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Capítulo 1

INTRODUCCIÓN

1.1. Objetivos.

El avance natural de la investigación en el área de control del motor de inducción tiene el objetivo de

proporcionar algoritmos de control más sofisticados, esto para lograr una extensa gama de objetivos de

diseño (p.ej., posición el rotor, el seguimiento de la velocidad del rotor a una referencia dada, compensación
de incertidumbres de parámetros, etc.) manteniendo un alto grado de confiabilidad. Es decir el algoritmo
de control acompañado por el hardware y el software necesario debe alcanzar el objetivo de control

deseado con una posibilidad mínima de fracaso. Junto con la reducción de esta posibilidad de fracaso

esta la necesidad que el hardware necesario para la ejecución del esquema de control sea tan simple como

sea posible. El empleo de sensores en la arquitectura de control intrínsecamente aumenta la posibilidad
de fracaso (p.ej., la alteración del sistema mecánico para la colocación del sensor, la calibración y la

exactitud del sensor, la adquisición y procesamiento de datos, etc.) del proceso de control debido al

hardware adicional; de ahí, las ventajas de esquemas de control sin sensores mecánicos.

Muchos enfoques prácticos y estrategias para el control sin sensores mecánicos del motor de inducción

muestran uno o varios de los siguientes inconvenientes (ver [1]): i) la carencia de un desarrollo matemático

riguroso o la comprobación de estabilidad para el sistema en lazo cerrado, ii) las no linealidades del sistema

electromecánico a menudo son despreciadas (p. ej., el modelo de sistema es linealizado), iii) y el modelo

de orden completo del sistema electromecánico no es utilizado en el diseño del controlador (p. ej., la

dinámica de las corrientes del estator y/o la dinámica de sistema mecánico a menudo son despreciados).
En un intento por resolver estos defectos de diseño, se propone un algoritmo Control Observador

Sensorless con enfoque adaptable, con el cual conseguimos el seguimiento de la velocidad y el módulo de

los flujos magnéticos a señales de referencia dadas. Para el modelo no Uneal de orden completo del motor

de inducción, se propone primeramente un observador adaptable para la los flujos magnéticos con ley de

adaptación para la velocidad del rotor, suponiendo conocidas las corrientes del estator, la constante de

tiempo del rotor; y por ulltimo un observador adaptable para los flujos magnéticos, con ley de adaptación

para la velocidad y la constante de tiempo del rotor, suponiendo medibles solo las corrientes del estator.

Se hace un análisis completo de estabilidad del controlador obtenido y de los observadores no lineales

adaptables, así cómo también simulaciones de los resultados obtenidos.

1.2. Antecedentes e Investigaciones Realizadas.

Actualmente, el motor de inducción, especialmente el tipo jaula de ardilla, es la máquina eléctrica

más utilizada a nivel industrial, debido a las ventajas que presenta sobre las demás, como son: bajo costo,
mínima necesidad de mantenimiento, alta confiabilidad, robustez, mayor eficiencia en la conversión de

energía eléctrica a mecánica, capacidad de trabajar en diferentes tipos de ambientes, etc.

Tradicionalmente este tipo de motores se habían utilizado como motores de velocidad constante, sin

embargo, gracias a los avances alcanzados en la electrónica de potencia y en la electrónica digital, en la
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2 CAPÍTULO 1. INTRODUCCIÓN

teoría de control y en la de máquinas eléctricas, se han desarrollado sistemas impulsores de velocidad

variable de alta precisión a costos razonables. Así, los campos de aplicación han ido creciendo paulatina
mente.

Algunas de las aplicaciones donde se utilizan los motores de inducción trifásicos es en: bombas, molinos,

bandas transportadoras y en muchas otras aplicaciones industriales. En menor escala, el motor inducción

de dos fases es utilizado en sistemas de control de posición y en servo sistemas de instrumentación,

mientras que los motores de inducción monofásicos son muy populares en aplicaciones domésticas, en

herramientas manuales y de banco.

En las aplicaciones industriales el motor de corriente continua está siendo masivamente sustituido por

el motor de inducción. Éste, presenta una serie de ventajas, lo que hace que sea más atractivo a la hora

de elegir entre ambos. Sin embargo, a diferencia de los motores de corriente directa, el control de estos

motores implica tomar en cuenta otros factores, cómo fuertes no linealidades en el modelo matemático,

el cual consta de dos entradas de control (voltajes del estator) y dos variables de salida (velocidad del

rotor y el cuadrado del módulo de los enlaces de flujo del rotor), las cuales deben de seguir a señales de

referencia dadas. Debido a que no se cuenta con sensores de los enlaces de flujo del rotor, se presenta

un problema de retroalimentación de la salida, en el cual las salidas a ser controladas no coinciden con

las salidas medidas. Además, existen parámetros desconocidos, tal es el caso del par de carga que es

típicamente desconocido en este tipo de máquinas, así como la resistencia del rotor, que puede variar

su valor en un rango muy amplio debido al calentamiento del devanado del rotor dentro del ciclo de

operación de la máquina.

Un problema fundamental en el diseño de controladores por retroalimentación es estabilizar y obtener

una respuesta transitoria específica en la presencia de perturbaciones externas y variación de parámetros

de la planta. El control sin sensores mecánicos del motor de inducción esta recibiendo una amplia atención

[2]. La razón principal es que el sensor de velocidad afecta la rugosidad y simplicidad del mismo. En un

ambiente hostil, el sensor de velocidad no puede ser montado. Sin embargo, debido al alto orden y no

linealidad de la dinámica del motor de inducción, la estimación del ángulo y de los flujos magnéticos del

rotor sin la medición de las variables mecánicas se convierte en un problema desafiante. Para superar

estas dificultades, varios algoritmos de control han sido propuestos en la literatura. En [3], se propone un

control vectorial híbrido. En [4], se sugiere un observador de los flujos magnéticos adaptable con respecto
a la velocidad con un compensador adaptable para la variación de la resistencia del rotor. Basados en la

teoría de control adaptable con referencia en el modelo, un estimador para la velocidad con colocación de

polos fue desarrollado en [5]. En [6], se propone la estimación de la velocidad por medio de la diferencia de

la salida del modelo de las corrientes y el modelo de los voltajes. En [7] , fue desarrollado un estimador para
la posición y velocidad, basados en la introducción de una frecuencia constante de una señal portadora

en las corrientes del estator. Una nueva estrategia de adaptación fue propuesta en [8], para operación

de muy baja velocidad, para estimar la velocidad instantánea y el par de carga utiüzando el filtro de

Kalman.

