
cuya via de investigacion es una de las mas relevantes en el ambito de control de potencia;
es por esto que al no tener aplicaciones innovadoras no se utiliza este tipo de motores, sino
que se opta por los convencionales.

Ante esta necesidad de entablar una conexién entre un control con prestaciones tan
importantes como el control predictivo y la introduccion de este tipo de motor con imanes,
se ha planteado este proyecto con la finalidad de utilizar este trabajo como base para la
inclusion de aplicaciones innovadoras en nuestro pais que incluyan este tipo de motores con
controles sofisticados.

1.2 Objetivos y alcance

Como objetivo principal se pretende realizar un control predictivo de velocidad a un
motor de imanes permanentes interiores cuya aplicacion se vea determinada de acuerdo con
la potencia del motor IPM que se escoja para controlar.

A la vez, se plantean como objetivos secundarios:

- Definir un controlador versatil que permita controlar cualquier motor de imanes
permanentes interiores Unicamente variando los pardmetros que se obtienen de la
ficha técnica de cada motor.

- Dar a conocer la utilidad de los motores IPM para la industria de nuestro pais y su
gran potencial para aplicaciones innovadoras.

- Demostrar, desde el punto de vista de la electronica de potencia, el porqué
actualmente se esta optando por la implementacion del control predictivo en todos
los @mbitos de la industria.

- Disefar la estructura del controlador de una manera légica y concisa que ayude a
controlar de una forma mas robusta el accionar de la sefial frente a los disturbios.

Por otra parte, el alcance del proyecto implica el desarrollo del sistema en una
plataforma de simulacién, con una estructura estudiada y coherente del conjunto
Alimentacién-Variador de frecuencia-Motor. Asimismo, se realizaran pruebas para validar
dicho controlador pues es la forma mas concreta de comparar los resultados obtenidos.

Con respecto a la gestion de alcance del proyecto, se realizaran los siguientes
procedimientos con la finalidad de desarrollar adecuadamente la estrategia de control
predictivo de velocidad para este tipo de motores sincronos:

- Tener conocimiento de las estructuras mas recientes de acuerdo con el tema de este
proyecto, investigando en portales de revistas cientificas y trabajos de electrénica de
potencia realizados en universidades.

- Saber utilizar las herramientas de simulacion para asi no tener inconvenientes al
momento de validar el controlador.

- Estudiar los conceptos basicos de los diferentes componentes que incluye esta
estrategia de control tales como modulacion por ancho de pulso, ecuaciones
representadas en variables de estado, ecuaciones del motor, discretizacion de
modelos matematicos, entre otros.



1.3 Estructura del proyecto

La estructura que seguirda el trabajo consta de 7 capitulos, los cuales son ordenados con
la finalidad de que el lector pueda aprender con conocimientos basicos la forma de controlar
un motor.

El Capitulo 1 busca establecer los estados del trabajo para mantener un orden al
momento de realizarlo. Aqui se plantean los objetivos y el alcance; asi como la descripcion
del problema.

En el Capitulo 2 se introducirdn conceptos previos como las transformadas a ejes
alternativos, que sirvan como base para entender el modelado del motor de imanes
permanentes. A la vez, se estudiara la manera de discretizar estas ecuaciones de motor para
implementarlas en el controlador.

El Capitulo 3 formula un control en campo orientado para este mismo sistema con la
finalidad de poder realizar una comparacion posteriormente con nuestro control predictivo.

En el Capitulo 4 se realiza un planteamiento ampliamente detallado de los conceptos
béasicos, el disefio, criterios y limitaciones del controlador predictivo de velocidad que se
desarrollara en este trabajo.

En el Capitulo 5 se estudia el uso del filtro extendido de Kalman en el controlador
predictivo, asi como la importancia de su disefio en la estimacion de parametros dentro del
sistema.

El Capitulo 6 muestra los resultados obtenidos de las simulaciones para ambos
controladores, los cuales sirven para analizar el comportamiento en ciertos casos de prueba.
Las principales variables graficadas son la velocidad estimada y las corrientes de entrada al
controlador.

El Capitulo 7 expone las conclusiones del trabajo realizado y las mejoras que se le
pueden implementar al proyecto si es que se pretende continuar con la linea de investigacion.

Por altimo, el trabajo viene complementado con la bibliografia utilizada y los anexos
donde se muestran los codigos resultantes del trabajo.






Capitulo 2
Modelacion matematica del motor trifasico de imanes permanentes

En este capitulo se modelaréd una mdquina trifdsica sincrona de imanes permanentes interiores
teniendo en cuenta sus principios bdsicos y las transformaciones necesarias para facilitar el disefio
y el desarrollo en las simulaciones.

2.1 Transformacion de sistemas de coordenadas

Las ecuaciones que definen los comportamientos de las tensiones, corrientes, velocidad
y torque del motor estan en funcion del tiempo, y son ecuaciones diferenciales que aumentan
la complejidad segun el tipo de aproximacion que se desee obtener del comportamiento
dindmico del motor. Es por este motivo que se suele realizar un cambio de variables
eliminando asi la dependencia del tiempo.

El cambio de variables se realiza pasando a través de dos transformaciones, la
transformacion de Clark y la transformacion de Park. Este cambio basicamente consiste en
referenciar las variables de un sistema trifasico a un marco de referencia compuesto por dos
ejes ortogonales ya sean fijos o que giran a una velocidad sincrona, en el caso de las
maquinas de imanes permanentes, con un determinado sentido de giro, permitiendo
disminuir la complejidad del sistema de ecuaciones [1]-[4].

2.1.1 Transformada de Clark

Esta transformacion consiste en la proyeccion del sistema trifasico a un marco de
referencia ortogonal fijo o estatico a-p.



A Paxis

—> a axis

Fig. 1 Representacion de la transformada de Clark
Fuente: “Park, Inverse Park And Clarke, Inverse Clarke Software,
Transformations MSS Implementation”

Para construir la forma matricial de la transformada se necesita asumir que la
componente a y la componente A del sistema trifasico tengan la misma direccion ya que de
esta manera no habré desfase entra la transformacion y, por ende, se evita la construccion de
las matrices con un angulo 6. Por lo tanto, de acuerdo con la Fig. 1, se establecen las
matrices, asumiendo un 6 = 0:

[l;a]zg[l -3 —%IF;;]

Del mismo modo, se grafican las sefiales tanto de entrada como salida para la
transformacion de Clark:

0 01 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 o7 0.8 0.9 1

Fig. 2 Sefal de entrada trifasica a la transformada de Clark
Fuente: Elaboracion propia
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(1] 0.1 0.2 03 0.4 0.5 0.6 0.7 08 0.9 1

Fig. 3 Seiial de salida de la transformada de Clark. o(rojo), p(azul)
Fuente: Elaboracion propia

En la Fig. 2 se muestra la entrada trifasica que posteriormente serd proyectada en el
marco de referencia estatico y cuya salida se muestra en la Fig. 3 donde se observa como la
componente o, Se encuentra con un adelanto de 90° eléctricos con respecto a B,
comprobandose asi el esquema de los ejes a-p que se mostraba en la Fig. 1.

Por otra parte, si se requiere volver del sistema a-f al sistema trifasico, se efectla la
transformada inversa de Clark, definida con la siguiente matriz:

1 0
-
Lb = — .
. [
il 3 1 3"

2 2

2.1.2 Transformada de Park

En el caso de las maquinas sincronas, la transformada de Park puede representarse como
dos vectores ortogonales que giran a la misma velocidad que el sistema trifasico
proyectado.[5][6]

A la vez, se define como la proyeccion del marco de referencia fijo a-p a los ejes
rotativos que giran a la misma velocidad de la maquina sincrona.



Fig. 4 Representacion de ejes a-f y d-q
Fuente: “Park, Inverse Park And Clarke,
Inverse Clarke Software, Transformations

MSS Implementation”

A partir de la representacion de la Fig. 4, se establece la forma matricial de esta

transformada:
=[S o]

Entonces, la transformada de Park tiene como entrada las sefiales de las componentes
estaticas (Fig. 2) y como salida, las sefiales de las componentes giratorias del sistema, como
se muestra en la Fig. 5.

Ejed

—e Ej2 g

I I I I I I I I L
[} 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 07 0.8 09 1

Fig. 5 Salida de las componentes d-q
Fuente: Elaboracion propia

De la misma forma, si se requiere regresar de las componentes rotativas a las
componentes estaticas, se aplica la transformada inversa de Park, la cual viene definida en

forma matricial:
1) 2l



Transformacién adicional

Existe otra variacion en estas transformaciones, la cual establece directamente como
pardmetros de entrada las componentes trifasicas y como salida, las componentes del marco
rotativo. Esta variacion se define en forma matricial de la siguiente manera:

o 62" 0+ |y
2| cos(8)  cos( 3) cos( 3) a

iq] _ .
[iq]‘§ 2 ||

21 s
—sin(f) —sin(6 — ?) —sin(0 + ?) L

A estos dos nuevos ejes creados por la conversion, se le denomina componente de eje
directo y componente de eje de cuadratura a iy € i, respectivamente. La razon por que se
denominan de esta forma es porque la componente en el eje d es responsable del manejo del
flujo, mientras que el eje g, del manejo del torque.

En la Fig. 5 se observa las sefiales después de la transformacion. Estas son constantes
ya que como se ha mencionado anteriormente, van a la misma velocidad que el sistema
trifasico, esto causa que los ejes rotativos adquieran valores constantes.

Cabe resaltar que, en este caso, se ha simulado de manera ideal ya que, si se implementa
esta transformacion en un circuito de potencia, las corrientes o tensiones que se transformen
no seran totalmente sinusoidales a la entrada y, por tanto, no seran completamente constantes
a la salida.

2.2 Modelo matematico del motor de imanes permanentes

Para empezar a modelar esta maquina eléctrica, se necesita hacer un conjunto de
suposiciones gque nos permitan definir hasta qué punto se estd modelando de acuerdo con
una maquina real. De esta forma, evitando no entrar en complicaciones con este sistema,
simularemos a partir de un modelo con los principios basicos de un motor AC, el cual se
basa en un acoplamiento entre el estator y el rotor.

La maquina sincrona de imanes permanentes (PMSM) es una maguina sincrona de AC
cuya excitacién de campo es proporcionada por imanes permanentes y cuya onda es
sinusoidal. Puede actuar ya sea en modo MOTOR o0 en modo GENERADOR.

Con imanes permanentes, el PMSM en modo motor puede generar una mayor densidad
de par frente a motores de induccion de AC (ACIM).
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Las PMSM se pueden distinguir, como se muestra en la Fig. 6 [7], sobre la base de
colocaciones de imanes permanentes sobre el rotor.

a) b)

Fig. 6 a) PMSM con polos salientes. b) PMSM con polos interiores
Fuente: “Extending mathematical model of permanent magnet
synchronous motors in alpha-beta coordinate system for EKF”

Para maquinas de alta densidad de potencia se montan imanes permanentes en la
superficie, mientras que la configuracion del iméan interior es destinada para aplicaciones de
alta velocidad.

Del mismo modo, encontramos las principales ecuaciones para modelar una maquina
de imanes permanentes teniendo en cuenta los principios basicos de funcionamiento [8]—
[13]. Estas ecuaciones son desarrolladas sin importar que la maquina se utilice como
generador o motor. Sin embargo, si se tiene en cuenta la posicion de los imanes permanentes
ya que segun donde se encuentren se puede diferenciar entre imanes permanentes interiores
0 exteriores.

En este proyecto se desarrollard el modelado de una méquina de imanes permanentes
interiores, la cual se diferencia de los exteriores ya que las inductancias de este Gltimo, en el
marco de referencia rotativo d-q, son iguales; mientras que, en la maquina de imanes
interiores, no lo son.

Las ecuaciones para modelar una PMSM:

Ug = Rig + plg + wAy (2.1)
Ug = Rld + pld - (A)qu (22)
Ad = Ldid + APM (23)
Aq = Lqig (2.4)
Reemplazando 2,4, A, enug Y uy:
. di .
ug = Rig + L, f + QT(Ldld + Apm) (2.5)

Ug = Rig + Lg 5% — w,Lyig (2.6)
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Donde,

w, es la velocidad angular eléctrica.

Wmec €S la velocidad angular mecéanica.

Apum €s el flujo de iman permanente

Lg, Lq son inductancias en el marco de referencia rotativo d-q.

Segun [14], el torque electromotriz se define:

Te = 2% p(Aaiq — Aqia) 2.7)
T, = %* p(APMiq - (Lq - Ld)iqid) (2-8)

Teniendo en cuenta el disefio mecanico de la maquina, se establece que el torque
electromotriz es igual:

Te = Jmotor = + T + B (2.9)
“Z’—tm = %(Te — Bpwm — To) (2.10)
Donde,
J es la inercia.

p es el par de polos.
B,,, = B es el coeficiente de friccion viscosa.

2.2.1 Discretizacion del modelo de motor sincrono

Para el posterior uso en el control predictivo que se desarrollara en capitulos siguientes,
es necesario discretizar las ecuaciones del motor sincrono de imanes permanentes interiores
(IPMSM) vistas en la seccion anterior.

De acuerdo con [15], se debe determinar el modelo en tiempo discreto del sistema para
luego poder realizar el control predictivo.

Esta clase de sistemas se pueden representar por un modelo lineal con limitaciones que
se pueden realizar offline. EI modelo lineal propuesto tiene escogidas correctamente las
variables de estado.

La representacion “state-space” o también llamado ecuaciones de estado, es el paso
previo para discretizar el modelo del motor. Se define un modelo explicito usando variables
de estado en tiempo discreto con la siguiente estructura:

x(k + 1) = Ax(k) + Bu(k)
y(k) = Cx(k) + Du(k)



12

Por este motivo, se desarrolla la estructura que deben seguir las ecuaciones (2.1)-(2.10):
d
= x(t) = g(x(6),u(®)) (2.11)

Siendo x el vector estado:
—Ii. 7 T
x = [ig ig wr]
Y la sefial de entrada, un vector de voltaje bidimensional:
— T
u = [ug uq]".

Entonces, el modelo continuo “state-space” para el motor PMSM se define a partir de
las siguientes matrices:

_k Y4 ()

ia(0) [ b L ] ia(0) a 0 ud(t)
%liq(t)lzl 0 _:;q _ (Laiag(®) }LPM)II @+ Li uq(t)] (2 12)
t | [lw(t [ q
YO 1o 22 G~ (1 - L)) —% el o
Donde,
R Lq
[—a aw(t) 0 ]
A=l o _ﬁ _(Ldid(t)+/1PM)
h Lq Lq
1.5 B
0 ]p Gon = (Lg = La)ia(®) -
eq
! 0 0
Ly
B = 1 0
g
0 ]eq

Por tanto, la representacion en variables de estado concluye de la siguiente forma:

d |ta® iq(t) uq(t)
a iq (t) =A iq (t) +B Uq (t)
w(t) w(t) T,

Para predecir la corriente en el t;., se debe medir la posicidn, velocidad y corrientes
en el tiempo k; asi como, es necesario implementar un modelo discreto del motor. Por este
motivo, se aplica el método de Euler modificado:

& = h(x(k),u(k)) (2.13)
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El modelo en tiempo discreto se debe expresar de la siguiente forma:

Predictora:
2(k+1) = x(k) + Ty * h(x(k), u(k)) (2.14)
Correctora:
x(k +1) = x(k) + 2% (h(2(k + 1), u(k)) + h(x(k), u(k))) (2.15)
Por lo tanto,
Qe+ 1) F " ., @) [ 00
[fg(k +1)|= | 0 1 _LR;qTS (Ldtd(lzlwlpm)rr [d(k) N l[LdO lTS TO ]lluz(k)] (2 16)
o(k+1) 15p (APM (L, - d)id(k))Ts 1 _%Ts w (k) [ o qo _i*PJ T,
Donde,

Jeq €5 lainercia equivalente del motor.
w es la velocidad angular eléctrica.