Una técnica relativamente simple, especialmente tratando con plantas no lineales, es el uso de control

con modos desUzantes [9]. Las ventajas de esta técnica son bien conocidas. Primero, este método permite
la descomposición del problema de diseño en dos etapas independientes: Selección de la variedad de modos

desUzantes con el movimiento deslizante deseado, y el diseño del control discontinuo que fuerce los modos

desUzantes a lo largo de esta variedad. Segundo, con un diseño adecuado del controlador discontinuo,

el efecto de las no lineaUdades, incertidumbres en parámetros y las perturbaciones en el subespacio de

control (matched) pueden ser suprimidas, e invariancia total puede obtenerse cuando el movimiento del

sistema se encuentra sobre la variedad de modos deslizantes.

Muchos sistemas físicos contienen incertidumbres dentro y fuera del subespacio de control (matched

y unmatched). En la ausencia de las condiciones matching, leyes de control discontinuas garantizan

movimiento acotado ahededor de la dinámica nominal de modos desUzantes, y cuando el sistema alcanza

la variedad de modos desUzantes las perturbaciones que no se encuentran en el subespacio de control

pueden ser rechazadas utilizando altas ganancias.

En este trabajo de tesis se diseña un controlador para una cierta clase de sistemas no Uneales en la

forma no Uneal controlable por bloques con perturbación (FNLCB con perturbación), que consiste en un

conjunto de bloques con una estructura similar a la de la forma regular, donde el bloque del vector de
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estado y el bloque del vector de control ficticio tienen la misma dimensión, y con un término de pertur

bación constante pero desconocido, fuera y dentro del subespacio de control. La ley de control diseñada

utiUza la teoría de control por bloques con modos deslizantes, ver [10], para rechazar las perturbaciones
dentro del subespacio de control y Uevar los errores de seguimiento a cero, e introduce integradores para
rechazar las perturbaciones que se encuentran fuera del subespacio de control en la ecuación de modos

desUzantes, haciendo el movimiento del sistema invariante ante perturbaciones constantes desconocidas.

Como un ejemplo del método de control diseñado, se obtiene un controlador para el motor de inducción.

Este trabajo de tesis introduce una nuevo propuesta para el diseño de un controlador del motor de in

ducción, para obtener un buen desempeño en el seguimiento de las variables de saUda, sin el uso de la

velocidad para estimar el par de carga que es desconocido, como es usada en trabajos previos [12].
Como mencionamos anteriormente, los enlaces de flujo del rotor no son medibles, por lo tanto tienen

que ser estimados, al igual que algunos parámetros de la máquina de inducción, como es el caso de la

resistencia del rotor.

Suponiendo que la resistencia del rotor es conocida, observadores del flujo magnético fueron obtenidos

en [11]-[14], y estimadores de flujo magnético exponencialmente convergentes fueron diseñados en [15]
y [16]. Este tipo de observadores fueron probados en experimentos y simulaciones, suministrando es

timaciones del flujo magnético para el control de campo orientado [17], [18], [19] y para el control de

Unealización entrada-saUda [20]-[24]. Una línea de investigación independiente fue enfocada en el diseño

de estimadores de la resistencia del rotor empezando con [25] (ver [26]- [32]). Mas recientemente, un es

timador no Uneal exponencialmente convergente para la resistencia del rotor y un observador del flujo

magnético adaptable fue obtenido en [33], el cual demuestra que los flujos magnéticos y la resistencia

del rotor pueden ser estimados en línea de mediciones de la velocidad y las corrientes del estator. Un

algoritmo que consiste de un observador de flujos magnéticos que es adaptable con respecto a la resisten

cia del rotor, junto con un controlador por retroalimentación de estados que es adaptable con respecto

al par de carga se presenta en [34], sin embargo, el comportamiento en lazo cerrado solo es ilustrado

en simulaciones, ya que su estabiUdad no fue comprobada. De hecho, en lo que concierne a sistemas no

Uneales, remplazar mediciones del estado por estimadores de estado exponencialmente convergentes en

controladores de seguimiento global no da como resultado, en general, controladores por retroalimentación

de seguimiento globales. Esta propiedad, que se cumple para sistemas Uneales, tiene que ser establecida

para sistemas no Uneales. Por lo tanto el problema del control por retroalimentación de la salida para el

motor de inducción se toma en [35]-[39], suponiendo la resistencia del rotor como conocida.

En este trabajo de tesis se diseñan dos tipos de observadores no Uneales adaptables. Como primer caso

consideramos el diseño de un observador para los enlaces de flujo y la velocidad del rotor, suponiendo como

conocidas las corrientes del estator y la constante de tiempo del rotor. Como segundo caso se considera

el diseño de un observador no lineal adaptable para los enlaces de flujo, la velocidad y la constante de

tiempo del rotor, suponiendo como conocidas las corrientes del estator solamente. Para el diseño de tales

observadores se realiza una transformación no lineal al modelo en variables (a, ¡3) del motor de inducción,
lo cual resulta en un modelo más senciUo para la comprobación de estabiUdad de la dinámica del error

de dichos observadores.

Entonces, en resumen, obtenemos un observador de estados y parámetros que es continuo, y una ley
de control discontinua, lo cual da como resultado un mejor desempeño del motor de inducción en lazo

cerrado.

1.3. Estructura de la Memoria de Tesis.

En el primer capítulo de este trabajo de tesis se presenta una introducción al trabajo de investigación.
Primeramente hablamos de la justificación del proyecto, la importancia de la investigación. Seguida por
una sección acerca de las investigaciones realizadas y finalmente esta sección de la estructura de la

memoria de tesis

En el segundo capítulo se presenta, paso a paso, la obtención del modelo matemático del motor de

inducción, en base a las relaciones magnéticas y eléctricas del mismo, en el marco de referencia fijo al

estator, basados en [40].
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En el tercer capítulo se describe la forma general del método de control integral por bloques con modos

desUzantes, así como las condiciones de estabiUdad en lazo cerrado del mismo. También se presenta la

técnica de observación no Uneal de orden completo, y su apUcación al motor de inducción. Por último se

describen las técnicas de observación no Uneal adaptable, para la obtención de parámetros y estados no

medibles, basados en [42], para cierta clase de sistemas no Uneales, y se obtienen dos teoremas para la

comprobación de estabiUdad de los observadores adaptables diseñados.