De la matriz antes expresada, obtendremos las ecuaciones predictoras:

qu(k)

Gk + 1) = (1= £ 1) ia(k) + 22T ig (k) + =T * wa (k) (2.17)

lq(k+1)—(1——T) i () — MT*w(k)+iTs*uq(k) (2.18)

dk+1) = ﬂ(am (Lq —Ld)ld(k))*T *lq(k)+<1——T>*a)(k)—Ts*p «T, (2.19)

Entonces, las ecuaciones correctoras quedan definidas:

fak +1) = ig (k) + 2 (—Lﬂ o+ 22 o +“d(")>
d d d

+% * (—— *iy(k+1)+ qu—(k+1) Lk +1)+ ud(k)) (2.20)
gtk +1) =1i,(k) +Z * <_£ iqg(k) — (Ldid(kL) + Apy) v w(k) + uq(k)>
q q q

+5*(__*@(k+1)_M*@(k+1>+“q—(")) (2:21)
2 Lq Lq Lq

T,
wlk+1) =w(k)+?*

1.5p2 B * T
( ’ (APM - (Lq - Ld)id(k)) * iq(k) _]_ *w(k) — P L)

J eq eq J eq
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+5*( “(2ow — (Lq ~La)* Gl + D)« Gl +1) == = @k +1) - ”*TL) (2.22)

Una vez obtenida la discretizacion del modelo de imanes permanentes, este se puede
aplicar en el control predictivo por modelo el cual tendrd como pardmetro de referencia la
velocidad.



Capitulo 3

Control de campo orientado (FOC)

En este capitulo se desarrollaré un control de campo orientado (FOC) para el motor de imanes
permanentes interiores. Este tipo de control es una de las topologias cldsicas para controlar
mdquinas AC. Se conceptualizardn principios como la técnica Space Vector Modulation, modelo de
inversor y controladores PI, los cuales son estructuras fundamentales en el FOC.

Esta estrategia de control es implementada en el proyecto con la finalidad de validar el
comportamiento del control predictivo que se tiene como objetivo en este plan de tesis.

Como sabemos, los dos controles con alto “performance” de control para una PMSM
son el Direct torque control (DTC) y el FOC. Estos controladores tienen distinto principio
de operacion, pero con el mismo resultado, por lo que ambos han sido implementados
satisfactoriamente en la industria.

La Tabla I caracteriza los esquemas de control de ambos controles teniendo en cuenta la
robustez, dindmica y sensibilidad de parametros que se representa en cada topologia.

Tabla | Comparacién entre esquemas de control DTC y FOC

FOC DTC
Sensor de velocidad Necesario No necesario
Robustez Robusto Robusto
Sen3|p|I|dad te Grande Promedio
pardmetros
Dinadmica Alta Alta
Comportamiento de
bajada de velocidad Bueno Malo
PWM PWM no
Control . .
necesario necesario

Fuente: Elaboracion propia

En [16] se comparan estas 2 estrategias considerando varios criterios como las
caracteristicas basicas de control, el comportamiento estatico y dinamico y la complejidad
al momento de la implementacion, llegandose a la conclusion de que, pese a encontrarse
muy parejos en las comparaciones, el orden vectorial es mejor y las respuestas son mas
rapidas con el DTC.
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Sin embargo, en este proyecto se utilizard el FOC ya que nos permite tener mayor
facilidad para controlar la velocidad. El control de campo orientado que se desarrollara
tendra como referencia de control a la velocidad sincrona a partir de controladores Pl y de
modulaciones por ancho de pulso.

El principio fundamental del FOC se basa en que este usa el marco de referencia rotativo
d-q para establecer un control independiente del torque eléctrico y de la magnitud de flujo a
partir de las corrientes iy € i, respectivamente.

La estructura general de un FOC para un motor de imanes permanentes interiores viene

expresada en la Fig. 7:
}j)‘c

Wref” i, .
4@—’ PI Controller 1 m PI Controller q Yy )
= (Speed) &—J (Current) j’ dq Ve
o SVM Inversor

ap - .
. B 75 Trifasico
ig’=0 Pl Controller d | | - 3
(Current) d

[

dq —

l"

Calculator
Position

1 IPMSM

Fig. 7 Esquema del control en campo orientado implementado
Fuente: Elaboracién propia

Como se observa, la estrategia de control se basa en medir el valor de las corrientes
trifasicas provenientes de la linea inversor-motor para convertirlas al marco de referencia
rotativo. Estas sefiales de corriente i, e i, seran restadas con sus referencias, las cuales

atravesaran un control Pl para pasar a ser voltajes de referencia V" y V"

Las referencias a las que son comparadas las corrientes en marco rotativo se obtienen
de dos maneras. Con respecto a la referencia del eje “q”, esta resulta de la salida de un
controlador PI de velocidad el cual tiene como entrada el error entre la velocidad de

referencia y la velocidad medida del motor.

Con estos voltajes V;" y V," se transforman al sistema de referencia a-p ya que se le
aplicard la técnica “Space Vector Modulation” (SVM) para controlar el inversor trifasico a
través de pulsos.

La técnica SVM vy el disefio de los controladores son explicados con detalle en los
siguientes apartados de este capitulo.
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3.1 Modulacién por ancho de pulso en espacio vectorial (SVPWM)

Existen diferentes técnicas de modulacion por ancho de pulso (PWM) que han sido
estudiadas en [2], [17]-[23]. Las mas comunes de este tipo de modulacién es la sinusoidal
(SPWM) y por espacio vectorial (SVPWM).

El Space Vector Modulation (SVPWM) es la mejor técnica computacional PWM para
sistemas trifasicos ya que a diferencia de un Sinusoidal PWM (SPWM), este proporciona
menos distorsion armdnica (THD) y mejor factor de potencia (PF).

Esta técnica trabaja principalmente con los semiconductores de potencia superiores ya
que, para los inferiores, simplemente, invierte la sefial de los superiores.

Para obtener los vectores espaciales, se definen los estados de conmutacion de los
interruptores los cuales representan la operacion de cada fase del inversor. La cantidad de
estados de conmutacion esta dada por n® donde n es el nimero de niveles. Por lo tanto, se
deduce que el sistema posee 8 estados de conmutacion al ser un inversor de 3 niveles.

De estos 8 estados, seis nos darian un voltaje de salida diferente de cero. Los dos
restantes son vectores cero que representan el corto circuito de los interruptores superiores
o inferiores del inversor.

En la Fig. 8, se tiene los 8 posibles estados de conmutacion donde cada uno de los
interruptores solo puede estar en estado l6gico 0 (abierto) y 1 (cerrado).

N NL NN NN,

b b b b

— — — f—

[ l\ L4 I\ I\ C I\ C
1] L] L1l (1]
J{I—Ul]'ll I.I—I{IU r'z—lll]' I_‘—lllil
1 1 1 1
N ENNNENE !
N NS AN A N A
I I Dl | I Dl Dl
r4=n|1 r‘s=n{n |ﬁ=|m I".I=]1l

Fig. 8 Estados de conmutacion del SVPWM
Fuente: “Park, Inverse Park And Clarke, Inverse Clarke
Software, Transformations MSS Implementation”

Ademas, la Tabla 1l nos define los estados representados para los 3 interruptores
superiores en un sistema trifasico.
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Tabla 11 Estados de interruptores para un sistema trifasico

Vectores |Interruptores
Directores
Fijos S1|S2|S3
| 0/0]0
4} 1100
v, 11110
V3 0|1]0
Vs 011
Vs 0011
Ve 1101
v, 1111

Fuente: Elaboracion propia

Conociendo los estados de conmutacion para este sistema, se deben representar los
vectores complejos de voltaje. En la Fig. 9, se muestra que los vectores activos son marcados
del 1 al 6 dividiendo el plano en 6 sectores separados en un angulo de 60°, para cubrir un
espacio de 360° en partes iguales, teniendo como amplitud méxima el maximo voltaje que

- 2 , ..
el inversor puede entregar gVDc- Por otra parte, los vectores cero estan posicionados en el

centro del hexéagono.

010 (Lg) Sectora, 110 (U;)

Sectar 3, u* Sector 1

d,-u
011 (U,) o a 100 (U;)

Re

e
A

Sectar Sector 6

4N

001 (U,) - Sector® 101 (Ug}

Fig. 9 Representacion del SVM
Fuente: “Park, Inverse Park And Clarke, Inverse
Clarke Software, Transformations MSS
Implementation”

Po otro lado, el vector de referencia U* actlla como vector de conmutacion, es decir que
cuantos mas vectores de conmutacion intermediarios se generen entre los vectores
directores, mas sinusoidal es la onda de salida y asi se obtendra una menor distorsién
armonica. Para generar los vectores intermedios antes mencionados y obtener la salida
sinusoidal, U* debe conmutar entre dos vectores activos y un vector nulo.

Existen varios tipos de secuencia que se pueden implementar; sin embargo, la secuencia
seleccionada debe asegurar que los voltajes tengan simetria de cuarto de onda para reducir
armonicas impares en sus espectros.
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La secuencia mas eficiente es la Alternating Zero Vector Sequence ya que prioriza la
reduccion en las pérdidas por conmutacion, las cuales se minimizan si el vector nulo es el
ultimo en cada intervalo y entre dos intervalos consecutivos se alternan V;, a V.

Sl L M|
el Ly U il
ol LT || mn 1 il
Al ) M .

sal | | | L. LIy Ly y ¢

Fig. 10 Secuencia vectorial Alternating Zero
Fuente: “Voltage Oriented Control of Three-Phase Boost PWM

Converters”

Como muestra la Fig. 10, la secuencia consiste en que cada rama debe cambiar su estado
solo una vez en el periodo de conmutacion. Esto solo se logra aplicando primero un vector
de estado cero durante ¥4 total de su tiempo de aplicacién; seguido de dos vectores
adyacentes directores aplicados durante la mitad de su tiempo de aplicacién. Después se
vuelve a aplicar el vector cero durante un % total de su tiempo de aplicacion. Todo esto en
medio periodo de conmutacion Ts. La siguiente mitad del periodo de conmutacion es el
espejo de la primera mitad.

Por altimo, los pulsos obtenidos de acuerdo a la secuencia predeterminada ingresan al
inversor trifasico, culminando asi la modulacién por ancho de pulso. En la Fig. 11 se muestra
el ingreso de estos pulsos a los semiconductores de potencia del inversor.

@>-\1 b
L. [- - L= I ~
2 — —
e 4% Mosfet2 —‘):& Mosfet! —|t:|}
o 12 ¢

(2]
g

ey T
— -IEE‘ e | E} _— _@
1

! !

Fig. 11 Ingreso de estados en inversor trifasico
Fuente: Elaboracion propia

3.2 Disefo de controladores PI

Las ecuaciones del modelado de una PMSM definidas en las ecuaciones (2.5) y (2.6)
pueden ser expresadas en términos de Laplace:
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ud(s) = (SLd + Rs)id(s) - erqiq (S) (31)
ug(s) = (Rs + sLg)ig(s) + wr(Laia(s) + Apy) (3.2)

Se comprueba que el segundo término de cada ecuacion expresada es el término de la
fuerza contraelectromotriz inducido por las corrientes de eje opuesto. Debido a esto, el lazo

¢ 9

de corriente para “d” y “q” no son independientes.

Con la finalidad de superar esta dificultad, se opta por desacoplar el término de la fuerza
contraelectromotriz y agregarlo al lazo de control como un disturbio, con el mismo valor,
pero con signo opuesto al término que se encuentra en el modelo del motor.

3.2.1 Controladores de corriente

6 9

El proceso de disefo para los controladores de corriente del eje “q” y el eje “d” es el
mismo. Por lo tanto, solo se explicara con detalle el proceso de disefio para el controlador

¢ 9

de corriente en el eje “q”.

Entonces, una vez desacoplado, el lazo queda expresado como lo muestra la Fig. 12:

Kys + K

wilg *ig+ Apy) |

Fig. 12 Lazo de control en corriente iq
Fuente: Elaboracién propia

Teniendo en cuenta que el sistema ahora posee términos desacoplados, el controlador
se modelara en forma discreta y se puede representar como lo muestra la Fig. 13.

u,(2) i;(2)

z 1 o G(2) »

Fig. 13 Modelo discreto para el controlador de corriente iq
Fuente: Elaboracion propia

En laFig. 13, D(z) es la funcion de transferencia discreta para el controlador P, teniendo
la siguiente forma:

K
, (Kp+K)(z——Lo)
_ K; _ Kp+K;
D(z) = K, + e =

(3.3)



21

Donde K, y K; son la constante proporcional y la integral respectivamente.

A la vez, el retardo de un tiempo de muestreo es representado por z~1 y expresa el
retardo en el tiempo de computacion en sistemas digitales.

Del mismo modo, G (z) representa la funcién de transferencia discreta para la maquina
acompariado con un ZOH. Esta funcidn se obtiene:

G(2) = (1 =27 * Zurans {2} (34)

N

Donde G(s) es la funcion de transferencia de la maquina en el dominio de Laplace:

1

G(s) = LgS+Rg (3.5)
Entonces, sustituyendo (3.5) en (3.4) resulta:
_ 1
6() = (1= 2 Zurans | @6

Aplicando la transformada Z, la ecuacion (3.6) se escribe:

G(z) = z(l—z‘l)(l—e_;_q) 3.7)

Rs(z—1)(z—e 9)

T

1-e ™
Gz) =7 == (3.8)
Rs(z—e )
Donde,
T es el tiempo de muestreo en el sistema digital
T
L (1—e ™) -
a
= —; = ; b= Tq
Tq RS a Rs e

Por lo tanto, se deduce la funcion de transferencia discreta para el sistema a partir del
diagrama de bloques mostrado en la Fig. 13:

ig’(2) _ D@)G(2)z !

ig(z)  1+D(2)G(2)z™1 (3.9)
Sustituyendo D(z) y G(2):
K
iq(2) _ a(KP"'Ki)(Z_Kpri) (3.10)
i’ @ z(z-1)(z-b)+a(Kp+K;) (z—— L) '

Kp"'Ki

Ademas, sabemos que la ecuacidn caracteristica es igual:
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14+ D(2)G(2)z"t =0 (3.11)
K
a(Kp+K;)(z———2>)
14— T AL (3.12)

z(z—1)(z-b)

La ecuacion (3.12) tiene la forma:

1+k'*P(z)=0 (3.13)
Donde,
k' =a(K, +K;) (3.14)
K
)
— . KptK7
P(2) = o=t (3.15)

De acuerdo con [24], se puede seleccionar un cero del controlador PI para cancelar un
polo; por este motivo, de la ecuacion (3.15) se reconoce un cero:

K
ZO = P
Kp+K;

(3.16)

Este cero sera seleccionado con la finalidad de cancelar el polo z = b para obtener un
comportamiento satisfactorio del controlador.

Después de seleccionar la ubicacion del cero de acuerdo con el criterio anterior, se
pueden seleccionar los polos deseados a lazo cerrado, siendo k' la ganancia correspondiente
a la asignacion de polos.

Por lo tanto, conociendo z, y k', los parametros del P1 pueden ser obtenidos a partir de
las ecuaciones (3.14) y (3.16) resultando:

.
Ky = =2 (3.17)

K =51 2)) (3.18)

3.2.2 Controlador de velocidad

Para este controlador, se debe considerar la ecuacion mecanica de la maquina, la cual
estd expresada en la ecuacion (2.9) del Capitulo 2:

J dw

T, =;E+TL+Bm% (3.19)

Transformando la ecuacion (3.19) al dominio de Laplace:
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T, —T, = %(]sa) + Bw) (3.20)
(Te = T1) * oy = @0(S) (3:21)

La ecuacion (3.21) se puede expresar mediante diagramas de bloque en el dominio de
Laplace:

iz o
Js + B,

w’ Pl

¥

F(5) |q

Fig. 14 Diagrama de bloques del lazo de corriente
Fuente: Elaboracion propia

Como se observa en la Fig. 14, se usa un controlador Pl para el lazo de velocidad; asi
como se implementa un filtro pasa-bajo de primer orden F(s) en la sefial de
retroalimentacion.

Entonces, el modelo discreto para el disefio del controlador de velocidad se muestra en
la Fig. 15:

w(Z) D.(2) 0@ w(z) »

F(z) ™

Fig. 15 Modelo discreto del lazo de corriente
Fuente: Elaboracion propia

De este sistema se define a D, (z) como la funcion de transferencia del controlador Pl
donde K,, y K; son las ganancia proporcional e integral respectivamente:

K
3 _ p
(Kp KDz P

(z-1)

Di(z) =

(3.22)

Del mismo modo, G,(z) es la funcién de transferencia para el modelo mecénico de la
maquina junto a un retenedor de orden cero (ZOH). La funcion G;(z) se obtiene:

G1(2) = (1= 27%) * Zepans {22 (323)

N

Donde G, (s) es la funcion de transferencia en el dominio de Laplace:
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Gy(s) = — (3.24)

(Js+Bm)

Sustituyendo (3.24) en (3.23), se obtiene:

Gl(z) = (1 - Z_l) * Ztrans {L} (3-25)

s(Js+Bm)

Entonces, aplicando la transformada Z:

_T
_ pz(1-z71)(1-e Tm)

G1(2) = T (3.26)

BmRs(z—1)(z—e Tm)

T

Gi(z) = M2 =@ (327)
BmRs(Z_e_m) o
Donde,
_T
J p(1—e ™) -L
Tmza; alzT; b=e ™m

A la vez, F(z) es la funcién de transferencia para un filtro de primer orden pasa-baja.
Esta funcion se expresa en el dominio de Laplace de la siguiente manera:

_ _Wc
F(s) = Sro. (3.28)
Donde,
We =2*T*f, (3.29)

Y f. es la frecuencia de corte del filtro.

Para discretizar el filtro, se aplica la aproximacion de Tustin sustituyendo la siguiente
expresion en la ecuacion (3.28):

2 -
s=2(%22) (3.30)
Se obtiene:
F(2) =k, j_*bl (3.31)
Donde,
T 2-T
k=19, 2= Tac
2+ Tw, 2+ Tw,

Por lo tanto, la funcion de transferencia discreta del sistema:;

w(z) = D1(2)G1(2)
w*(2) o 1+D1(2)G1(2)F(2) (332)
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Sustituyendo D(z), G1(z) y F(2):

K
a1 (Kp+K) (2= ) (2-2)

:)*((ZZ)) - (z—1)(z—b1)(z—b2)+a1kl(Kp+Ki)(z—K:fKi)(z+1) (3:33)
Se obtiene la ecuacion caracteristica del sistema a partir:
1+ D,(2)G,(2)F(z) =0 (3.34)
Sustituyendo con las ecuaciones (3.22), (3.27) y (3.31):
- alkl(xpﬂq)(z—%)(zﬂ) _, 6.35)
(z-1)(z—b1)(z-b3)
Se tiene la ecuacién (3.35) de la siguiente forma:
1+k"*P(z)=0 (3.36)
Donde,
k' = aik, (K, + K;) (3.37)
(T2 (z+1)
Pi(z) = Pt (3.38)

(z-1)(z—b1)(z—b2)

Siguiendo con el criterio aplicado para los controladores de corriente, se busca obtener
un cero en P; (z) que ayude a cancelar un polo:

= Kp
Kp+Ki

Zs

(3.39)

Se selecciona este cero con la finalidad de cancelar el polo mas lento de la maquina. Por
lo que se escoge z; = b,. Entonces, conociendo k"' y z,, la ganancia del P1 queda calculado:

k"
Kp = Zg E (340)

(3.41)

3.3 Resumen del capitulo

En este capitulo se estudia el control en campo orientado para el motor de imanes
permanentes ya que este sera comparado, posteriormente, con la estrategia de control
implementada en este proyecto.

Ademas, se introducen conceptos previos que son utilizados dentro del FOC como la
modulacion de ancho de pulso, llegando a la conclusién que la técnica mas eficiente es la
modulacion por espacio vectorial (SVPWM).
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Del mismo modo, se demuestra que los controladores deben ser implementados en
discreto para un sistema digital al calcular las ganancias de los controladores Pl discretos,
tanto de corriente como de velocidad, a partir de las ecuaciones de la maquina y utilizando
conceptos como la transformada de Laplace, la transformada Z, aproximaciones de
discretizacion, sistema a lazo abierto y lazo cerrado, y el conocimiento de ceros y polos.



Capitulo 4
Control predictivo de velocidad (PSC)

En este capitulo se introducird los conceptos del control predictivo por modelo (MPC) de acuerdo
con sus ventajas y desventajas con respecto a otras estrategias de control. A la vez, se desarrollard
el control de velocidad teniendo en cuenta las funciones discretas del motor. Del mismo modo, se
disefiara la funcion costo que se requiere para establecer un control predictivo adecuado
considerando que se trata de una IPMSM.

4.1 Introduccion al control predictivo por modelo

De acuerdo con [25], existen distintas metodologias de control que han sido propuestas
para el control de inversores, los mé&s comunes se muestran en Fig. 16:

Conwverter control
methods
I ] | | ]
, . , . Artificial
Hysterasis I Lingar control Sliding mods Predictive intelligence
| | Current | Pl-based || Current | | | |
control I control I confrol I Deadbeat Fuzzy I
| || | |  Voltage | L] Meural
DT I FOG I cantrl I MPC networks I
|| L] | L] MNeure-
DPC I Voo I GPC fuzzy I

Fig. 16 Diferentes esquemas de control para convertidores de potencia
Fuente: “Predictive control of power converters and electrical drives”

El control predictivo por modelo (MPC) puede ser usado tanto en aplicaciones simples
como en estructuras complejas de control, como el control de torque directo (DTC) o el
control de potencia directa (DPC). Este esquema de control se origina de una electrénica
analoga con la finalidad de implementar un control en una plataforma digital donde una
frecuencia de muestreo amplia es requerida.
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Segun [25], entre las estrategias de control méas avanzadas, el control predictivo por
modelo es mas sofisticado que los controles estandar con uso de PIDs pues es uno de los que
mas éxito ha tenido usandose en aplicaciones industriales.

La principal caracteristica del MPC es el uso de un modelo del sistema para predecir el
comportamiento futuro de las variables controladas. La informacion obtenida de las
variables nos permite realizar una actuacion éptima segun los criterios de optimizacién que
hayamos predefinido anteriormente.

En la Tabla 111 se muestra las ventajas y desventajas de esta topologia de control:

Tabla 111 Ventajas y desventajas del MPC

Ventajas Desventajas

Mayor nimero de calculos con respecto a otros
controladores

Variacion de algoritmos si los parametros

evaluados cambian en el tiempo
Fuente: Elaboracion propia

Conceptos faciles de entender

Trato simple de restricciones

Dentro de las ventajas mencionadas en la Tabla I11, el MPC solo requiere un criterio de
optimizacion flexible el cual se expresa como una funcién costo que debe ser minimizada.
Esta funcidn costo representa el comportamiento deseado del sistema.

4.1.1 Principio de funcionamiento

El principio del MPC se resume en la Fig. 17. Segun [25], los valores futuros de los
estados del sistema son predichos hasta un horizonte predefinido de tiempo k + N usando el
modelo del sistema y las medidas hasta el tiempo k. Para hallar la secuencia éptima, se
minimiza la funcion costo con la finalidad de que el elemento que reduzca lo méximo posible
dicha funcién, se aplique.

past | future / predictions

k=1 ko k+1 k42 K+ N

Fig. 17 Principio de funcionamiento del MPC
Fuente: “Predictive control of power converters and electrical
drives”
Todo el proceso se repite para cada instante de muestreo siguiente considerado, teniendo
en cuenta nuevos datos medidos.
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4.1.2 Esquema de control del MPC

En la Fig. 18 se muestra la estructura general aplicada para convertidores de potencia, el
cual puede ser de cualquier topologia y numero de fases, mientras que la carga genérica
puede representar desde una red hasta una maquina eléctrica.

Convertar Load
x*(K =
(k) Minimization s r/,_
of the
TE Ll G O
.| Predictive Il.-'-’+1_l_:_ function
model n e
X[k}
x(k)

measuremeants

Fig. 18 Esquema de control de un MPC general
Fuente: “Predictive control of power converters and electrical drives”

En este esquema, las variables medidas x(k) son usadas en el modelo para calcular las
predicciones x(k + 1) de las variables controladas para cada estado n de actuacion al pasar
por el modelo predictivo. Estas predicciones son evaluadas para obtener la secuencia 6ptima
S'mediante el uso de una funcion costo la cual debe ser minimizada y la que considera los
valores de referencia x* (k) y restricciones predeterminadas de acuerdo con el sistema.

Si se establece una relacion entre el principio basico del MPC de la Fig. 17 y la estructura
general aplicada para convertidores de potencia de la Fig. 18, se puede concluir que en el
instante k mostrado en la Fig. 17 se extraen los valores necesarios, que de acuerdo con la Fig.
18 son los valores x(k), para realizar el flujo de control descrito en el parrafo anterior y que
decantara en la obtencion de la secuencia Optima. Esta secuencia ingresa al convertidor en
forma de pulsos que componen la prediccion para el instante siguiente del valor u(k), lo que
haria que x tienda a la referencia sabiendo que x es la respuesta del sistema frente a un valor
de entrada u.

4.2 Desarrollo del control predictivo de velocidad

Una de las ventajas que posee el control predictivo basado en modelo (MPC) es la
posibilidad de controlar distintas variables usando solo una funcion de costo. Esto hace
posible la integracién de un control de velocidad que cumpla limitaciones preestablecidas
como las magnitudes en las corrientes, y condiciones como la optimizacién de la relacion
torque per ampere (MTPA).

Con la finalidad de introducir este control de velocidad usando un MPC, las ecuaciones
de la maquina sincrona de imanes permanentes que utilizaremos en este proyecto deben
considerarse en tiempo discreto para calcular las predicciones.

Para las PMSM, se busca obtener una mayor precision por lo que requiere que las
ecuaciones se discreticen en un método mas avanzado al método de Euler que se usa
convencionalmente; por este motivo, se optd por utilizar el método de Euler modificado, el
cual se denota en el Capitulo 2.
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4.2.1 Esquema del Predictive Speed Control (PSC)

En la Fig. 19 se observa la estructura de control de este proyecto en un diagrama de
bloques:

Control predictivo de velocidad en un motor PMSM
e ference 1% ’—| }—‘
- — ™= Predictive P >
: Speed b >
4;| Control Se N Inverter
> (PSC)
gf)retf
_ [
iy dq »
iy Ly
i
v abc S —
Wpreq | Filtro extendido
i de Kalman
(EKF) u
i
. us | dq Pt
1y
i, L,
N Tioaa ! abc [¢———7—
=
IPIVISM

Fig. 19 Esquema de control del PSC
Fuente: Elaboracién propia

Como denotan los bloques de la Fig. 19, se toma inicialmente los valores tanto de la
corriente como del voltaje (iy, ip, iz, Ug, Up, u.), desde las lineas de alimentacion que salen
del inversor hacia la IPMSM. Estos datos que se encuentran en configuracién ABC se le
aplica la transformacion al eje rotativo d-g, obteniendo las variables ig, is, uq4, 14, las cuales
ingresaran al filtro extendido de Kalman para establecer la prediccion de la velocidad w,yeq
y de la posicion 6,,..4.

Tomando las variables iy, ig, Oprea Y Wprea COMO entrada al controlador predictivo de
velocidad, se fija un valor de velocidad de referencia wyeference, al que esperamos llegar.

El PSC de acuerdo a los datos antes insertados, enviara pulsos de control al inversor
trifasico para asi poder obtener de la maquina, la velocidad que hemos colocado como
referencia.

4.2.2 Andlisis del algoritmo implementado para el PSC

El controlador predictivo de velocidad se realizard utilizando un cédigo elaborado en la
extension .m de Matlab. Para establecer una secuencia correctamente estructurada, es
necesario tener en cuenta el orden en que se debe comandar el cddigo con la finalidad de que
se pueda evaluar adecuadamente los estados y buscar la solucion optima.
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En la Tabla IV se muestran los parametros requeridos que se deben tener en cuenta para
ser insertados en modo de variables en el codigo.

Tabla IV Parametros principales del PSC

Parametros requeridos en la simulacion
Sampling Time T
Inductancia d Ly
Inductancia q Ly
Flujo del iméan Am
Resistencia del motor R,
Voltaje DC Ve
Inercia del motor J
Coeficiente de friccion viscosa B
Par de polos P
Valor de la funcion costo inicial G_opt
Corriente méxima Imax
Estado optimo inicial X_opt

Fuente: Elaboracion propia

Se muestrean las entradas del sistema las cuales son las corrientes en el eje d y q, asi
como la velocidad predicha por el filtro extendido de Kalman. Con respecto a los voltajes
ug Y uq, estos se hallan mediante la siguiente operacion:

k) — %

21 21
[ud -y 2 | cos(®) cos(0——)  cos(d+—)
ug(k)| = "% "3

21 21T
—sin(f) —sin(8 — ?) —sin(6 + ?)

Una vez definidas estas variables de entrada en el t;, se procede a estimar el t, ., para
cada estado de conmutacidn que posea el sistema de acuerdo con las ecuaciones discretizadas
del motor; en nuestro caso, existen 8 estados de conmutacion los cuales se muestran en el
siguiente conjunto “S”:

s ={(0,0,0),(0,0,1),(0,1,0),(0,1,1),(1,0,0),(1,0,1),(1,1,0),(1,1,1)}

El proceso de estimar el t;,, se ha realizado en funcion del voltaje u;(S) Y uq(S);
siendo estas las componentes variables que se ejecutaran dentro de las ecuaciones
predictoras y luego de las correctoras; teniendo asi una matriz de 1x8 con todos los valores
corregidos correspondientes para cada estado.

En este contexto entra un concepto fundamental en el control predictivo por modelo: la
funcién costo. Esta expresion, la cual se analizara posteriormente con mayor profundidad,
tendra la capacidad de elegir alguna de estas 8 soluciones de acuerdo con criterios
previamente establecidos, siendo la escogida aquel estado que contenga el valor minimo para
esta funcion.
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En la Fig. 20 se ve representado el diagrama de flujo del algoritmo implementado en el
control predictivo de velocidad:

v

Aplicar x_opt

'

Muestreo de entradas x(k)

!

Calculamos ug (k) y uq (k)

|

‘ g opt=1el0 ‘

uq(m) y ug(m)

= R . qu(k)
ld(k+1)=(1fL—Ts)*Ld(k)+ e R (k)+ *ud(k)
d
~ R ) (Laia(k) + Apy)
lq(k+1) (11 )*lq(k)fL— (k)+ T, » uq (k)
q q
B
alk+1) = (/IPM (Lg — La)ia(0)) = Ty = iy (k) + (1 ——Ts) i) 2P,
]eq ]eq
&k
1,,(k+1)—zd(k)+—t(—L£'i,,(k)+Lq‘:() L0 + ““(k)> ?*(—Li*i;(k+l)+w '(k+1)+“‘(k))
‘d d d 'd
iq(k+1)=l’q(k)+%.(7£.iq(k),%‘w,w(k)+ﬂéﬁ)+%.(7£.G(k+1),m(k+L—w,a(k+l)+qu_i))
w<k+1)=w(k)+§~(1'/5”z ”;T‘)+% (L]“"” (Aew = (g —La) * @G +DD) = L;(k+1)—l— cat+n -2 T‘)
eq leq Jeq

v

‘ Funcién costo (g) ‘

if (g<g_opt)
g opt=abs(g);
X_opt=m;

.

o
-

m=7? =

T no

—~—
\\\T,/

/
S1

Fig. 20 Diagrama de flujo del algoritmo utilizado para el PSC
Fuente: Elaboracion propia

4.2.3 Compensacion del retardo

Cuando se implementa control predictivo por modelo cuyo esquema de control esta
basado en control finito, se requiere muchos calculos que introducen “delay” en la actuacion.
Este comportamiento puede generar problemas si no se considera un adecuado disefio del
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controlador.

Si el tiempo de célculo es significativo comparado con el tiempo de muestreo, este sera
un “delay” entre el momento que se miden las corrientes y el momento de aplicar el nuevo
estado de conmutacion. Durante el intervalo entre estos dos momentos, se continuara
aplicando el estado de conmutacion previo.

El vector de voltaje seleccionado usando las mediciones en t; continuaran aplicandose
después de t;.., haciendo que la corriente de carga se aleje de la referencia.

La proxima actuacion sera seleccionada teniendo en cuenta las medidas en t;,, y se
aplicara cerca de t;,,. Como consecuencia de este retraso, la corriente de carga oscilara
alrededor de su referencia, aumentando la ondulacién actual.

Una solucion simple para compensar este retraso, segin [26], es tener en cuenta el
tiempo de calculo y aplicar el estado de conmutacion seleccionado después del préximo
muestreo instantaneo.

De esta forma, el algoritmo de control adopta la siguiente secuencia:

- Medida de la carga de corriente

- Aplicacion de los estados de conmutacion

- Estimacion de los valores de corriente en el estado t;..,, considerando el estado de
conmutacion aplicado.

- Prediccion de las corrientes de carga para el siguiente instante de muestreo t;., para
todo posible estado de conmutacion.

- Evaluacion de la funcion costo para cada prediccion

- Seleccidn del estado que minimice la funcion costo

Por tanto, siguiendo el método de Euler modificado para la prediccion, se tiene las
ecuaciones predictoras para el tiempo t; 4 :

Lgw(k+1)
Lg

@(k+2)=(1—:4drs)*id(k+1)+ Ts*iq(k+1)+%d“)n (4.1)

uq(k+1)
Lq

Lk +2) = (1 - L’iqu> v ig (e + 1) — Lo ey 1) 4 T, (4.2)

Lq

1.5p2 . . B p*T
E(APM —(Lg = La)igCk + 1)) *Toxig(k +1) + (1 _ETS) *w(k+1)— leqL

(4.3)

ok +2)=

Donde,

2 21 21
uqg(k+1) = 3* Vdc * (Sy1 * cos(0) + Sy, 5 * cos (0 - ?> + Spn,3 * COS (9 + ?)