En el cuarto capítulo se presenta la apUcación del método de control integral por bloques con modos

deslizantes al motor de inducción, tomando en cuenta dos alternativas para la selección de la superficie
de modos desUzantes. También en este capítulo se apUcan las técnicas desarrolladas en el tercer capítulo

para la obtención del observador no Uneal adaptable para el motor de inducción en dos casos. Como

primer caso consideramos el diseño de un observador para los enlaces de flujo y la velocidad del rotor,

suponiendo conocidas las corrientes del estator y la constante de tiempo del rotor. Como segundo caso

se considera el diseño de un observador no Uneal adaptable para los enlaces de flujo, la velocidad y la

constante de tiempo del rotor, suponiendo conocidas las corrientes del estator solamente. Comprobando
la estabiUdad de la dinámica del error de observación con los teoremas obtenidos en el tercer capítulo.

En el quinto capítulo se presentan simulaciones numéricas del controlador, suponiendo primeramente,
conocidas todas las variables de estado. Posteriormente se presentan simulaciones del controlador, uti-

Uzando los estados estimados obtenidos de los dos observadores no Uneales adaptables propuestos: Para

la obtención de los flujos magnéticos y la velocidad del rotor como primer caso, y la obtención de los

flujos magnéticos, velocidad, y la constante de tiempo del rotor en segundo.
Por último en el sexto capítulo se describen las conclusiones que arroja el presente trabajo de inves

tigación, así como el trabajo futuro, por donde esta línea de investigación puede continuar.



Capítulo 2

MODELADO DEL MOTOR DE

INDUCCIÓN.

2.1. Introducción.

En esté capítulo se establecen las relaciones magnéticas y eléctricas que describen la dinámica del

motor de inducción, basados en [40].
Podremos notar que algunas de las inductancias de la máquina están en función de la posición angular

del rotor, por lo cual los coeficientes de las ecuaciones diferenciales que describen el comportamiento de

está máquina son variantes en el tiempo, excepto cuando el rotor está fijo, lo cual hace complicada la

solución de estas ecuaciones diferenciales.

Para reducir la complejidad de estás ecuaciones diferenciales se apUca una transformación de variables

que consiste en referir las variables de la máquina a un esquema de referencia, el cual gira a una velocidad

angular arbitraria. Todas las transformaciones conocidas son obtenidas de está transformación general,

simplemente asignando la velocidad de rotación del esquema de referencia deseado.

Como última parte de esté capítulo se establece el modelo del motor de inducción en el marco de

referencia estacionario o también Uamado modelo en variables (a,/3).

2.2. Conversión de Energía Electromecánica.

■ *u

Aunque los dispositivos electromecánicos son utiUzados ampUamente en una gran variedad de sistemas,
las máquinas eléctricas son por mucho las más comunes. Por lo tanto en las siguientes secciones vamos a

establecer métodos de análisis que serán apUcados a este tipo de dispositivos electromecánicos.

2.2.1. Relación de Energía.

Los sistemas electromecánicos están compuestos de un sistema eléctrico, un sistema mecánico y un

medio mediante el cual ambos puedan interactuar. La interacción puede tomar lugar a través de los campos

magnéticos y/o electrostáticos, los cuales son comunes para ambos sistemas, y la energía es transferida de
un sistema a otro como resultado de la misma interacción. Ambos campos de acoplamiento, electrostático

y electromagnético pueden existir simultáneamente, y el sistema electromecánico puede tener cualquier
número de sistemas eléctricos y mecánicos. Antes de considerar algún sistema de esté tipo, es necesario

analizar el sistema electromagnético en forma simpUficada. Un sistema electromagnético formado por un

sistema eléctrico, un sistema mecánico y un campo de acoplamiento se muestra en la fig. (2.1).
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CAPÍTULO 2. MODELADO DEL MOTOR DE INDUCCIÓN.

Sistema

Eléctrico

Campo de

Acoplamiento

Sistema

Mecánico

Fig.2.1.- Diagrama a bloques de un sistema electromecánico elemental.

La radiación electromagnética puede ser despreciada, y suponemos que el sistema eléctrico opera a una

frecuencia suficientemente baja, de tal forma que puede ser considerada como un parámetro de soporte

para el sistema.

En todos los sistemas electromecánicos ocurren pérdidas. Las pérdidas por calor ocurren en el sistema

mecánico debido a la fricción, y en el sistema eléctrico se disipará calor debido a la resistencia que ofrece

el conductor al fluir corriente eléctrica a través de él. Las pérdidas por corrientes de Eddy y por histéresis

ocurren en el material ferromagnético de los campos magnéticos, mientras que las pérdidas dieléctricas

ocurren en los campos eléctricos. Si We es el total de energía suministrada por la fuente eléctrica y Wm

el total de energía suministrada por la fuente mecánica, entonces la distribución de energía puede ser

expresada como:

WE = We + WeL + WeS

WM = Wm + WmL + WmS

(2.1)

(2.2)

donde We es la energía transferida al campo de acoplamiento por el sistema eléctrico. W_l es la energía
asociada a las pérdidas por calor en el sistema eléctrico, que ocurren debido a la resistencia eléctrica

del conductor que se opone al paso de la corriente, y a la energía disipada por los campos en forma de

calor debido a pérdidas por histéresis, .pérdidas dieléctricas y corrientes de Eddy, y W_s es la energía
almacenada en el campo eléctrico o magnético, la cual no esta acoplada con el sistema mecánico.

En el sistema mecánico Wm es la energía transferida al campo de acoplamiento. WmL es la pérdida
de energía del sistema mecánico en forma de calor, y Wms es es la energía almacenada en el miembro en

movimiento independiente del sistema mecánico.

Es importante notar que con la convención adoptada, la energía suministrada por cada una de las

fuentes es considerada positiva. Por lo tanto, We (Wm) es negativa cuando la energía es suministrada a

la fuente eléctrica (fuente mecánica).
Si Wf es definido como la energía total transferida al campo de acoplamiento, entonces

WF = Wf + WfL (2.3)

donde Wf es la energía almacenada en el campo de acoplamiento y W¡l es la energía disipada en forma

de calor debido a pérdidas dentro del campo de acoplamiento (corrientes de Eddy, pérdidas por histéresis

y dieléctricas). El sistema electromagnético debe obedecer la ley de conservación de la energía, entonces

Wf + WJL = (WE - WeL - WeS) + (WM

También puede ser escrito como

Wrr WmS)

w¡ + wfL = we + wm

La relación anterior se muestra esquemáticamente en la fig. (2.2).

(2.4)

(2.5)

Wc

W,el_

■Z)
w_

w„ w_

'<>r
W„

t-
Sistema

Eléctrico

6^
Wf

Campo de _

"Acoplamiento

WmS
Sistema ,

Mecánico
""■

Fig.2.2.- Balance de energía.
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El proceso de conversión de energía eléctrica a energía mecánica (o viceversa) es independiente de:

*
Las pérdidas de energía en cualquiera de los sistemas, eléctrico o mecánico, (WeiyWm_).

*
Las energías almacenadas en el campo eléctrico o magnético, los cuales no son comunes para ambos

sistemas (We$).
*
La energía almacenada en el sistema mecánico (Wms).

Si las pérdidas del campo de acoplamiento son despreciadas entonces el campo es conservativo y la

ec. (2.5) queda

Wf = We + Wm (2.6)

2.2.2. Devanados de la Máquina y Fuerza Magnetomotriz del Entrehierro.

Los devanados del estator son idénticos, con número de vueltas Ns y resistencia rs iguales en cada uno.

Los devanados del rotor, el cual puede ser bobinado o tipo jaula de ardilla, pueden ser aproximados como

devanados idénticos con número de vueltas Nr y resistencia ry. El entrehierro de la máquina de inducción

es uniforme y se supone que los devanados del estator y rotor se aproximan a devanados sinusoidalmente

distribuidos.

En lamayoría de las apücaciones de lamáquina de inducción, está es operada como un motor, en donde

los devanados del estator se conectan a una fuente de aumentación trifásica, y los devanados del rotor se

conectan en corto circuito. El principio de operación de la máquina es fácil de expücar. Con corrientes

balanceadas trifásicas fluyendo por los devanados del estator es establecida una fuerza magnetomotriz

(FMM) que gira a través del entrehierro a una velocidad determinada por la frecuencia de las corrientes

del estator y el número de polos. Si la velocidad del rotor es diferente a la velocidad de la FMM rotante,

entonces, son inducidas corrientes trifásicas balanceadas en los devanados del rotor en corto circuito. La

frecuencia de las corrientes del rotor corresponde a la diferencia entre la velocidad de la FMM giratoria
debida a las corrientes del estator y la velocidad del rotor. Las corrientes inducidas en el rotor producirán
una FMM en el entrehierro, la cual girará relativa al rotor a una velocidad correspondiente a la frecuencia

de las corrientes del rotor. La FMM producida en el entrehierro impuesta sobre la velocidad del rotor, tiene

la misma velocidad a la FMM del entrehierro producida por las corrientes que fluyen por los devanados

del estator. Estas dos FMM 's en el entrehierro que giran en armonía, pueden ser consideradas como dos

conjuntos de polos magnéticos que giran a velocidad síncrona, cuando la máquina se encuentra en estado

estable. El par es producido por la interacción de estos polos magnéticos. Es claro que el par no se produce
cuando el rotor esta girando a la velocidad de sincronismo con la FMM del entrehierro producida por las

corrientes del estator, por lo que en este caso no se induce corriente en los devanados del rotor conectado

en corto circuito.

2.3. Inductancia de los Devanados y Ecuaciones de Voltaje.

En está sección se establecen las relaciones que definen la inductancia propia y mutua de los devanados

de la máquina de inducción. Para deducir estás relaciones es de gran ayuda utilizar la máquina elemental

trifásica de 2 polos conexión estreUa.

El arreglo de los devanados de una máquina de inducción simétrica de 2 polos, tres fases con conexión

estreUa se muestra en la fig. (2.3).
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Fig.2.3.- Máquina de inducción simétrica de 2 polos, 3 fases, conexión estreUa.

Fig.2.4.-Diagrama eléctrico de la máquina de inducción simétrica de 2 polos, 3 fases, conexión estreUa.

En un sistema magnéticamente Uneal la inductancia propia de un devanado es la razón del flujo
enlazado por un devanado a la corriente fluyendo por el mismo con todas las demás corrientes de los otros

devanados iguales a cero. La inductancia mutua es la razón del flujo enlazado por un devanado debido

a la corriente que fluye por un segundo devanado con todas las demás corrientes de los otros devanados

iguales a cero. Para anáUsis se considera que la longitud del entrehierro es g y esté es uniforme. Ahora

tenemos que la densidad de flujo magnético es

Mo"

FMM

(2.7)

o también podemos expresar la FMM en términos del desplazamiento angular del estator FMM(<pa)

Br(<t>s,0r) = P'O

FMM (</>,)
(2.8)

La FMM del entrehierro es de forma cosenoidal. Esta forma es fácilmente establecida aplicando la ley
de Ampere. La forma de onda equivalente del devanado as es

Ns
FMMas = -Z-im COS (#»)

donde también

(2.9)

FMMbs =

-y
¿6. cos í <¡>s

- -n

j

FMMCS =

-y-tcs
cos I 4>a + -ic

j

(2.10)

(2.11)

donde 4>s es el desplazamiento angular del estator, ias es la corriente que fluye por el devanado as, N, es

el número de vueltas del devanado y 0r es el desplazamiento angular del rotor.
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Entonces la densidad de flujo del entrehierro debida a la corriente del devanado as (zos), con las demás

corrientes iguales a cero, es obtenida sustituyendo la ec. (2.9) en la ec. (2.8). En particular, la densidad

de flujo con todas las corrientes iguales a cero excepto ia, se puede expresar como

wm = ,0FMM;M (2-12)

B.(4>3,6r) = ^■^■ia, COS (0.)
9 £

De igual manera, la densidad de flujo con todas las corrientes iguales a cero excepto it, es

Bt (_>_, 0r) = JY^
C°S (**

~~

¥) (2-13)

Ahora con todas las corrientes igual a cero excepto ic,, tenemos

Br(<r>,,8r) = ^YÍcaCOS(4'> + lW) (2"14)

Ahora vamos a obtener la densidad de flujo del rotor para el devanado ar, cuya FMM está dada por

FMMar = -.^-w sin (<t>T) (2.15)

en donde NT es el número de vueltas del devanado ar del rotor, iaT es la corriente que circula por el rotor

y <t>r es el desplazamiento angular del rotor. Aqui los tres devanados del rotor (ar, br, cr)son iguales, lo

que significa que tienen los mismos parámetros.