2 21 21
u(k+1) = 3* Vdc * (—Sp,1 * sen(f) — S, 2 * sen (9 — ?> — Sz * sen (9 + ?)

Siendo “m” el niumero de estados de conmutacion a evaluar para la prediccion y
w(k + 1) la prediccion de la velocidad angular en ¢t ;.
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Entonces, las ecuaciones correctoras:

qu(k+1)

ia(k +2) = ig(k + 1) + 2% (= v dak + 1) + 222

qu(k+2)

*ig(k+1) + “d(kd“)) +

Is Gk +2) + 2400) (4.4)

—*(——*ld(k+2)

2

iq(k +2) = ig(k + 1) + 2« (—Li xig(k +1) — —(Ld*id(":l)”m) w(k +1) + ”q(k“)) +
q q q
T,

L (_ R oo (e + 2) - LMo, o5 4 2) + “q(k’“)) (4.5)
2 Lq Lq Lq

w(k+2)_w(k)+l*<15p (APM—(Lq—Ld)id(k+1))*iq(k+1)_£*w(k+1)—p]*TL>

]eq ]eq eq
+7s*<15p (APM (L Ld)*@(kq_z))*Q(k+2)—%*a(k+2)_p]*n> (4.6)

eq

El estado de conmutacidn que minimiza la funcion costo es seleccionada y almacenada
para ser aplicada en el siguiente instante de muestreo. Los tiempos de célculo en t,,
incrementan muy poco.

En la Fig. 21 se muestra el diagrama de flujo del algoritmo implementando la
compensacion del retardo:

4{ Aplicar x_opt ‘

‘ Muestreo de entradas x(k) ‘

‘ Calculamos 1wy (k) y q (k) ‘

l

‘ Calcular iz(k + 1), ig(k+ 1) y @&k +1)

l

‘ Calcular iy (k + 1), iy (k + 1) v w(k + 1)

g (M) y iy (M)

lEncontr'ar Lk + 2), i;(k + 2)y @itk + 2) j

Encontrar iy (k + 2}, ip(k + 2) yw(k + 2)

l

‘ Funcidn costo (g) |

if (g<g_opt)
g opt=abs(g);

X_opt=m;

m=7?

si

Fig. 21 Diagrama de flujo del PSC con compensacién
de retardo
Fuente: Elaboracion propia
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4.2.4 Compensacion del torque de carga

El torque de carga T,44 €S generalmente un disturbio desconocido y los pardmetros de
un IPMSM como la inercia J y el coeficiente de friccion viscosa B, son variables en
diferentes estados lo cual genera un error en la prediccion.

Ya que se pretende implementarlo a un sistema real, sabemos que el error entre el
modelo predecible y el sistema real influira mucho en la implementacion de una estrategia
de control. Por lo tanto, se introduce una compensacion para corregir las ecuaciones de
prediccion (2.17)-(2.22), que se denotaron en el Capitulo 2 para el motor discretizado.

Esta compensacion no solo ayuda en el error de prediccion sino también en establecer
un sistema independiente del torque de carga, considerandolo como disturbio.

En [27], se plantea una ecuacion de compensacion la cual involucra las velocidades
como el error de velocidad que queremos analizar:

vi(k) =v;(k—1) + T x (w(k) — w(k — 1)) 4.7
Donde,

w (k) es la velocidad medida en el t;,
w(k — 1) es la velocidad predicha calculada en el ¢t ;
v;(k) y v;(k — 1) son la integral del error de velocidad

Entonces, se adecla esta formula al sistema que se esta evaluando con las variables que
se conocen. Ya que el horizonte de prediccion de este controlador es de 2 debido a la
compensacion de retardo, se deben plantear dos compensaciones de carga, por lo que las
ecuaciones discretizadas del motor sufren una pequefia variacién en su ecuacion de
velocidad tanto de prediccion como de correccion.

- Laprimera compensacion se aplica en el t;,, con el estado 6ptimo resultante de la
iteracion anterior. La ecuacion es similar a la (4.7).

v (k) = vk = 1) + T * (w(k) — w(k = 1)) (4.8)

La expresion de la velocidad compensada en este t,,; se vera representada de la
siguiente manera:

Ecuacién Predictora:

ok +1) = (APM (Lo = La)ia()) = Ty = ig (k) + (1 - iTs) v (k) + kg * v, ()
(4.9)

Ecuacién Correctora:

T, [ 1.5p2 _ , B
w(k+1)=w(k)+5*< (2w = (L4 Ld)ld(k))*aq(k)—]—*w(k)+k,o*v1(k)>

]eq eq
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2

+E*<15p (Aow = (Lq Ld)*l;,(k+1))*l;(k+1)—%*@(k+1)+k10*171(k)) (4.10)
eq

- Lasegunda de aplica al momento de realizar la prediccion para el t;.,, €l cual se
ejecutara al momento de analizar los 8 estados de conmutacion.

vi(k+1) =v,(k) + Ts x (w(k) — d(k)) (4.11)
Donde,
w (k) es la velocidad medida
@ (k) es la velocidad resultante en el t;,, es decir w(k + 1)

Ecuacién Predictora:

ak +2) = IS—(APM (Lg = La)ia(k + 1)) * Ty % ig(k + 1)
eq

+(1—}iTs)*w(k+1)+1<,*v,(k+1) (4.12)
eq

Ecuacién Correctora:

w(k+2)=w(k+1)+5*<1]5p (A,,M (Lq Ld)id(k+1))*iq(k+1)—]E*w(k+1)+K,*v,(k+1)>
e eq

+2 (15” (APM (Lq Ld)*l’,}(k+2))*1?,(k+2)—%*@(k+2)+K,*v,(k+1)> (4.13)

Finalmente, cabe resaltar que, con respecto al diagrama de flujo para el controlador con
compensacion de carga, es el mismo que el sistema con compensacion de retardo ya que
simplemente se les varia un término a las ecuaciones, teniendo la estructura del algoritmo
totalmente idénticas.

4.3 Disefo de Funcion Costo

La funcién costo es aquella funcién que debe minimizarse para cumplir con las
limitaciones y criterios establecidos dentro de la misma; es decir que para que haya un uso
adecuado del control predictivo de velocidad (PSC), es fundamental que se halle el menor
valor para esta funcion de acuerdo con los estados de conmutacién que posea el sistema que
se pretenda controlar.

Para este proyecto, la funcion costo viene definida de la siguiente manera:

G =o(wy" = w,(c+2))" + F (ialk +2), ik +2))
+Aurpa 1 * Cr + Ayrpa 2 * € (4.14)

Como se observa en la expresion se pueden distinguir 4 términos, los cuales seran
explicados de acuerdo con su importancia como criterio en el algoritmo.



37

4.3.1 Criterio de velocidad

Ya que la velocidad es el parametro principal que estamos obligados a controlar, el
primer término se refiere a esta variable fundamental pues determina el error que posee el
sistema en cada tiempo de muestreo, involucrando la velocidad angular de referencia w,* y
la velocidad angular eléctrica w,-(k + 2) en el tiempo t .

Como se formula en [27]-[30] mediante este criterio matematico, se busca minimizar
esta funcién lo maximo posible ya que al reducirse su valor, también disminuye el error entre
la referencia y la prediccion preestablecida. Del mismo modo, se eleva esta variacion al
cuadrado para asegurarse que las soluciones tengan el minimo error.

4.3.2 Restricciones de control

En el segundo término, se establece una limitacion de control, las cuales son
restricciones que permiten acercarnos a modelos reales y que poseen criterios basicos de
comportamiento con respecto a la maquina.

En este caso, se sabe que un convertidor de potencia y una maquina eléctrica tiene una
corriente maxima absoluta i,,,,; por lo tanto, de acuerdo con la condicidn establecida,

fligtk +2), i4(k + 2)) puede adquirir un valor u otro:

o si |ig(k +2)| > imax 0 ligCk + 2)| > imax

e . . . (4.15)
0 si |Lq(k + 2)| < lmax 0 lig(k + 2)| < ijnax

fliglk +2),i,(k+2)) = {

Esta expresion resulta ser una restriccion muy efectiva y beneficiosa durante el control
ya que definiendo una corriente maxima para un IPMSM real, el control predictivo no
permite exceder este valor, por lo que evita que la maquina se dafie.

Ademas, como se observa en los intervalos de funcionamiento de esta limitacion, si
cualquiera de las corrientes, tanto i, como i 4, exceden la corriente maxima definida, su valor
se elevara hasta tal punto que el controlador ignorara este estado debido a que es casi
imposible que se reduzca la funcién costo.

4.3.3 Torque maximo por Ampere

En el tercer término, se establece la limitacion del torque maximo. Sabemos que, si bien
nuestro control funciona, no nos proporciona el maximo torque que se podria aprovechar.

Como la funcidn costo es una funcion versatil que permite colocar cualquier restriccién
que al ser reducida cumple con el criterio establecido, se aplica el criterio MTPA (Maximum
Torque per-Ampere) con la finalidad de poder obtener el maximo par en el sistema a cada
instante de control.

Segun [31], se puede obtener la mayor trayectoria MTPA a partir de la ecuacion del
torque magnético de un motor sincrono de imanes permanentes interiores:
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3 . ..
T, = 2 * p(/lPMlq - (Lq - Ld)lqld) (4-16)

Se asume que el sistema de referencia para la trayectoria es la Fig. 22 y se define:

i =il

ig = —isen(y)
iqg = icos(y)
A= (Lg —Lg)

Fig. 22 Trayectoria MTPA en marco de referencia d-q
Fuente: “DC Link Voltage Control”

Entonces, la ecuacion del torque se convierte:

3

T, = 2% p(Apy * icos(y) — Ay, * i * cos(y) * sen(y) (4.17)

La trayectoria MTPA puede ser obtenida:

%—?f = —Apy * sen(y) + A, x i * (sen(y)? — cos(y)?) =0 (4.18)

Considerando y = arctan(— li—d) ei = /idz + i,
q

-2
. . l . . . .
Apy * ig * ig * ’1 +i‘:—2+ Apx(ig? —i%) x ig®>+i,°=0 (4.19)
Despejando, se describe el maximo local con respecto a la corriente absoluta:

i, 42l old) (4.20)

Apm

Las trayectorias de esta expresion se muestran en Fig. 22. La funcién simétrica con

. 2% A7 *[
respecto al eje =4 4+ 1 = 0.
Apm

El maximo absoluto es localizado en el medio plano izquierdo donde se cumple la
condicion:
Z*AL*id

Zhtdy 1 <0 (4.21)

Apm

Por lo tanto, de acuerdo con la demostracién del criterio para el control MTPA, se
definen las limitaciones necesarias para introducirlas en la funcion costo:
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Criterio 1:
AL*(ld lq ) 2 22
Cri=(lg+——) (4.22)
: 2
_ Lg*ig 2 . APM 2 _ oxVdc
Donde,

- Cy4 define la trayectoria en el espacio i, € ig.
- (4, se define ya que, por encima de la velocidad nominal, la maquina deja de seguir

la trayectoria MTPA, por lo que se busca una region cerca al limite de voltaje.
Se debe denotar cudl elegir yasea C4; 0 Cy5.

Seelige Cr = Cry:

- Si el estado esta localizado en la izquierda de la trayectoria
- G <Cpq

De lo contrario, se elige C; = Cyp.
Criterio 2:
Con la finalidad de evitar convergencia a la solucion incorrecta, el estado podria

permanecer en el lado correcto del eje simétrico, cumpliendo la siguiente condicion.
Si

YEFVER
—Ld _|_ 1 < 0
Apm
Entonces,
C, = (Z*AL*‘d +1)2 (4.24)
De lo contrario,
Cl = O

4.4 Resumen del capitulo

Después de haber introducido el concepto de control predictivo, se explica
detalladamente en qué consiste la estructura del algoritmo implementado para controlar la
velocidad del motor de imanes permanentes.

Inicialmente, se plantea una prediccion simple, usando el método de Euler Modificado
para el controlador predictivo de velocidad a partir de ecuaciones discretizadas del motor;
sin embargo, posteriormente, se efectlan ciertas mejoras que nos permitan reducir el retardo
del controlador y tener la opcion de compensar cualquier torque de carga que se le aplique
al sistema.

Del mismo modo, estas mejoras hacen que las ecuaciones del motor sufran una
alteracion con respecto a la prediccion inicial simple; por lo tanto, las férmulas discretizadas
finales para las corrientes y la velocidad resultan de la siguiente manera:
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Para las ecuaciones predictoras:

qu(k+1) ud(k+1)

D(k+2) = (1 —LETS) «iy(k+1) + i (e + 1) + D g (4.25)
d
Dk+2) = (1 _ LET) vig(f+ 1) = B g ey 1y 4 Dy (4.26)
q q
1.5p2
ok +2) = ]—”(A,,M ~ (Lq = La)ia(k + 1)) = Ty * ig(k + 1)
eq
+(1—]£Ts>m(k+1)+1<,*v,(k+1) (4.27)
eq
Para las ecuaciones correctoras:
T. R Lw(k+1 u,(k+1
ig(k+2) = id(k+1)+—s*(——*id(k+1)+M*iq(k+1)+g>
2 L, L, L,
+2 (—— * Gk +2) + —qu(“” Glk+2)+ ”d("“)) (4.28)
T, R Ly*ig(k+1)+ 2 u,(k+ 1
i (k+2) = i+ 1) + = | —— i, (kc + 1)—( v falk +1) PM)*w(k+ 1)+—"( )
2 L, L, L,

+2 (—Lﬁ « Gk + 2) — LOAEDII | Gk 4+ 2) + ”q("“)) (4.29)
q q

2
wk+2) = wk+1) +%* (1}&(’1””’ ~ (Lq = La)iaCk + 1)) * ig(k + 1) —ji*w(k + 1)+ K vk + 1)>
eq eq

+%*<%(APM—(LQ —Ld)*f;i(k+2))*f{l(k+2)—%*a(k+2)+1<, *v,(k+1)> (4.30)



Capitulo 5

Filtro extendido de Kalman (EKF)

En este capitulo se pretende mejorar la sefial de las corrientes, tomadas desde la linea trifdsica
inversor-motor, implementdndole un filtro en una etapa previa al PSC. Ademds, se explica la
estructura utilizada por el EKF para la estimacion de la velocidad y la posicion del motor de imanes
permanentes.

5.1 Disefio del filtro extendido de Kalman

El filtro extendido de Kalman es un observador estocastico éptimo que se usa para
estimar los estados de sistemas dindmicos no lineales, es un grupo de expresiones
matematicas las cuales proporcionan una tolerancia confiable significativa para el error en
un modelo matematico. Estas dptimas estimaciones le resultan de usar un control “feedback”
o0 de retroalimentacion.

En este proyecto, se necesita un componente que pueda medir la posicion en la que se
encuentra el rotor. Optar por un codificador solo introduciria ruido de alta frecuencia en la
medicién ya que como la velocidad es la derivada de la posicion, este ruido se amplificaria
en la medida de velocidad.

En [28] nos proponen calcular la velocidad del rotor aplicando una aproximacion de
Euler de la derivada con un tiempo de muestreo T:

Or(k+1)=0x(k)
Ts

wy (k) = (5.1)

Se comprueba en la ecuacion que la energia del ruido serd mas intensa si la resolucién
del codificador es baja, es decir, la frecuencia de muestreo alta. Este ruido no es problema
en el FOC ya que los controladores PI, usados en el control de corriente, poseen un filtro
pasa baja que lo elimina. Sin embargo, este es un problema en el MPC pues impide aplicar
correctamente la estrategia de control. Por este motivo, se usa el filtro extendido de Kalman
(EKF) para estimar la velocidad del rotor debido al ruido en la medida y la elevada frecuencia
de muestreo.
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Las expresiones estocasticas lineales provienen de las ecuaciones (2.1)-(2.10), propias

del modelo matematico de la PMSM:
X1 = Akxk + Bkuk + Wp (52)
Vi = Crxp + vy (5.3)

Asumimos que nuestro proceso tiene un vector de estado x € R™ con una medida y €
R™, siendo el proceso gobernado por ecuaciones diferenciales estocasticas no-lineales:

X1 = f (X, U, O) (5.4)
Ux = N(0,Qy) (5.5)
Vi = h(xg, vi) (5.6)
v, = N(O,Ry) (5.7)

Ik Y v Son variables aleatorias que representan el ruido en el proceso y las medidas; f
es la funcion no lineal que relaciona el estado en el paso t,_, con el estado en el paso de
tiempo k.

Las ecuaciones para EKF se describe en dos grupos: Las ecuaciones de actualizacion
de tiempo y medida.

Las ecuaciones de actualizacion de tiempo son responsables de proyectar hacia
adelante, en el tiempo, el estado actual y el error de covarianza estimadas para obtener las
estimaciones previas para el proximo paso.

Las ecuaciones de actualizacién de medida son responsables de incorporar una nueva
medida dentro de la estimacion previa para obtener una estimacion posterior mejorada.

Prediccidn:
X[k + 1|k] = f(X[k|k], ulk]) (5.8)
Plk + 1|k] = F[k].P[k|k].F[k]T + Q (5.9)
Correccion:
K[k] = P[k|k — 1]CT(C.P[k|k — 1].CT + R,)™! (5.10)
Xlk|k] = x[k|k — 1] + K[k](y[k] — C.x[k|k — 1]) (5.11)
Plklk] = (1 — K[k].C).P[k|k — 1] (5.12)
Donde,
[k|k] es el estado actual después de ser filtrado
[k|k — 1] es el estado actual antes de ser filtrado
[k + 1|k] es el estado predicho ya filtrado
P es la covarianza de estado
C es el modelo de matriz de salida
Q es el ruido del proceso de la matriz de covarianza
R, es el ruido de la medida de la matriz de covarianza
K|[k] es la ganancia de Kalman que minimiza el error posterior de la matriz

de covarianza.
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5.1.1 Célculo de parametros

Para iniciar la definicién del filtro extendido de Kalman, se necesita obtener la matriz
de los parametros que se encuentran involucrados tanto en las ecuaciones predictoras como
correctoras.

Seguiremos la siguiente secuencia de estudio: Se calculara la prediccion a partir de la
representacion en variables de estado del motor. Luego, se encontrard la matriz F[k]. Y,
finalmente, el ruido del proceso de la matriz de covarianza Q y el modelo de matriz de salida
C.

5.1.1.1 Prediccién de estado x(k + 1)
El modelo discreto de la maquina puede ser trabajado en el marco de referencia a-p o
d-g. Este modelo es importante ya que es un paso previo para establecer la prediccion que

necesita el filtro.

Cabe resaltar que ambos estudios de discretizacion parten de las ecuaciones (2.1)-
(2.10), propias del modelo matematico del IPMSM definidas en la seccion 2 del Capitulo 2.

La expresion predictora debe quedar definida entonces de forma muy parecida a la
ecuacion (5.2):

Xk+1 — Akxk + Bkuk (513)
Por lo tanto, en esta seccidn se evaluaran los dos sistemas de referencia en que se
pretende discretizar las ecuaciones del IPMSM para asi luego decidir cudl es el marco que

resulta mas conveniente para expresar la prediccion de estado.

Discretizacion en marco estatico a-B

Ya que las variables se encuentran proyectadas al marco rotativo, estas se deben
proyectar al sistema que se va a desarrollar por lo que la transformacion hacia el marco a-3
se denota, segun [7], aplicando la transformada inversa de Park a los voltajes u4 y ug, cuyas
ecuaciones son las propuestas en el modelo matematico del IPMSM.

Uy = Ug c0s(8) — u, sin(6) (5.14)
Ug = Ug sin(8) + ug, cos(6) (5.15)

Ademas, se sustituye las ecuaciones de las corrientes i e i, en la siguiente expresion:

iqg = iy cos(8) + igsin(6) (5.16)
iqg = —ligsin(@) + ig cos(6) (5.17)

Entonces, se establece el modelo matematico de la PMSM en el sistema a-f, resultando
el siguiente arreglo matricial:
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di,
B [ Laﬁ] dt N [RS — 2wy Lap erﬁ] [ ]
Up N Laﬁ Lﬁ dl/; a)rLa - a)rLﬁ R + Za)r ap
dt in(0)
—sin
+w,Apy [ cos(8) (5.18)
Donde,
Lo = Lo + Licos(26) (5.19)
Lg = Ly — Lycos(28) (5.20)
Lap = Lysin(26) (5.21)
Siendo,
Lg+L
Ly = % (5.22)
L, =24l (5.23)

2

El modelo del sistema debe estar en la forma de ecuacién de estado para poder ser usado
en el filtro. Esto se obtiene multiplicando en ambos lados el modelo matematico de la PMSM
en sistema o-f3 por la inversa de la matriz de inductancias.

Siendo la inversa de la matriz de inductancias:

-1
[ bep 1 [ T | (5.24)
Lap Lp Lalg=Lag® | ~Lap '

Por lo tanto, la ecuacion de estado de la PMSM se expresa de la siguiente manera:

iy iy

d iﬁ _ iﬁ Uy

Gl l=4s +B[uﬁ] (5.25)
0, 0,

Siendo la matriz A:

~RoLg + @, LoLag + wrLgLoas RyLag — wrLolg + 0.Lg? + 20, Lag?  LgApy SIN(O) + Lopdpy cos(6)

LoLg — Log? LoLp — Lgg? Lolp — Lag®
A = |RsLag + @rLoLg — w,L," — 2w, Lyg —RsLg — wyLoLyp — wpLgLyp —LopApy Sin(0) — Lo Apy cos(6) 0
Lolp — Log® LgLp — Lgg? Lolg — Lag® 0
0 0 0 0
0 0 1
(5.26)
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La matriz B:
Lg Lap
Lolg—Lag® Lolg—Lgg®
1 RsLaB Lo
B =| Lalp—Lag®  Lalp—Lep® | (5.27)
B
0 0

lq
_|is
X = W,
0,
Y el vector de las variables de entrada:
ua
uk = [uﬁ

Al tener la ecuacién de estado del motor correctamente definida, se procede a realizar
la prediccion del vector que posee las variables de estado:

Xky1 = (I + ATS)xk + Bkuk (528)
Siendo,
Lg _ Lop
T Lolg—Lapg? T LaLﬁ—Laﬁz“
RsLa,B Ly
B =|~Ts Lalg—Lag® Ts Lalg—Lag® | (5.29)
[ 0 0
0 0
1 0 0 O
Cy = lO 1 0 Ol (5.30)
0 0 0 1
Donde,

I es la matriz de identidad

T, es el tiemplo de muestreo

A es la matriz continua no lineal

C, es la matriz de salida del modelo

Discretizacién en marco rotativo d-q

Este analisis se llevd a cabo ya que todo el control predictivo se encuentra proyectado
a este marco de referencia y por lo extenso que resulta la prediccion en el marco a-f, resulta
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mas sencillo y ordenado establecer relaciones matriciales dentro del mismo sistema de
referencia.

El analisis parte de la ecuacion de estado definida para un motor de imanes permanentes
en la ecuacion (2.12):

—Lﬁd iw(t) 0 0 . 1,
7 IS et }zdszi
dt|lw)| , Lq Lq wiy |10 I, - ’
lB(k)J 0 Zi(lpm—(l‘q—lld)id(t)) —]E 0 l@(k) 8 0 ]eq
| 0 “ 0 1o 0

Siendo la expresion de la prediccion por el método de Euler:

2(k + 1) = x(k) + T, * h(x(k), uk)) (5.31)

Donde la matriz h(x(k),u(k)) es la resolucién por fila de la ecuacién (2.12) ya que se
cumple la siguiente ecuacion:

= x(k) = h(x(k), u(k)) (5.32)
[ (_ _s) «id(k) + Lq*w<2*iq(k> uiik) ]
[ . w(k)*(Larig(K)+Apm) | uq(k) |
h(x(k), u(k)) = I 2 ( ) fq (k) = Lg L I (5.33)
l1 5]?’ APM Ld)ld(k)) * lq(k) + (__ % w(k) _ p*]TLJ
w(k)

Por lo tanto, la ecuacion predictora por el método de Euler queda definida de la siguiente
forma:

(1 —%) «id(k) +

Lg*Ts*w(k)*ig(k)

Lg

+ uq(k)*Ts
Lq

Rg+Tg Ts*xw(k)*(Lg*ig(k)+Appm) uq(k)*TS
1- ) K +
2k +1) = ( L, )t = Lq Lq (5.34)
1.5p2*Ts B+Tg T T
- (Zem = (Lq = La)ia () * ig () + (1= ) * w(k) — 21T

w(k) * Ty + 6(k)

Eleccién de sistema para el desarrollo del EKF

Se decide utilizar la prediccion que se encuentra en el marco rotativo (d-q) ya que resulta
mas sencillo debido a que, como se habia mencionado anteriormente, se posee todo el
sistema de control predictivo en este marco.

Ademas, cabe resaltar que, en cualquiera de los ejes proyectados, ya sea en a-f o d-g,
se obtiene el mismo resultado; por lo tanto, no habria ningun inconveniente en tener
soluciones distintas si se opta por alguno.
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Debido a que se ha definido el sistema a aplicar para la prediccion, se procederd a
desarrollar las ecuaciones restantes que terminen de estructurar el filtro.

Hasta este punto se sabe que, en la etapa predictora del filtro, la ecuacion de prediccion
ya esta resuelta; mientras que la expresion que se refiere a la covarianza aun se encuentra
incompleta debido a que no se han precisado algunas matrices.

Es importante conocer que el algoritmo del EKF trabaja solo con sistemas lineales: por
este motivo, la matriz F[k] representa el calculo de la matriz Jacobiana a partir de la
derivacion parcial de la funcion f, lo cual permite linealizar el sistema:

22
dig
o,
dig
ofs
dig
A
dig

on
dig
of
dig
9
dig
fa
dig

ofi
dwy
s
dwy
s
dwy
oy
dwy

%_
20,
of,
a0,
o
20,
of
006, ]

(5.35)

Es importante mencionar que la funcion f es igual a la ecuacion predictora segun los

criterios conceptuales del filtro:

X[k +

k] = f(&[k|k], u[k])

(5.36)

Por lo tanto, se calculan las derivadas parciales de la siguiente matriz para hallar F[k]:

(1 _ Rg*Ts
Lq

1511 *TS (APM (L

f(&lklk], ulk]) =

(1 _ Rsx Ts) id(k) + Lq*Ts*w(k)*iq(k) n ug(k)*Ts
La Lg
* * * k)*
) ki (k) — Torw(k) (LdL iaG)+aem) | uq(L) Ts
q q

— La)ia(k)) * ig(h) + (1 = ﬂ) w(k) —

w(k) * T, + 0(k)

Entonces la matriz F[k] queda precisada de la siguiente manera:

Rs*Ts
Lgq

1-

Ld*Ts*w(k)

=I
q
[ 15p *Ts

L — Ld) *ig(k)

5.1.1.3 Matriz C

P*T*Ts

J

0

Lg*Ts+w (k) Lq*Tsxig(k)
Lq Lq
1— Rs*Ts Ts*(Lg*ig(k)+Apm)
Lg Lq
1.5p2%+Ts . B+Ts
- (Lg —La) *iq(k) 1-
0 Ts

0
0
1

(5.37)

(5.38)

Esta representa el modelo de la matriz de salida, es decir que en esta matriz de 2x4 se
debe especificar qué variables que se mostraran en la resultante del filtro.



48

y(k) = C = [x(k)] (5.39)
En nuestro caso, se tiene la matriz x(k) con las variables de estado:

tq ()
i, (k)
w(k)
(k)

x(k) =

Entonces, nuestra salida y(k) queda expresada en funcion de las corrientes iy (k) e
ig(k):

iq(k)
0 =i
Siendo,
100 0
C=[0 10 o] (5.40)

5.1.1.4 Matrices Q y R,

Un punto critico durante el disefio del EKF es la eleccion de los elementos de las
matrices de covarianza Q y R,, las cuales afectan el comportamiento y la convergencia del
sistema.

La matriz Q nos proporciona la descripcion estadistica del modelo controlado, por lo
que incrementarlo podria indicar la presencia de un ruido considerable en el sistema 0 una
mayor incertidumbre en los pardmetros. Sin embargo, un aumento en los elementos de esta
matriz también incrementara la ganancia del filtro EKF resultando un sistema dindmico mas
rapido.

Por otro lado, la matriz R, esta relacionada al ruido en la medicion. Que incremente los
valores de los elementos de R, significard que las medidas estan siendo afectadas por ruido
y, por lo tanto, estas son poco confiables.

En este proyecto, ambas matrices han sido ajustadas manualmente ya que, al no tener
la finalidad de fabricarse fisicamente, los valores dentro de la simulacion cumpliran el
objetivo del control. Por este motivo, se definen de la siguiente manera:

1 0 0 O
01 0 O

Q= 0 0 10 O (5.41)
0 0 01 O
0 0 0 O
0 0 0 O

R, = 00 0 0 (5.42)
0 0 0 O
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5.2 Representacion del EKF

Para entender completamente el funcionamiento del filtro extendido de Kalman, se
desarrollara la secuencia de sus procesos planteando un diagrama de flujo con sus principales

calculos; asi como también se representard, mediante bloques, la estructura del modelo
implementado.

En la Fig. 23 se muestra la estructura en bloques del estimador:

Ecuacion Fl] el k]

G3Dy Plk=11%]
- N
—

C
= S

L

o VI-Cke11k]
o
¥i

Fig. 23 Representacion en bloques del EKF
Fuente: Elaboracién propia

Del mismo modo, su diagrama de flujo se ve expresado en la Fig. 24:

EMPEZAR

Definir las matrices de covarianza:

Qv Re

1

| Definir lamatriz de salida: C |

i

Muestreo de u(k) e v(k)

Representar en variables de estado:

%x(k) = Ax(k) + Bu(k)

I

Aplicar ecuadiones predictoras:

ke + 1lk] = £ (®Lhlic), ulk])
Plk +1|k] = F[k]. Plklk]. F[k]" + Q

Calcular el coeficiente de Kalman:

K|k] = Plk|k — 1]C" (C.Plklk —1]. €7 + R,)™!
Aplicar las ecuaciones correctoras:
X|k|k| = Z|klk — 1] + K|k|(v|k] — C.&2[k|k — 1])
Plklk] = (1 — K[k).C). P[klk — 1]

CONTINUAR

Fig. 24 Diagrama de flujo del EKF
Fuente: Elaboracion propia
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5.3 Resumen del capitulo

El filtro extendido de Kalman (EKF) es una estructura que trabaja con sistemas lineales
y que se implementa con la finalidad de estimar la velocidad del rotor debido al ruido en la
medida y la elevada frecuencia de muestreo; por este motivo, hace que sea importante si se
pretende realizar alguna filtracion y/o estimacion de parametros internos del sistema.

Del mismo modo, se calculan los parametros principales como F[Kk], Q, Re y C,
mediante la aplicacion del concepto “state-space” o representacion en variables de estado en
las ecuaciones fundamentales del motor de imanes permanentes.



Capitulo 6
Simulacion y Resultados

En este capitulo se simulan las estrategias de control FOC y PSC, presentado en capitulos previos,
con la finalidad de ser comparados y llegar a una conclusion sobre cudl es el controlador mds
adecuado para este sistema. Del mismo modo, estos resultados estardn acompafiados con
diagrama de bloques realizados con Simulink que permitird que se entienda mejor la intencion de
esta comparativa.

Si bien en el estudio de las estrategias de control se han analizado ecuaciones en el
dominio continuo, se pretende implementar estos sistemas en la realidad; por lo tanto, todo
el proyecto se simulara en el dominio discreto.

Ademas, el algoritmo utilizado para discretizar el modelo es el método de aproximacion
bilineal o de Tustin, el cual se expresa como lo denota [32]:

_2(2z-1)
STTE+D

6.1 Motor PMSM
Para este proyecto, el comportamiento de la estrategia de control propuesta ha sido

analizada de acuerdo con los parametros del motor ZDPM18015C-BV de Baldor Electric
Company © [33], el cual tiene las siguientes especificaciones:

Tabla V Caracteristicas del motor IPM

Motor ZDPM18015C-BV
Parametro Valor
Tipo de Motor IPM
Potencia Nominal 15 hp
Velocidad Nominal 1800 rpm
Numero de pares de polos 2
Factor de potencia 0.957
Vi _1.(rms) 458 V
Flujo permanente (1,,) 0.99628 Wh
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Inductancia en eje d (Ly) 14.5 mH
Inductancia en eje q (L) 59 mH
Resistencia del estator (R;) 0.24047 Ohms
Inercia del motor (J) 0.02646 Kg. m?