Entonces la densidad de flujo del entrehierro debida a iar, con todas las demás corrientes iguales a

cero, puede ser expresada como

5-0/V) = --írW sin (<¡>T) (2.16)
9 2

Ahora debemos considerar el flujo enlazado por una sola vuelta del conductor de un devanado del

estator, el cual tiene una longitud de ir radianes entre extremos, y se encuentra locaUzado a un ángulo tp,.
En esté caso el flujo está determinado por la integral de superficie sobre la superficie de una sola vuelta.

En particular

.**.+-

*(4>,.»t)= J Br(t,c¡>T)rldt (2.17)

<t>,

donde $ es el flujo que enlaza a una vuelta orientado rp, desde el eje as, l es la longitud axial del entrehierro

de la máquina, r es el radio a la mitad del entrehierro, y £ es una variable muda de integración. A fin

de obtener el flujo que enlaza a un devanado completo, el flujo enlazado por cada una de las vueltas

del devanado debe ser sumado. Entonces los devanados se consideran sinusoidalmente distribuidos y le

sistema magnético se considera Uneal.

Sabemos que el flujo enlazado se puede representar como

A = Li= (2.18)

entonces podemos decir que
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A_. = Ll,Ías + / Na, (cp,) $ (<p„ 6T) dtp,

**.+-

= Luías + í Na, (<p,) j BT (£, <pr) rl <%

(2.19)

En la ecuación (2.19), L\, es la inductancia de dispersión del estator, debida principalmente al flujo
de dispersión de las últimas vueltas del devanado. Generalmente esta inductancia es el 5 % o 10 % del

máximo valor de la inductancia propia del devanado.

Como se dijo anteriormente, los devanados tienen una distribución sinusoidal y la FMM del entrehierro

es sinusoidal también. Entonces la distribución del devanado as puede ser escrita como

Naa = Npsin(<p,) 0<tp,<n

Na, = -Np sin (tp,) ir<<p,<2ir

(2.20)

(2.21)

donde Np es la máxima vuelta o densidad de conductor, expresada en vueltas por radian. Si N, representa
el número de vueltas del devanado disstribuido sinusoidalmente, entonces

ir

N, = JNpsía(<p,) d<P, (2.22)

= 27V-

entonces

N -^ (2.23)

Los Umites para tp, vienen de la distribución sinusoidal que tienen los devanados del estator. Esto se

muestra en la fig. (2.5).

e*.s

Fig.2.5.- Distribución senoidal, (a) Distribución equivalente del devanado as; (b)
FMM debida al devanado equivalente as.

Regresando a la ecuación (2.19) tenemos que, sustituyendo (2.21) (con Np remplazada por ^f) y

(2.12) para BT (.,-/>-) en (2.19), lo que da como resultado
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*'+"

Xas = L¡,ia, + J
"

-^ Sin (<P,) j ^YÍa' C°S (í) ^ ^ ^ (2'24)

_ .,.«..+ («■)'_*_■
2

El intervalo de integración es tomado de ir a 2ir a fin de cumplir con la convención que el enlace de

flujo positivo es obtenido en la dirección positiva del eje as por la circulación de una corriente supuesta

positiva en la dirección de las manecillas del reloj que circula por una bobina (regla de la mano derecha).
La inductancia del devanado as es obtenida dividiendo (2.24) entre ia,. Entonces

-*■♦($)
2

----l (2.25)
9

La inductancia mutua entre el devanado as y el devanado bs puede ser determinado primeramente

calculando el flujo que enlaza al devanado as debido a la corriente que fluye únicamente por el devanado

bs. En este caso se supone que el flujo de dispersión puede ser despreciado. Entonces

Ks = j Na, (<P,) i BT (£, 0T) rl d^ d<P, (2.26)

<r.

Sustituyendo (2.21) y (2.13) en (2.26) obtenemos

2-t
<í''+*

Ks=~r^2 sinwj / *fi?^ c°s (^
_

?) h * d<t>° (2-27)

Por lo tanto, la inductancia mutua entre el devanado as y el devanado bs se obtiene evaluando (2.27)
y dividiendo el resultado entre %,. Lo que da como resultado

sbs- [23J 'lf- (2.28)

La inductancia mutua formada entre el devanado as y el devanado del rotor se determina sustituyendo

(2.16), expresada en términos de <pT = <p,
—

<pr en (2.26), tenemos

2_
**.+••■

Xas = J -ysin(^)
í ^^iarsm(t-0r)rld4d<t>, (2.29)

Evaluando la ecuación (2.29) y dividiéndola entre ir, obtenemos

'

Nr \ irp0rl

mm <m(0r) (2.30)
9

La inductancia del devanado del rotor, puede obtenerse evaluando el flujo que enlaza el devanado

del rotor con todas las corrientes igual a cero, excepto la corriente que fluye por tal devanado, esto es,

itor. Entonces, con el devanado del rotor considerado sinusoidalmente distribuido, y la densidad de flujo

expresada como en (2.16), podemos decir que

a_ *r+T

Xar = Llriar+ [2 ^- cos (tPT) ( Bl^I-iarS\_'QrldfdtPT (2.31)
2

4>r
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De la cual resulta que la inductancia del rotor es

2

mLar=Llr+l^\ -B¡-_ (2.32)

donde Z*-- es la inductancia de dispersión del devanado de campo.

Ahora podemos expresar las inductancias de manera compacta definiendo

-(*)
2

?MÍ
(2.33)■'ms

9

Lmr = (ff^f (2.34)

donde Lm, es la inductancia de magnetización del estator y Lmr es la inductancia de magnetización del

rotor.

Como todas las inductancias del estator son iguales, entonces La,as = Lb,bs — Lc,c, con

Lasas — Li, + Lm, (2.35)

Por otro lado las inductancias mutuas entre los devanados del estator son iguales y se pueden expresar
como

Lasbs = —¿Lm, (2.36)

Como las inductancias de los devanados del rotor son iguales, podemos decir que

Lavar = L[r + Lmr (2.37)

De la misma forma las inductancias mutuas entre los devanados del rotor son iguales, por lo tanto

Larbr = —

ñ-í*,™* (2.38)

Ahora vamos a obtener las inductancias mutuas entre los devanados del rotor y los devanados del

estator. Como La,aT = Lbsbr = Lc,cr, entonces

Lasar = L,T COS (6T) (2.39)

También La,bT = Lb,CT = Lc,aT, entonces

Lasbr = Lsr cos í 61- +
y J (2.40)

Finalmente, Lascr = Lbsar = Lc,bT, entonces

Láser — L,T COS ( 8

donde

-I) (2.«,

í-(t)(t)T <"»

Las ecuaciones de voltaje para la máquina de inducción son
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Vas =

dXa,
r*%aS+

dt

Vbs =

. dXb,
r'lb> +

"_T

Ves =

dXc,
r,lcs+

dt

Var =

dXaT
rrW+

dt

Vbr ss
,
dXbr

vcr
=

dXCT
rricr + ,.