Fuente: Elaboracion propia

Como lo expresado en la Tabla V, Se reconoce entonces que se trabajara con un motor
de imanes permanentes interiores con una potencia nominal de 15 hp, con inductancias L; =
14.5mH y L, = 59 mH; y una velocidad nominal de 1800 rpm. De acuerdo con esta
informacion se procede a determinar el valor maximo de torque que puede ofrecer este motor

segun su grafica de comportamiento representada en [33]:

OATE

DATA

ISESOE DATE

La. L, & Torque va. KMS Phase Amps
| 1 42nfe [ / )
B § 7
™
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i /
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] [; o —l | |__ 1 '\__ 1 —1
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BAILDOR |&9 PERFORMANCE 39240

Fig. 25 Cdlculo del torque mdximo de la mdquina
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Entonces, de la Fig. 25 se puede observar que el torque maximo oscilara en un valor de
42 Ib-ft, es decir un valor igual a 57 N.m. Ademas, este calculo es muy importante ya que
acttia como limitacion al momento de ejecutarse las estrategias de control.

6.2 Comportamiento del control en campo orientado
Para la simulacion del sistema FOC se ha tomado en cuenta la representacion de la Fig.

7, el cual posee 3 controladores PI, SVPWM vy transformaciones a marcos de referencia
alternativos. El circuito de control queda definido en Simulink como lo muestra la Fig. 26:

EIELD ORIENTED CONTROL

El

e
B—
jasa ama) i
it

Fig. 26 Field Oriented Control implementado en Simulink
Fuente: Elaboracion propia

El sistema es totalmente de sefiales, es decir, que no se ha implementado con ningun
elemento de potencia de la libreria de Simulink, a diferencia del PSC, en el cual se ha usado
componentes de potencia para desarrollar dicha estrategia.

A la vez, como se observa en la Fig. 26, el sistema se ha separado en 3 etapas:

La primera etapa consta del esquema del controlador vectorial discreto con un tiempo
de muestreo igual a 0.125 ms, y en el cual se tienen los blogques correspondientes a los
controladores Pl tanto de velocidad como de corriente, las variables desacopladas obtenidas
en las ecuaciones (3.1) y (3.2), y la referencia de velocidad definida en rad/s.

En la segunda etapa se encuentran esquematizadas las ecuaciones del motor obtenidas
de las ecuaciones (2.1)-(2.10) y que hace que el motor sea simulado con sus principios
basicos de funcionamiento. Ademas, en este bloque motor, también se ha simulado las
transformaciones necesarias para el FOC.

Del mismo modo, en la tercera etapa se define el par de carga del sistema, asi como una
deteccidn del pico de corriente.

Por otra parte, en lo que respecta a la inicializacion de la estrategia de control, se ha
planteado con los siguientes parametros y caracteristicas:
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Tabla VI Parametros de simulacion en FOC

Parametros dentro del bloque de inicializacion

Voltaje eficaz de fase Vv, = 460/\/§
Voltaje pico de fase Vo = Vs/\/§
Velocidad nominal 1800 rpm

NUmero de par de polos 2
Flujo de iman permanente Apy = 0.99628 Wh. vuelta
Inercia del motor J=26.46 kg.m?
Torque nominal 56.9 N.m
Frecuencia de muestreo fi =20%103

Resistencia del estator Ry = 0.242047 Q
Inductancia en “d” Ly =14.5% 1073 mH
Inductancia en “q” L, =59 %1073 mH

Corriente de pico nominal 22 A
Corriente maxima 22%3%\/2

Fuente: Elaboracion propia

Por lo tanto, una vez definido los esquemas, se procede a realizar las simulaciones que
validen el comportamiento de acuerdo con la eficiencia del controlador en campo orientado.

6.2.1 Simulacion a diferente torque de carga

Para este analisis se simula a una misma referencia de velocidad, pero modificando el
torque de carga con la finalidad de observar el comportamiento del controlador frente a estas
variaciones en el par resistente.

Caso 1

Se analiza el comportamiento del controlador en un tiempo de simulacion de 0.5 seg

para un par de carga constante igual a 45 N.m y una velocidad de referencia constante igual
a 300 rad/s.
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En la Fig. 27 se muestra el resultado de la simulacidn, teniendo la sefial de color verde
como velocidad de referencia y la sefial azul, la salida del FOC:

350

FOC

ﬂ ———— speed reference
100 { Uﬁvnvnv

250 [~ —

-50

1 L L I | L L
o 0.05 0.1 Q.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 045 05

Fig. 27 Resultado de Caso 1. a) FOC (azul) b) Referencia de velocidad
(verde)
Fuente: Elaboracion propia

De acuerdo con el resultado, podemos observar que se demuestra que el FOC tiene un
comportamiento referido al uso de controladores PI, es decir que la salida converge después
de tener un periodo transitorio para llegar a la referencia.

Del mismo modo, se observa que la respuesta es rapida para seguir la velocidad
predeterminada. Por lo tanto, se concluye en este caso que el controlador ha funcionado
correctamente.

Caso 2
En este segundo caso, analiza a una velocidad constante igual a 300 rad/s y a un par de

carga variable. Se usara un step creciente desde un valor inicial de 35 N.m a un valor final
igual a 45 N.m. El cambio de par se ejecuta a la mitad de la simulacion.
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La Fig. 28 muestra los resultados de la simulacion en un tiempo igual a 0.5 segundos:

350

FOC
Speed Ref

300 ﬂ\' n\;ﬂunvnv

T

100 2 L L L L
o 0.05 o1 015 02 .25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5

Fig. 28 Resultados de simulacion del caso 2. Arriba: Salida de velocidades.
Wref (verde) y FOC (azul). Abajo: Corrientes de entrada ia (azul), ib (rojo)
e ic (verde)

Fuente: Elaboracién propia

Como se observa en la Fig. 28, el comportamiento del controlador es el esperado ya que
la salida de velocidad se mantiene fija frente a su referencia pese al cambio de par de carga.
Ademas, se observa que posee la sobreoscilacion caracteristica de los controladores PI del
sistema implementado, asi como el estacionario en el que la sefial de salida logra converger
en la referencia.

Del mismo modo, las corrientes se ven afectadas por la oscilacidn ocurrida en el periodo
transitorio para después aproximarse a una sinusoidal en el momento que la velocidad de
salida se acerca a su valor predeterminado.

Por otra parte, se comprueba la rapidez de respuesta del sistema ya que resulta un
periodo transitorio mucho menor que el estacionario.
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6.2.2 Simulacion a diferente velocidad angular de salida

Como se ha demostrado en el caso anterior, el comportamiento del par de carga no varia
bruscamente el seguimiento de la sefial a su valor predefinido; por este motivo, se opta por
variar la velocidad angular de salida del motor con la finalidad de seguir obteniendo

informacidn acerca de la optimizacion de este control en campo orientado.

Caso 1
En este caso, se plantea un par de carga variable en forma “step” ascendente con un
valor inicial igual a 35 N.m y con valor final de 45 N.m.

Con respecto a la referencia de la velocidad, se simula en un tiempo igual a 0.5
segundos. Esta varia desde 0 rad/s hasta 377 rad/s. Va de 0 rad/s desde t=0 hasta t=0.1; luego
da un salto a una velocidad igual a 320 rad/s desde t=0.1 hasta t=0.3; después, la referencia
se incrementa de manera ascendente hasta 377 rad/s entre el t=0.3 hasta el tiempo t=0.4; en

este Ultimo valor, se mantiene hasta el fin de la simulacién.

400

350 |~
A
FOC
Speed Ref

L 1
0.35 0.4 0.45 0.5

1 1 1 1 L 1
o 0.05 o1 .15 0.2 0.25 0.3

Fig. 29 Resultado de la simulacion de caso 1.a) Velocidad de referencia
(verde). b) Sefal de velocidad de motor (Azul)
Fuente: Elaboracion propia

En la Fig. 29, se observa el control de velocidad del sistema, donde el controlador logra
Ilegar al valor predefinido y su comportamiento va establecido de acuerdo con qué tan brusco
es el cambio de la sefial de referencia, es decir que la sobreoscilacién en el transitorio es

mayor o menor dependiendo de la velocidad predeterminada.

Por otro lado, las corrientes de entrada al controlador, las cuales varian de acuerdo con
el cambio en la sefal de velocidad se muestran en la Fig. 30:



58

100 T T T T T T T

PM SM motor (ia)
PM SM motor (ib)
PM SM motor (ic)

E——

——
——— —

=
=
:.

o 0.05 01 015 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5

=100

Fig. 30 Corrientes ia (azul), ib (rojo), ic (verde) de entrada de acuerdo con la
variacion de velocidad.
Fuente: Elaboracion propia

Se distinguen 4 etapas muy marcadas en el comportamiento de las corrientes de entrada
al controlador.

La primera etapa son las corrientes en el momento en que la referencia se encuentra en
0 rad/s, por lo que dichas sefiales no poseen ninguln tipo de forma sinusoidal ya que se fuerza
al sistema a no tener velocidad angular. Esta etapa se desarrolla desde el inicio de la
simulacion hasta un tiempo igual a t=0.1 segundos.

La segunda etapa son las corrientes resultantes del cambio brusco de referencia hacia
una velocidad predefinida igual a 320 rad/s. Observamos el transitorio caracteristico con
oscilaciones y luego un estacionario solido. Este Gltimo se comporta tan bien que las sefiales
resultan muy sinusoidales. Esa etapa se encuentra ubicada en el tiempo t=0.1 segundos y

t=0.3 segundos.

La tercera etapa muestra unas corrientes de entrada muy sinusoidales, pero a diferencia
de la etapa anterior, estas han aumentado su amplitud; esto se debe a que como se observa
en la Fig. 29, la velocidad va incrementando proporcionalmente entre los tiempos t=0.3 y
t=0.4; por lo que se necesita un valor mayor de corriente. Ademas, como la pendiente de
referencia no es tan pronunciada, se observa que la amplitud de las corrientes ha aumentado
y se ha mantenido, y no de manera proporcional como se deberia esperar.
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Por ultimo, la cuarta etapa representa un control satisfactorio debido a que la sefial de
salida va a la par con la referencia; por lo que ha generado corrientes sinusoidales con
amplitudes légicas de acuerdo al analisis que hemos realizado.

Caso 2

Para este caso, se evaluara un par de carga con forma “step” descendente, teniendo como
punto méximo 55 N.m y como valor ultimo igual a 40 N.m, con una velocidad de referencia
mas variable. Esto con la finalidad de poder entender completamente como actla nuestro
controlador frente a distintos parametros predefinidos.

Con respecto a la referencia de velocidad, se simula a un tiempo igual a t=1.5 seg y
posee la siguiente composicion:

- Referencia igual a 0 rad/s entre t=0 y t=0.1.

- Step hasta una velocidad angular igual a 320 rad/s entre t=0,1 y t= 0.3 seg.

- Aumento de la velocidad de manera proporcional hasta 377 rad/s entre los tiempos
t=0.3 y t=0.4 seg.

- Desde t=0.4 hasta t=0.6 seg., la velocidad se mantiene constante

- Desciende proporcionalmente hasta un valor igual a 260 rad/s entre el t=0.6 seg y
t=0.65 seg.

- Velocidad constante igual a 260 rad/s entre t=0.65 seg y t=0.85 seg.

- Incremento de velocidad proporcionalmente entre t=0.85 seg. y t=0.89 seg.

- Velocidad constante igual a 377 rad/s entre t=0.89 seg y t=1.1 seg.

- Descenso proporcional hasta una velocidad igual a 300 rad/s entre t=1.1 seg y t=1.2
seg.

- Velocidad constante igual a 300 rad/s hasta el final de la simulacién.

400 ¢
Speed Reference

350 -
300 -
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Fig. 31 Referencia simulada en Matlab para este caso
Fuente: Elaboracion propia

Se opta por el comportamiento de la Fig. 31 ya que posee pasos bruscos; asi como
incrementos y descensos en pendiente que permiten validar el disefio del controlador.
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Fig. 32 Respuesta de velocidades en la simulacion. a) Referencia (verde). b) Velocidad del
motor (azul)
Fuente: Elaboracion propia

En la Fig. 32 se muestra la simulacion de como se comporta el sistema de acuerdo con
la velocidad preestablecida. Al inicio de la estabilizacion, después del cambio de referencia,
se observa una pequefia oscilacion; sin embargo, esta es parte de que el sistema alcance el
“set point”.

Del mismo modo, podemos observar que en el tiempo igual a t=0.5 seg. Hay una
pequefa oscilacion; esto se debe a que en este punto se encuentra el cambio de par de carga,
el cual desciende de 55 N.m a 40 N.m, por lo que la maquina al perder par de carga se acelera
ocasionando un incremento de velocidad. Sin embargo, los P1 lo controlan automéaticamente,
acercandose a la referencia nuevamente.

80— ﬁ PMSM mator (ia) m
PMSM mator (ib)
PMSM mator (ic)
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| |
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| ’l B
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1
I

‘}1 ‘l“". M’V lwm Illl?‘%ﬂ'llt.llv‘ll'|||‘ ; Qmw i(f [P

—_——

Fig. 33 Corrientes ia'(azul), ib (rojo), ic (verde) de entrada al controlador.
Fuente: Elaboracion propia
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Por otra parte, respecto a las corrientes de entrada en este caso, se observa claramente
la variacion de amplitud de acuerdo con los cambios en la sefial establecida.

De la Fig. 33 se deduce que la amplitud de las sefiales trifasicas se reduce cuando el
torque de carga es mas bajo. Esto se debe porque el sistema ya no necesita mas corriente
para poder satisfacer un menor par resistente del maximo.

6.2.3 Resumen de resultados para el FOC

En resumen, se obtuvieron buenas respuestas por parte del sistema de acuerdo con las
diferentes referencias a las que se probo. La oscilacion del sistema es reducida, lo cual lo
hace mas eficiente frente a cambios bruscos o graduales.

Ademas, las corrientes son muy sinusoidales en el estacionario teniendo una amplitud
coherente y bajo las limitaciones del motor evaluado.

Con respecto a los parametros del modelo: En las opciones de “solver” se selecciond el
Ode5 (Dormand-Prince) con un paso fijo igual a T = 107°. Se escogid este tiempo de
muestreo de Matlab ya que se buscaba analizar las sefiales con una mayor calidad y mejor
nitidez.

Por otra parte, se tomd un tiempo de muestreo discreto para todas las simulaciones igual
aT = 2.5 107> segundos.

6.3 Comportamiento del control predictivo de velocidad

En este apartado se busca validar el funcionamiento del controlador predictivo de
velocidad disefiado en este proyecto. Por lo tanto, se evaluardn casos similares a los
efectuados para el FOC con la diferencia que se desarrollara mas salidas dentro del
controlador.

6.3.1 Representacion en Simulink + PLECS Blockset

La estrategia de control, inicialmente, se ha planteado en funcidn de sefiales y circuitos
de potencia, como lo muestran la Fig. 34, Fig. 35 y Fig. 36:
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Fig. 34 Etapa de control en PSC
Fuente: Elaboracion propia
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Fig. 35 Etapa de potencia del PSC
Fuente: Elaboracion propia
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Fig. 36 Filtro extendido de Kalman en el PSC
Fuente: Elaboracion propia

Sin embargo, durante las simulaciones el sistema iba muy lento debido a los circuitos
de potencia. Ante esta problematica, se buscd una herramienta de simulacion que permita
colocar todo el circuito de potencia dentro de un bloque que simule mas rapido y asi poder
tener un sistema puramente de sefiales con respuestas mas rapidas.

Para lograr el planteamiento del parrafo anterior, se implementé la herramienta PLECS
la cual viene en 2 versiones: Standalone y Blockset. La primera es una plataforma alternativa
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a Matlab que realiza simulaciones a alta velocidad y que tiene su propio sistema de
modelacion; mientras que la segunda version te permite combinar la herramienta Simulink
con PLECS ya que se puede insertar esta Ultima como un blogue adicional dentro del mismo
Simulink.

De estas dos opciones, se optd por la segunda ya que el modelo del sistema estaba
realizado en Simulink y era preciso solo agregarle PLECS Blockset para poderlo usar como
un bloque mas dentro de la libreria de Simulink. Por lo tanto, solo era necesario insertar todo
el circuito de potencia dentro de este bloque PLECS (con libreria propia compatible con
Matlab) para asi obtener el sistema completamente de sefiales.

Para este proyecto, el sistema general con implementacion de PLECS se muestra en el
anexo B; sin embargo, es necesario ver la estructura de la etapa de potencia en dominio de
esta herramienta de simulacion a alta velocidad:
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Fig. 37 Estructura interna del bloque PLECS en el PSC
Fuente: Elaboracion propia

En la Fig. 37 se observa 3 procesos de potencia:

- El primero es el ingreso de los pulsos provenientes del controlador predictivo hacia
el inversor. En esta etapa se realiza un arreglo aritmético ya que el controlador arroja
los pulsos de los niveles superiores con valores de 0 y 1; mientras que, en esta
herramienta, para poder ingresar dichos pulsos al puente de MOSFETS necesitan
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estar entre -1y 1.

- El segundo proceso es el disefio del inversor, el cual tiene componentes como una
fuente de voltaje DC, un puente de MOSFETS y una salida trifasica que entrar al
motor de imanes permanentes.

- La tercera etapa se basa en la medicion de los voltajes y fuentes de corriente
provenientes de los bucles realizados para el funcionamiento del motor IPM.

Por lo tanto, el sistema queda totalmente representado con la implementacion de la

herramienta PLECS Blockset para beneficios en la simulacion. A continuacion, se evaluaran
los casos que validen el comportamiento.

6.3.2 Simulacién a velocidad constante

Se planteard un caso con par de carga constante y otro con par de carga variable para
asi analizar el comportamiento de las sefiales medidas como la velocidad de salida del motor,
la estimacion del filtro extendido de Kalman y las corrientes de entrada al controlador.

Caso 1

Se define un sistema con par de carga constante teniendo como parametros iniciales los
mismos valores de la simulacion realizada en el primer caso del apartado 6.2.1. Aqui se
obtuvo los siguientes resultados:

Con respecto al control de velocidad, en la Fig. 38 se observa la salida de la simulacion:
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Fig. 38 Salida del control de velocidad (rojo) frente a una referencia constante
(verde)
Fuente: Elaboracion propia

De acuerdo con la referencia establecida, se puede apreciar en la grafica como la sefial
de velocidad estimada proveniente del filtro extendido de Kalman llega a su referencia con
un comportamiento gradual y se mantiene hasta el final de la simulacién.
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Del mismo modo, con respecto a las corrientes de entrada al controlador medidas antes
de la trasformacion a los ejes rotativos, la Fig. 39 nos muestra el siguiente comportamiento:

I I | |
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Fig. 39 Corrientes de entrada previas a transformacion rotativa. a) ia (azul) b) ib (verde) c) ic (roja)
Fuente: Elaboracion propia

Se observa que las corrientes resultantes mantienen una amplitud moderada haciendo
que el acercamiento a la referencia frente a un cambio brusco sea de manera gradual como
se tiene en la Fig. 38.

Caso 2
Se plantea el caso con par de carga variable, teniendo el sistema las mismas

caracteristicas de simulacién que el segundo caso del apartado 6.2.1. Los resultados
obtenidos son analizados de la siguiente manera:
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Fig. 40 Velocidad controlada del motor (verde) frente a una referencia constante (rojo)
Fuente: Elaboracion propia

En la Fig. 40 podemos deducir que la velocidad controlada no varia mucho al colocarle
un par de carga variable ya que se mantiene siguiendo la velocidad de referencia igual a 300
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rad/s.

Del mismo modo, observamos que, en la leyenda de la grafica de andlisis, se tienen 3
sefiales; esto ocurre ya que la sefial en azul es la medida desde el motor mientras que la roja
se obtiene de la estimacién del EKF por lo que podemos demostrar la eficiencia del
estimador pues logra superponer su sefial frente a la velocidad de salida real del motor.

Por otra parte, las corrientes presentadas en la Fig. 41 resultan de la siguiente manera:

1 1 1 | | | | | |
0 005 0.1 0.15 0z 025 03 035 04 045 05

Fig. 41 Corrientes de entrada al PSC a) ia (azul) b) ib (verde) ¢) ic (roja)
Fuente: Elaboracion propia

Se muestra que en el tiempo igual a t=0.25 seg. las corrientes aumentan su amplitud
ligeramente; esto se debe a que en este punto se eleva el par de carga, por lo que se requiere
mas corriente para controlar adecuadamente.

Ademas, podemos comprobar que las sefiales son muy sinusoidales debido a que el
sistema estd muy bien “anclado” a su referencia.

6.3.3 Simulacién a velocidad variable

Una vez demostrada la validez del circuito a velocidad constante, se evaluara el mismo
avelocidad variable y par de carga variable; y asi analizar el funcionamiento del controlador.

Caso 1

En este primer caso se tendra una velocidad de referencia similar al primer caso del
apartado 6.2.2; mientras que el par de carga sera un “step” ascendente entre los valores 35
N.m y 52 N.m, cambiando a mitad de la simulacion. El tiempo de simulacién serad de 0.5
segundos.
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En la Fig. 42 se expone el resultado del comportamiento de la velocidad controlada:
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Fig. 42 Velocidad estimada controlada (rojo) frente a la referencia del sistema (verde)
Fuente: Elaboracién propia

Como se observa de la grafica, el control sigue siendo muy estable y con pendientes
graduales para alcanzar la referencia en cambios bruscos. Esto comprueba el funcionamiento
del controlador frente a elevaciones de velocidad como para velocidades constantes.

Por otra parte, las corrientes expuestas en la Fig. 43 resultan de la siguiente manera:

o0 005 01 015 02 025 03 035 04 045 05

Fig. 43 Variacion de corriente ia(azul), ib(verde) e ic(rojo) para el caso 1
Fuente: Elaboracion propia

En el grafico se diferencian claramente 5 etapas que van de acuerdo con la variacion de
la velocidad controlada.

La primera etapa muestra las corrientes cuando la referencia es 0 rad/s. En la segunda
etapa se obtienen las corrientes en la pendiente gradual hacia el cambio de referencia brusco;
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mientras que, en la tercera etapa se observa el comportamiento de las corrientes a velocidad
constante, pero en el tiempo t=0.25 seg. el par de carga aumenta por lo que las corrientes
también lo hacen.

Ademas, en la cuarta etapa se observa como la sefial de corriente primero tiene una
cierta amplitud para la velocidad constante hasta el tiempo t=0.4 seg, donde comienza a
aumentar gradualmente debido a que la referencia esta incrementandose con pendiente
positiva.

Por Gltimo, la quinta etapa denota corrientes sinusoidales, pero con mayor amplitud que
la etapa 3 ya que la referencia se encuentra a mayor velocidad.

Caso 2

Para este segundo caso, se evaluara una velocidad totalmente variable en un tiempo de
simulacion de 1.5 seg. La forma de la referencia para la velocidad ser& la misma que en la
Fig. 31. Ademas, el par de carga sera un “step” descendiente entre valores igual a 55 N.m y
45 N.m, y que vendra referenciado con un “ruido blanco” agregado a su sefial para
comprobar si no presenta ningln inconveniente. Este par se muestra en la Fig. 44:

Fig. 44 Torque de carga con "ruido blanco"
Fuente: Elaboracion propia

La Fig. 45 nos muestra la resultante de las velocidades tanto de referencia como la de
salida del motor:
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Fig. 45 Resultado de velocidades en el caso 1. a) Sefial de referencia (verde) b) Velocidad de
salida con EKF (rojo)
Fuente: Elaboracion propia
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De esta grafica podemos analizar el incremento gradual de la velocidad predicha del
motor para alcanzar su referencia. Esto se debe a que, como hemos explicado en la
conceptualizacion de la funcion costo, usted puede colocar cualquier criterio que pretenda
restringir en esta funcion, haciendo que se cumplan al reducirla.

En este caso, se colocd una restriccion de corriente maxima que explica el
comportamiento observado en la subida proporcional de la sefial de velocidad del motor, la
cual depende de la corriente que se le haya puesto como maxima; es decir que, si se le
colocara un valor mas grande de corriente, la velocidad incrementaria mas rapido y, por
tanto, llegaria a su referencia en un menor tiempo.

Cabe resaltar que esta corriente maxima se especifica de acuerdo al motor que se esté
evaluando, siendo una caracteristica propia de cada motor.

Del mismo modo, es necesario especificar que la velocidad del motor ha sido estimada
mediante el filtro extendido de Kalman por lo que se demuestra la aproximacion 6ptima del
filtro a la velocidad medida desde el motor.

Por otra parte, la Fig. 46 nos muestra la conducta de las corrientes frente al control
predictivo:
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Fig. 46 Comportamiento de corrientes ia (azul), ib(verde) e ic(rojo) para el caso 2.
Fuente: Elaboracién propia

Con respecto a las corrientes, se demuestra lo esperado teniendo una velocidad de salida
del motor tan estable. Las componentes trifasicas se muestran sinusoidales en casi todo el
tiempo de simulacion, excepto al momento en que la referencia se encuentra en 0 rad/s.

A la vez, se comprueba que las corrientes varian de acuerdo al cambio de referencia,

exigiendo mas corriente al momento de incrementar la velocidad; y reducirla al momento de
descender.

6.3.4 Resumen de resultados para el PSC

Con estos dos casos completamente detallados, se demuestra que el controlador no
presenta algin problema con estos parametros a los que se ha evaluado; por lo que podemos
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decir que este controlador predictivo es completamente valido para un control de velocidad
para un motor de imanes permanentes interiores.

6.4 Analisis de graficas entre FOC y PSC

En este apartado, se pretende realizar un analisis comparativo que nos permita
discriminar entre las estrategias de control de acuerdo al comportamiento que mejor se
adecUe a nuestro sistema. Se plantearan ciertos casos para darle versatilidad al anélisis.

Ademas, un valor extra que serd comparado en este andlisis serd la corriente de pico de
la simulacidn, la cual se encuentra representada en ambos controladores como lo indica la
Fig. 47:

MinMax
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=

Fig. 47 Bloque para la deteccién del pico de corriente a lo largo de la
simulacion
Fuente: Elaboracion propia

Caso 1

Para este primer caso, se evalUan los sistemas con un torque y velocidad de referencia
constante. El valor del torque de carga es igual a 45 N.m y el de referencia igual a 300 rad/s.

Predictive Speed Control (PSC):
Predictive Speed Control (PSC):2
350 - _I™  Prediclive Speed Control (PSC):3|_|
Field Oriented Control (FOC)1
Field Oriented Control (FOC)2

| | 1 | | | [ | |
0 005 01 015 02 025 03 035 04 0.45 05

Fig. 48 Comparacion a TI=45 N.m y wref=300 rad/s. Para ambas referencias de velocidad (PSC:2y
FOC:2, Verde). a) FOC (Azul) b) PSC sin EKF (PSC:1, Negro) c)PSC con EKF (PSC:3, Rojo)
Fuente: Elaboracion propia
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De esta grafica se puede deducir que los comportamientos son los esperados ya que
poseen las formas caracteristicas de sus estrategias de control.

Ademas, se demuestra que el control predictivo es mucho mas efectivo para este caso
ya que no posee sobreoscilacion como si lo tiene el controlador en campo orientado. Pese a
esa diferencia, ambos controladores convergen en la referencia.

Del mismo modo, una ventaja que se puede comprobar en este resultado es que el PSC
puede regular su comportamiento en funcion a una corriente maxima, lo que hace que la
pendiente hacia su referencia sea en un mayor o menor tiempo de simulacion.

Por otro lado, las corrientes trifasicas vienen representadas en la Fig. 49:

100 T T T T T T

PMSM motor (ia) [
PM3M motor {ib)
PMSM motor (ic)

i

i

|
v

0.1 0.15 02 0.25 03 0.35 0.4 0.45 05

0.05 0.1 0.15 02 025 03 035 04 0.45

b)

Fig. 49 Corrientes resultantes para el caso 1. a) FOC b) PSC
Fuente: Elaboracion propia

De esta comparacion de corriente podemos deducir que el par de carga constante no
produce ningun cambio al momento de ser aplicado en los controladores.



72

Ademas, se concluye que las corrientes varian en funcién a la forma en que la velocidad
se acerca a su referencia ya que como resulta en la Fig. 48, en el caso de los PI este
acercamiento es mas brusco comparado con el PSC que es mas suave y preciso.

Caso 2

En este caso, se presentaran todas las variaciones necesarias para obtener una diferencia
clara al comparar ambos controladores. Se tomaran como valores para la simulacion, el caso
2 del apartado 6.3.3 ya que se considera que tiene todos los escenarios de variacion posible
para este motor; es decir que posee referencia variable y torque de carga variable con
implementacién de ruido blanco.

Al simular el sistema para este caso, se obtuvieron los siguientes resultados:

400

250 —

o Hif —
| |
) 05 1 15

Fig. 50 Comparacion del comportamiento frente a una velocidad de referencia (verde) del FOC
(azul) y el PSC (rojo)
Fuente: Elaboracién propia

En primer lugar, se debe recalcar que la salida de velocidad del controlador predictivo
es la sefial de salida de la estimacion de velocidad del filtro extendido de Kalman. Se hace
mencidn a esto ya que es muy importante conocer el alcance de estimacion que tiene dicho
filtro pues en nuestro caso llega a superponerse a la velocidad tomada del mismo motor. Por
lo tanto, esto comprueba que este estimador esta correctamente disefiado.

En segundo lugar, como se observa en la Fig. 50, la salida es mas favorable para el control
predictivo ya que este no posee una oscilacion antes de estabilizarse completamente como
si lo tiene el control en campo orientado. Esto se debe a que el predictivo tiene la ventaja de
insertar cualquier criterio o restriccion en su funcion costo, haciendo que se cumpla al
reducirla en cada tiempo de muestreo.

En este caso de la sobreoscilacion que no posee el PSC, resulta de haberle colocado una
limitacidn de corriente maxima, por lo cual hace que su acercamiento a la referencia sea en
un tiempo gradual y no como lo suelen realizar los PID en el FOC. A la vez, la
conceptualizacién del predictivo se basa en analizar estados para reducir el error en cada
tiempo de muestreo, lo cual lo hace mas eficiente frente a la lectura del error de los Pl en la
estrategia de control en campo orientado.
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Del mismo modo, el comportamiento del control predictivo es més sélido debido a la
diversidad de maneras de abordar los criterios y restricciones lo que permite inducir un
resultado de velocidad controlada practicamente creado por ti mismo.

Como ultimo detalle de analisis en esta grafica, se puede observar que en el t=0.5 seg.,
el par de carga desciende, lo cual afecta al PI que empieza a oscilar ligeramente. Esto no
ocurre con el control predictivo que se mantiene constante como lo indica su referencia.

Por otra parte, con respecto a las corrientes, se muestra la comparacion en la Fig. 51:

100 T

“ nh'\ fannd Il J . " "
o L ﬁf%‘ s L

40— -

o

4 i "
W il 'MW}IJ[”‘ 1’|'¢“iﬁ“ﬁ”“ T w’n’o’ﬂ'“"]M'l'l'f\'.ﬂ AR

b)

Fig. 51 Comparacién de corrientes. a) FOC b) PSC
Fuente: Elaboracion propia

La Fig. 51 refuerza la idea planteada anteriormente ya que se observa como la amplitud
de la corriente es menor que en el control en campo orientado producto de la limitacion
colocada en la funcién costo.

A la vez, queda demostrado que el comportamiento es mas sinusoidal en el control
predictivo que en el campo orientado debido a que en este ultimo no sigue tan bien la
referencia como lo hace el PSC.
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Por otro lado, se compararon los resultados del valor del pico maximo de corriente para

ambos controladores, obteniendo los siguientes resultados.

Detect peak

Detect peak

—Pp{iabc Peak ——p

97.88 P iabc

28.55

Peak —pv

a)

b)

Fig. 52 Deteccion de pico de corriente. a) FOC b) PSC

Fuente: Elaboracion propia

De la Fig. 52 se deduce que el pico de corriente en el controlador en campo orientado es
mayor debido al comportamiento del PI al querer acercarse a su referencia; mientras que el
pico de corriente en el control predictivo es un poco mas coherente teniendo en cuenta que
se le ha implementado una restriccion de corriente.

6.5 Resumen del capitulo

Para resumir el analisis de resultados en ambos controladores, se realiza como
conclusién a este capitulo un cuadro comparativo de ambas estrategias de control:

FOC PSC
Marco de referencia Rotativo Rotativo
Variables controladas Velocidad y corrientes | Velocidad y corrientes
Sefales medidas Corrientes y velocidad | Corrientes
Tipo de controlador Ply SVM Predictivo
Frecuencia de muestreo Alta Muy alta
Frecuencia de conmutacion Fija Fija
Sobreoscilacion Si No
Pico de corriente maximo Alto Bajo
Dificultad de disefio Sencillo Complicado
Versatilidad de control Fija Muy Versétil
Control de velocidad Medio Optimo

Tabla VII Cuadro comparativo: FOC vs PSC

Fuente: Elaboracion propia



Capitulo 7

Conclusiones y Trabajo futuro

En este capitulo se plantean las conclusiones del proyecto; asi como la mejora del mismo con la
finalidad de seguir en la linea de investigacion en la que estd orientado.