(2.43)

(2.44)

(2.45)

(2.46)

(2.47)

(2.48)
uc

donde r, es la resistencia de cada devanado del estator y ry es la resistencia de cada devanado del rotor.

Los enlaces de flujo se pueden escribir de la siguiente manera

Aas
= basas^as "T" ^asbs^bs ~T ¿¿asestes **r ¿'asordar T" ^os6r^6r T* í-'ascrt'cr \AJv9f

Xbs = Lbsasias + Lbsbshs + Lbacsics + Lbaariar + Lbsbrhr + Lb,CTÍcr (2.50)

Acs = í-'csast'as *T -kCsb¿l&3 "T Lc,c,lc, + Lcsartar -(- bcsbr1br T i'cacr^cr v*****-*-*-/

Aar *= i^aras^as T ^ar6a*6s ' ^ores^cs *T ^orar^ar *T" ^arbr^br T ^arcr^cr \¿.0¿)

Xbr — Lbraslas + -Í'6r6a16s + Lbrcslcs + Lbrar^ar + -£'6r6r.lbr + X/6rcr*cr (2.53)

Acr = ¿Cras*«s i i^crbs'l'bs *T ^crca^cs ~r ^cror^ar i ^erbr^br T" ^crcr^cr ^A._4J

Aquí podemos ver la complejidad de las ecuaciones de voltaje, debido a las inductancias mutuas

variantes en el tiempo entre los circuitos del estator y el rotor (circuitos en movimiento relativo). Por

lo tanto, para disminuir la complejidad de estás ecuaciones se aplicará una transformación de variables,

que después de apücarla dará como resultado ecuaciones de voltaje todavía no lineales, pero mucho mas

manejables para nuestros fines de apUcación de algoritmos de control.

2.4. Ecuaciones de Transformación - Cambio de Variables.

Aunque los cambios de variables son usados en el análisis de maquinas de CA. para reducir la

complejidad de las ecuaciones de voltaje, también son usados en el análisis de componentes de sistemas

de potencia. Por ejemplo, las variables de todos los componentes de los sistemas de potencia, excepto para
la máquina síncrona, son representados en un esquema de referencia girando a una velocidad arbitraria.

Esto es, las variables asociadas con transformadores, líneas de transmisión, cargas, bancos de capacitores,

por ejemplo, son transformadas a un esquema de referencia que gira a una velocidad síncrona para su

análisis.

Afortunadamente, todas las transformaciones conocidas para estos componentes están contenidas en

la transformación del esquema de referencia arbitrario; la misma transformación general usada para las

variables del estator y del rotor de la máquina de inducción.

Aunque podríamos formular una transformación para el esquema de referencia arbitrario, la cual se

pueda aplicar a todas las variables directamente, es preferible considerar primeramente las variables aso

ciadas con los circuitos estacionarios de la máquina (devanados del estator), y posteriormente, modificar
esté anáfisis para las variables asociadas con los devanados del rotor.

Un cambio de variables, el cual presenta una transformación trifásica de los elementos del circuito

estacionario al esquema de referencia arbitrario puede ser expresado como

fqdOs = Ksfabcs (2.55)
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donde

(fqdOs)

\Jabcs)

= [u
= [fa.

fds

fbs

hs ]

fes ]

(2.56)

(2.57)

<H
cos (9) cos (9

- -^
sin (9)

2_

sin (9 - -^
i

3

2

cos (9 2jl

sin (0 + 4
i

2

e = Ju(z)dt + 0{o)

donde £ es una variable muda de integración. La inversa de la matriz de transformación es

(KsY

cos (9) sin (9)
cos (6>

-

%) sin (0
-

-y) 1

cos (9 + •§•) sin (0 + -f ) 1

(2.58)

(2.59)

(2.60)

En las ecuaciones anteriores, / puede representar ya sea voltaje, corriente, enlaces de flujo, o carga

eléctrica. El superíndice T representa la transpuesta de la matriz. El subíndice s indica las variables,

parámetros y transformación asociados con los circuitos estacionarios. El desplazamiento angular 9, que
es el ángulo entre el esquema trifásico del motor y el nuevo esquema transformado en las coordenadas

(d,q), que debe ser continuo, pero la velocidad angular asociada con el cambio de variables no está

especificada. El esquema de referencia puede girar a cualquier velocidad angular constante o variante, o

puede permanecer estacionaria. Por lo tanto la velocidad angular puede ser elegida en forma arbitraria,
con el fin de faciUtar la solución del sistema de ecuaciones o para facilitar ciertas restricciones del sistema.

El cambio de variables puede ser aplicado a variables de cualquier forma de onda y secuencia de tiempo.
La matriz de transformación se puede visuaüzar como una relación trigonométrica entre las variables

mostradas en la fig. (2.6).

Fig.2.6.- Transformación para circuitos esta

cionarios, representada por una relación

trigonométrica.

en el esquema anterior fq, y f¿, son variables ortogonales una de la otra, girando a una velocidad

angular ui (que es la que se asigna arbitrariamente), por lo cual /os, fb, y fes son variables de la parte

estacionaria desplazadas 120° cada una. Es importante ver que las variables Os no están asociadas con

el esquema de referencia arbitrario. Entonces, las variables Os están relacionadas a las variables abe,

independientemente de 8. Es también importante no confundir fas, fbs y fes c°n fasores, ya que estás son

cantidades instantáneas, donde las direcciones de cada uno pueden ser la dirección de los ejes magnéticos

de los devanados del estator. Aquí veremos como la dirección de fq, y fds se pueden considerar como las

direcciones de los ejes magnéticos de los nuevos devanados, creados debido al cambio de variables.
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La potencia total instantánea de las variables abe se puede expresar como

Pabcs = Vasias + Vbshs + Vc,ic, (2.61)

La potencia no cambia debido al cambio de variables, por la tanto la potencia total expresada en

las variables qdO debe ser igual a la potencia total expresada en las variables abe, entonces sustituyendo

(2.55) en (2.61) obtenemos

PqdOs = Pabcs (2.62)

3
=

ñ ('VV + vdsús + 2v0,i0,)

El factor | es debido a la constante usada en la transformación. Aunque las formas de ondas de

los voltajes, corrientes, flujos y cargas eléctricas en las coordenadas qs y ds dependen de la velocidad

angular del esquema de referencia, la forma de onda de la potencia total es independiente del mismo.