Hasta este punto, el trabajo se encuentra completamente desarrollado, por lo que, a partir
de los resultados obtenidos en el capitulo anterior, es fundamental sacar ciertas conclusiones
del sistema implementado.

Del mismo modo, se plantearan ideas para trabajos futuros con respecto al tema de
control predictivo, relacionandolo con su importancia en el control de velocidad y en el
entorno industrial.

7.1 Conclusiones del proyecto

1)

2)

3)

4)

Se demuestra que la aproximacion integral de Tustin o bilineal es la adecuada para
el disefio de este sistema ya que al ser mucho mas precisa que la aproximacion de
Euler o la backward, permite realizar analisis mucho més detallados al término de las
simulaciones.

La introduccién de compensaciones como la de retardo y la del torque de carga en el
controlador predictivo de velocidad hicieron que el comportamiento de salida para
las sefiales controladas sea mas estable y, por lo tanto, que el sistema mejore su
calidad al momento de controlar las respectivas variables.

La discretizacion del modelo del motor suele realizarse con el método de Euler; sin
embargo, en este proyecto se discretizd por el método de integracién de Euler
modificado con la finalidad de obtener una mayor precision en el modelo discreto.

Para la discretizacion del modelo no solo se pueden aplicar Euler y Euler modificado,
sino cualquier método de integracion como Runge Kutta de orden n-ésimo, pero se
debe tener en cuenta que en un proceso industrial debemos optimizar los tiempos en
los controladores; por lo que claramente este tltimo método resulta mas extenso que
los dos métodos de integracion comunes para este sistema.
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5) Con respecto al disefio, se concluye que el control predictivo de velocidad no usa
ningun lazo de corriente externo ya que la velocidad es directamente controlada por
el controlador predictivo, resultando un alto rendimiento dindmico del sistema.

6) La aplicacion del PSC es un buen ejemplo de la versatilidad del control predictivo
por modelo (MPC) ya que la estructura del controlador cambia de acuerdo con las
diferentes variables, objetivos de control y restricciones que se le impongan al
sistema disefiado.

7) El filtro extendido de Kalman resulta una herramienta necesaria no solo para filtrar
las corrientes medidas a la entrada del controlador, sino que el esquema propuesto
puede ser utilizado para eliminar satisfactoriamente el sensor de velocidad en el
motor ya que, con las ecuaciones del filtro, se pudo estimar tanto la velocidad como
la posicion de dicho motor IPM.

7.2 Trabajo futuro

El trabajo realizado ha logrado cumplir el alcance esperado y el objetivo para el que ha
sido disefiado y modelado. Sin embargo, podria mejorarse en diferentes puntos que le
permitan ser un programa mucho mas eficiente, seguro y con mayores alternativas de
analisis.

Como primer punto de mejora para un posterior estudio seria la introduccion en la
funcion costo de otra técnica de minimizacion de pérdidas a alta velocidad como lo es la
estructura “Field Weakening Operation” planteada en [34].

Por otra parte, un trabajo futuro atractivo para este proyecto seria la implementacion de
este controlador predictivo a un motor de imanes permanentes interiores. Cabe resaltar que
este control se puede realizar a cualquier motor IPM ya que funciona con los parametros de
la ficha técnica de cada motor.

Este proyecto por lo tanto seria una base consistente para la construccion fisica de este
controlador. En primer lugar, se debe simular correctamente el controlador en programas
como Simulink de acuerdo con los requerimientos y requisitos que se necesiten (realizado
en este trabajo), para posteriormente utilizar alguna de las herramientas de prototipado
rapido que nos permita establecer el sistema PC-CONTROLADOR-MOTOR. Existen
distintos distribuidores de motor IPM a nivel mundial tales como ABB, SIEMENS,
Yaskawa, WEG, entre otras.

Por ultimo, otra mejora importante seria encontrar una aplicacion innovadora para este
motor controlado con la finalidad de que pueda extender su potencial en contribuir con los
avances tecnoldgicos en el ambito de la electronica de potencia.
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Apéndices

A. Diagrama de bloques del FOC

A-1. Etapa de control vectorial discreto
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Fig. 53 Etapa de controlador discreto
Fuente: Elaboracion propia
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Fig. 54 Transformacién dg-alfabeta
Fuente: Elaboracion propia
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Fig. 55 Parametros desacoplados
Fuente: Elaboracion propia

Trigger

Error

-m z-1
ki Discrete-Time
Integrator

Fig. 56 Controlador de velocidad
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Fuente: Elaboracion propia
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Fig. 57 Controladores de corriente
Fuente: Elaboracion propia



A-2. Etapa de modelado de motor
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Fig. 58 Estructura interna del motor modelado
Fuente: Elaboracidn propia
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Fig. 59 Ecuacién mecanica del motor
Fuente: Elaboracion propia
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Fig. 60 Principios fundamentales del motor
Fuente: Elaboracién propia
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A-3. Etapa de deteccidon de pico v torque de carga

B. Diagrama de bloques del PSC
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Fig. 61 Esquema de deteccion de pico de corriente
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Fuente: Elaboracion propia

B-1. Etapa de potencia: PLECS y modelado de motor
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Fig. 63 Etapa potencia del PSC final

Fuente: Elaboracion propia
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Fig. 64 Modelado del motor para controlador predictivo

Fuente: Elaboracion propia

B-2. Etapa del filtro extendido de Kalman
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Fig. 65 Etapa del filtro extendido de Kalman

Fuente: Elaboracion propia
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Etapa de Control Predictivo
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Fig. 66 Controlador predictivo de velocidad
Fuente: Elaboracion propia

C. Diagrama de bloques del filtro extendido de Kalman
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Fig. 69 EKF en herramienta Simulink
Fuente: Elaboracion propia

D. Cddigo de inicializacion del FOC

% IPM motor, 15 hp

clear

Vs = 460/sqgrt (3); % max. RMS phase voltage

Vph = Vs*sqgrt(2); % peak value, phase voltage
nrat = 1800; % [rpm], rate speed

Npp = 4/2; % Number of pole pairs = 1/2
number of poles

Omegae rat = 2*pi*nrat/60*Npp; % Rated electrical angular
frequency

Lndmpm = 0.99628; % [Wb.turns], rotor peak PM
flux linkage

J = 26.40e-3; % Motor inertia [Kg.m"2]
Trat = 56.9; % Rated torgque 57 Nm.

Tl const = Trat/nrat”2; % Fan load torque constants
fs = 20e3; % switching frequency

Rs = 0.24047; % [Ohm]

Ld = 14.5e-3; % [H]

Lg = 59e-3; $ [H]

Limiting the max. transient current in the output of speed

Q

I rated = 22; % Peak rated power
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Iphmax = I rated*sqgrt(2) *3;

E. Cddigo de SVPWM

function y = fcn(u)

o

% Space Vector Modulation

% = zeros (3,1);

vsd =u(l); % V alfa

vsqg = u(2); % V beta

Vdc = u(3); % DC link wvoltage

% Set the voltage limits

weight = Vdc/ (sgrt (3) *sqrt (vsd*vsd+vsg*vsq) ) ;
dlimit abs (vsd*weight) ;
glimit abs (vsg*weight) ;

if (abs(vsd)>dlimit)

vsd = (3*sign(vsd)*dlimit) / (2*Vdc) ;
else

vsd = (3*vsd)/ (2*Vdc) ;
end

if (abs(vsqg)>glimit)

vsqg = (3*sign(vsqg) *glimit) / (2*Vdc) ;
else
vsqg = (3*vsq)/ (2*Vdc) ;
end
duty a = 0;
duty b = 0;
duty c = 0;

if ((vsd>=0) && (vsg>=0))
if (vsg < sqgrt(3) *vsd)

o)

% sector O

tl = 0.5*% (vsd-(vsqg/sqrt (3)));
t2 = vsqg/sqgrt (3);

temp = 0.5-t1-t2;

duty a = 1l-temp;

duty b = 1-(temp+2*tl);

duty ¢ = temp;

else



end

if

end

if

end

end

(o)

tl

t2
temp
duty b
duty a
duty c

% sector 1

0.5* ((vsqg/sqgrt (3))-vsd) ;
0.5*% ((vsqg/sqrt (3))+vsd) ;
0.5-t1-t2;

l-temp;

1- (temp+2*tl) ;

temp;

((vsd<0) && (vsg>0))

if (vsqg <

else

end

(o)

5 sector
tl

t2

temp
duty b
duty c
duty a

% sector
tl

t2

temp
duty b
duty a
duty c

2

=

(sgrt (3) *abs (vsd)))

(vsq/sqrt (3)) ;

0.5* (abs (vsd) - (vsq/sqrt (3))) ;
0.5-tl-t2;

l-temp;

1- (temp+2*tl) ;

temp;

0.5*((vsg/sqgrt (3))-vsd) ;
0.5* ((vsqg/sqgrt (3))+vsd) ;
0.5-tl-t2;

l-temp;

1-(temp+2*tl);

temp;

((vsd<0) && (vsg<=0))
<= sqgrt (3) *abs (vsd))

if |

else

end

abs (vsq)
% Sector
tl

t2

temp
duty c
duty b
duty a

% Sector
tl

t2

temp
duty c
duty a
duty b

3

(abs (vsq) /sqgrt (3)) ;

= 0.5*%* (abs (vsd) - (abs (vsqg) /sqrt (3)) ) ;

= 0.5-t1-t2;

l-temp;
1-(temp+2*tl);
temp;

0.5* ((abs (vsqg) /sqgrt (3))-vsd) ;
0.5* ((abs (vsq) /sgrt (3) ) +vsd) ;
0.5-tl1-t2;

1-temp;

1- (temp+2*tl) ;

temp;
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if ((vsd>=0) && (vsg<0))
if (abs (vsqg) <=vsd*sgrt (3))

Q

% Sector 5

tl = 0.5% (vsd-(abs (vsqg) /sqgrt (3)));
t2 = (abs(vsq) /sqgrt(3));
temp = 0.5-tl-t2;
duty a = l-temp;
duty c = 1-(temp+2*tl);
duty b = temp;
else

% Sector 4
tl = 0.5* ((abs(vsq) /sgrt(3))-vsd) ;
t2 = 0.5* ((abs(vsqg) /sgrt (3)) +vsd) ;
temp = 0.5-tl1-t2;
duty c = l-temp;
duty a = 1-(temp+2*tl);
duty b = temp;
end

end

y (1) duty_a;

y(2) = duty_b;

y(3) = duty c;

F. Cddigo de PSC completo

function [Sa,Sb,Sc,we out] =
Predictive speed controller (wref, x,theta)

persistent kl
if isempty(kl), kl=1; end

$Parametros requeridos en simulacién

Ts=25e-6; $Sampling time

Ld=14.5e-03; %Inductancia d

Lg=5%9e-03; %$Inductancia g
trim=0.99628; SFlujo del iman
Rs=0.24047; %Resistencia del estator
Vdc=750;

J=26.46e-3; %Inercia del motor

B=0; %$Coeficiente de friccidén viscosa
pP=2; tPar de polos

g opt=1el0; %Valor funcidn-costo inicial
imax=20; $Corriente madxima (limitacidn)
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x_opt=1; $X opt inicial
werp=0;

vkml=0;

$Definiendo x (k)

id=x (1) ;
ig=x(2);
we=x(3) ;

%$Estados de conmutacidén
states=[0 0 0;1 0 0;1 1 0;0 1 0;0 1 1;0 0 1;1 O 1;1 1 171;
$Valores Vd-Vg a partir de estados de conmutacidn

ud=vdc* (2/3) * (states (kl, 1) *cos (theta) +states (kl,2) *cos (theta-
2*pi/3)+states (kl,3) *cos (theta+2*pi/3));

ug=vdc* (2/3) * (-states (k1l,1) *sin (theta) -

states (kl,2) *sin(theta-2*pi/3) -

states (kl,3) *sin(theta+2*pi/3));

%Compensacidén de T1

k1lo=100;
vk=vkml+Ts* (we-werp) ;

$Estimacidén k+1

idl=(1-(Rs/Ld) *Ts) *id+ (Lg*we/Ld) *Ts*ig+ (Ts/Ld) *ud;
igl=(1-(Rs/Lqg) *Ts) *ig- ( (Ld*id+trim) /Lg) *Ts*we+ (Ts/Lg) *uqg;

wel=(1.5*p"2/J)* (trim- (Lg-Ld) *id) *Ts*ig+ (1-
(B*Ts/J)) *we+tklo*vk;

$Correcidédn de estimacidn de k+1

idl_c=id+(TS/2)*((—RS*id/Ld)+(Lq*we*iq/Ld)+ud/Ld)+O.5*TS*((—
Rs*1d1l/Ld) + (Lg*wel*igl/Ld) +ud/Ld) ;

igl c=ig+0.5*Ts* ((-Rs*iq/Lq) -
((Ld*id+trim) *we/Lqg) tug/Lg) +0.5*Ts* ( (-Rs*igl/Lqg) -
((Ld*idl+trim) *wel/Lq) +uq/Lq) ;

wel c=we+0.5*Ts* ((1.5*(p"2)* (trim- (Lg-Ld) *id) *iq/J) -
B*we/J+klo*vk)+0.5*Ts* ((1.5% (p~2) * (trim- (Lg-Ld) *idl) *iql/J) -
(B*wel/J)+klo*vk) ;

for m=1:7
%Valores Vd-Vg después de prediccidn k+1

udl=vdc* (2/3) * (states (m, 1) *cos (theta) +states (m, 2) *cos (theta-
2*pi/3)+states (m, 3) *cos (theta+2*pi/3));
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ugl=Vdc* (2/3) * (-states (m, 1) *sin (theta)-states (m, 2) *sin (theta-
2*pi/3)-states (m, 3) *sin (theta+2*pi/3));

$Compensacidédn del torque para k+2
vkl=vk+Ts* (we-wel cC);
%Valores predictivos para k+2

id2=(1-(Rs/Ld) *Ts) *idl c+(Lg*wel c/Ld)*Ts*igl c+(Ts/Ld) *udl;
ig2=(1-(Rs/Lg) *Ts) *iql c-
((Ld*idl c+trim) /Lqg) *Ts*wel c+(Ts/Lq) *uqgl;

we2=(1.5*p"2/J) * (trim- (Lg-Ld) *idl c)*Ts*igl c+(1-
(B*Ts/J)) *wel c+klo*vkl;

%$Correcidn de estimacidn de k+2

id2 c=1id1+(Ts/2)* ((-

Rs*id2/Ld) + (Lg*we2*ig2/Ld) +udl/Ld) +0.5*Ts* ( (-

Rs*idl c¢/Ld)+(Lg*wel c*igl c/Ld)+udl/Ld);

ig2 c=igl+0.5*Ts* ((-Rs*iqg2/Lq) -

((Ld*id2+trim) *we2/Lq) +ugql/Lqg) +0.5*Ts* ( (-Rs*igl c/Lq) -
((Ld*idl c+trim) *wel c/Lqg)+uqgl/Lq) ;

we2 c=wel+0.5*Ts* ((1.5*% (p"2)* (trim- (Lg-Ld) *id2) *ig2/J) -
B*we2/J+klo*vkl)+0.5*Ts* ((1.5* (p"2) * (trim- (Lg-

Ld) *idl c¢)*igl c¢/J)-(B*wel c/J)+klo*vkl);

if abs(id2 c)>imax || abs(ig2 c)>imax
f=1e10;

else
£=0;

end

$Limitacidédn MTPA

cal=abs (1d2 c+((Ld-Lqg) /trim)* (id2 c*2-1g2 c2))"2;
ca2=abs (sqrt ((Lg*ig2 c/Ld) "2+ (id2 c+trim/Ld)"2) -
(1*Vdc) / (sqgrt (3) *we2 c*Ld))"2;

if ca2<cal
ca=caz2;
else
ca=cal;
end

cl2=abs (1+2*id2 c* (Ld-Lqg)/trim)"2;
if abs ((2* (Ld-Lqg)*id2 c/trim)+1)<0

c l=cl2;
else



end

$Funcidén costo

g=abs (8000* (wref-we2 c)"2+£+0.01*ca+8000*c_1);

if g<g_opt
g opt=abs(g);
X opt=m;
end
end
kl=x opt;

werp=we2 Cc;
we out=abs (we2 c);
vkml=vkl;

$Salida de estados de conmutacidn
Sa=states (x_opt,1);
Sb=states (x_opt,2);
Sc=states (x_opt, 3);

end
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