En otras palabras, la forma de onda de la potencia total siempre es la misma, independientemente de la

transformación.

2.5. Variables de Circuitos Estacionarios Transformadas al Es

quema de Referencia Arbitrario.

En está sección vamos a analizar los elementos resistivo e inductivo en forma separada, para tener un

mejor conocimiento de estos después de la transformación al esquema de referencia arbitrario.

2.5.1. Elemento Resistivo.

Para un circuito resistivo trifásico tenemos que

Vabcs
= r,iabcs (2.63)

De la ecuación (2.55)

vqdOs
= K,r, (K,)_1 iqdOs (2.64)

Todas las fases del estator de las máquinas de inducción trifásicas están diseñadas de tal manera

que su resistencia es la misma. De la misma manera, transformadores, bancos de capacitores, líneas de

transmisión y, de hecho, todos los componentes de sistemas de potencia están diseñados para que todas

sus fases tengan resistencias iguales.
Si los elementos diferentes de cero de la matriz diagonal r, son iguales, entonces

K,r, (K,)-1 = r, (2.65)

Así, la matriz de resistencias asociada con las variables del esquema arbitrario de referencia no cambia

con respecto a su valor original si cada fase del circuito original tiene la misma resistencia. Si las resisten

cias de fase son diferentes (sistema desbalanceado), entonces la matriz de resistencias asociada con las

variables del esquema arbitrario de referencia contiene funciones senoidales de 9. Esta característica se

ilustra fácilmente sustituyendo r3 = diag [ ra, rb, rc, ] en K,r, (K,)~

2.5.2. Elemento Inductivo.

Para un circuito inductivo trifásico tenemos que

Vabcs — pXabcs (2.66)
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donde p es el operador d/dt. En el caso de un sistema magnéticamente Uneal es usual expresar los enlaces

de flujo como un producto de matrices entre la matriz de inductancias y la matriz de corrientes.

"abes
—

*-ls1'abcs

La transformación se apUca directamente sobre la ecuación (2.66), y obtenemos

VqdOs
= K,p \(K,)~ XqdOs\

la cual puede ser expresada de la siguiente manera

VqdOs
= K,p I (K,)~ I XqdOs + Ks (K,)'1 pXqd0s

Es fácil demostrar que

[ -sin(0) cos(0) 0

p ¡(K,)-1] =u - sin (9
-

§--) cos (0
-

§•■) 0
L J

[ -sin(0 + -f) cos(0+-f) 0

Por lo tanto, utilizando algunas identidades trigonométricas obtenemos

K,p [(K,)-1] = tv

entonces la ecuación (2.69) puede expresarse como

VqdOs
= <¿Xdq, + pXqdQ,

donde

(Xdqs) = [ Xd, -Xq, 0 ]
La ecuación (2.73) puede escribirse en forma expandida como

0 1 0
'

-1 0 0

0 0 0

= uXds + pX,qs

Vds

VQs

—u)Xq, + pXd,

pX,Os

(2.67)

(2.68)

(2.69)

(2.70)

(2*71)

(2.72)

(2.73)

(2.74)

(2.75)

(2.76)

Donde el primer término de lado derecho de la ec. (2.74) y (2.75) es llamado "voltaje rotacional ", y
ui es la velocidad angular del esquema arbitrario de referencia. Es claro que cuando ui es cero, el voltaje

de la velocidad será también cero, entonces se dice que el esquema de referencia es estacionario.

Como ya mencionamos anteriormente, para un sistema magnéticamente Uneal, el enlace de flujo puede
ser expresado como en (2.67), entonces, expresado en el esquema de referencia arbitrario queda

XqdOs = K,L, (K,) iqdOs (2.77)

Igual que en el caso del circuito resistivo, es necesario especificar la matriz de inductancia antes de

evaluar la ecuación (2.77). Una vez especificada la matriz de inductancias, es muy fácil expresar el circuito

inductivo trifásico en el esquema de referencia arbitrario.

Entonces si, por ejemplo, L, es una matriz diagonal con todos los términos diferente de cero iguales,

tenemos que

KSL, (K,)-1 = L, (2.78)

Una matriz de este tipo podría describir la inductancia de una carga inductiva trifásica balanceada,
como un conjunto de reactores trifásicos usados para sistemas de transmisión de alto voltaje o cualquier

red trifásica simétrica inductiva sin acoplamiento inductivo entre fases.
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La matriz de inductancias común en las maquinas de inducción es de la forma

L,=

L¡, + Lm, ~^Lm,
II

L{9 + L/ms

i r
—

5-kms

—Ir
2-L*ms

Lu + Lm,
ir
2ljms

(2.79)

donde L¡, es la inductancia de dispersión y Lm, es la inductancia de magnetización. Esta matriz no

es diagonal como la anterior debido a que en la máquina de inducción simétrica existen acoplamientos
inductivos entre fases.

Al multiplicar la matriz de inductancias por la matriz de transformación tenemos que

KsL,(Ks) —

L¡, + 2Lm,

0

0

0

L¡, + 2L"

0

0

o

Ll,

(2.80)

Un sistema lineal trifásico acoplado es magnéticamente simétrico si los elementos de la diagonal

principal son iguales y los elementos fuera de la diagonal principal son también iguales entre si. La ecuación

(2.79) es de esta forma. Podemos ver que en la ecuación (2.80), para un sistema simétrico, K,L, (K,)~ es

una matriz diagonal, en la cual, las variables sustituías están magnéticamente desacopladas en el esquema
de referencia.

2.6. Ecuaciones de Voltaje de la Máquina de Inducción.

En está sección retomamos la máquina de inducción simétrica de 2 polos, 3 fases, conexión estreUa,

como la mostrada en la fig. (2.3). Como ya habíamos mencionado en secciones anteriores, los devanados

del estator son idénticos, cuentan con una distribución senoidal y están desplazados 120°, con el mismo

número de vueltas N, y resistencia r,. Para su uso en este trabajo, los devanados del rotor también serán

considerados con una distribución senoidal idéntica, desplazados 120°, con el mismo numero de vueltas

Nr y resistencia ry. También se comentó que la dirección positiva de los ejes magnéticos de los devanados

del estator es como se muestra en la fig. (2.6).
Entonces las ecuaciones de equiUbrio de la máquina de inducción pueden expresarse como

Vabcs

Vabcr

rs^abcs + pXabcs

r^abcr T P^abcr

donde

\Jabcsj

\fabcr)

= [fa
= [fa

fbs

fbr }

(2.81)

(2.82)

(2.83)

(2-84)

En las ecuaciones anteriores el subíndice s indica variables y parámetros asociados a circuitos del

estator, mientras que el subíndice r* indica variables y parámetros asociados con los circuitos del rotor.

Las matrices r, y ry son diagonales con elementos diferentes de cero. Los enlaces de flujo para un sistema

magnéticamente Uneal pueden ser expresados como

"abes

"aber (L,rY

LSi

Lr

tabes

l'O.bCT
(2.85)

En secciones anteriores obtuvimos los valores de las matrices de inductancias, que a continuación

mostramos

Lu + Lms
-Ir

furris_T

21Jrns

—Ir
2AJms

Lis + Lm.
-Ir

o íJmjt

— L

Lu + Lm.

(2.86)
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Lr =
Llr + Lmr Ir 1 r i

2ÁJmr "ji-mr
Ltlr T l^mr 2 nnr

ir
2J-'Tnr 2 wlr *r "^ ^mr

cos (0r) cos(0,. + -f) cos(0r-^)
'

cos(0r) cos(0- + f)COS (9T-^f)
eos (0- + -f ) cos(0r-^) cos(0-)

(2.87)

(2.88)

donde Lu y Lms son las inductancias de dispersión y la inductancia de magnetización del devanado del

estator respectivamente; L*r y Lmr son la inductancia de dispersión y la inductancia de magnetización
del devanado del rotor respectivamente. La inductancia Lsr es la ampUtud de las inductancias mutuas

entre los devanados del rotor y estator.

La mayoría de los motores de inducción no tienen rotor devanado; en lugar de esto, la corriente fluye

por barras de cobre o aluminio, las cuales están uniformemente distribuidas e incrustadas sobre material

ferromagnético, con todas las barras conectadas en un aniUo común. Este tipo de rotor es Uamado "Rotor

jaula de ardiUa" . A primera vista puede parecer que la inductancia mutua entre el devanado del rotor

uniformemente distribuido y el devanado del estator senoidalmente distribuido no es de la forma dada

por la matriz en (2.88). De cualquier manera, un devanado uniformemente distribuido es descrito por su

componente fundamental senoidal y es equivalente a un devanado trifásico.

2.7. Transformación al Marco de Referencia Arbitrario.

En la sección (2.4) fue introducido el concepto de esquema de referencia arbitrario, apUcado a cir

cuitos estacionarios, o del estator.; pero para el anáfisis de la máquina de inducción también es deseable

transformar las variables asociadas con los devanados simétricos del rotor a un esquema de referencia

arbitrario. Entonces, el cambio de variables de los circuitos trifásicos del rotor al esquema de referencia

arbitrario está descrito por

JqdOr
— K-rJabcr (2.89)

donde

(fqdOr) = [ fqr fdr hr ]

\Jabcr)
—

[ Jar Jbr Jcr J

(2.90)

(2.91)

Kr =

cos (0) cos (0
-

-f*) cos (0 + -f*
sin (/. ) sin (0

-

-f ) sin (¡3 + -3

22 2

(2.92)

/3 = 9-9r

Entonces el desplazamiento 0 esta dado por la ec. (2.59), y 0r está definido como

í

0r= Jur(Z)dt + 9r(0)

(2.93)

(2.94)

donde £ es una variable muda de integración. La inversa de la matriz de transformación está dada por

cos (0) sin (0) 1

(KT cos (/_-!*■) sin (/J
-

^) 1

cos^-f-f) sin(/?+-f) 1

(2.95)
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El subíndice r describe las variables, parámetros y transformación asociados con los circuitos del

rotor. Se pueden visuaUzar estás ecuaciones de transformación como una relación trigonométrica entre

cantidades vectoriales, como se muestra en la fig. (2.7).

Fig.2.7.- Transformación para los circuitos del rotor ilustrados por

medio de una relación trigonométrica.

Las ecuaciones de transformación para los circuitos del rotor son las ecuaciones de transformación

para los circuitos del estator, solamente que esta vez utilizamos 0 como el desplazamiento angular en

lugar de 0.

2.8. Ecuaciones de Voltajes de la Máquina de Inducción en el

Marco de Referencia Arbitrario.

En la sección (2.6) establecimos las matrices de los diferentes tipos de inductancias. En está sección

se establecen las ecuaciones de voltaje, de los enlaces de flujo y las matrices de inductancias en variables

del esquema de referencia arbitrario.

Apücando las matrices de transformación para el estator y el rotor, tenemos que

VqdOs
= r3iqdOs + uXdq, + pXqdOs

VqdOr
= rrÍqdOr + (w

—

<-r) Xdqr + pXqdOs

donde

(Xdqs) [ Xds -Xq, 0 ]

(Xdqr) = [ Xdr —XqT 0 ]

(2.96)

(2.97)

(2.98)

(2.99)

con p que representa el operador d/dt.
El conjunto de ecuaciones está completo una vez que las expresiones para los enlaces de flujo son

determinadas. Sustituyendo las ecuaciones de transformación, (2.55) y (2.89), en las ecuaciones de los

enlaces de flujo expresadas en variables abe, (2.85), que da como resultado las ecuaciones de los enlaces

de flujo para un sistema magnéticamente Uneal

XdqOs

XdqOr

K3L3 (K3)

Kr (L3rf (Kr)'1
KsLsr (Ks)

KTLr (Kr)

labes

lábcT
(2.100)

donde las matrices de las inductancias transformadas son

KSL, (K,)

Ll, + ^Lrns
0

0

Lu + §1.2^J,ms

o

o

Lu

(2.101)
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con

Ls — Lu + ñLms

Ya que Lr es similar a Ls , tenemos que

KTLr(Kr) =

donde

Fácilmente puede ser demostrado que

K,L,r (K,) = KrL,r (K3) = Ls

Como sabemos que

entonces

Ltlr *T
2 l-'mr 0 o

0 LW + \Lmr 0

0 LXr

Lr — Ltlr + c.L'mr

| cos (0
- 0r - 0) -§sin(0-0r-/3) 0

|sin(0-0--/3) § cos (0
- 0r - /3) 0

0 0 0

/? = 0 - 0-

9-9r-0 = O

(2.102)

(2.103)

(2.104)

(2.105)

(2.106)

(2.107)

por lo tanto las funciones senoidales se eliminan, quedando la matriz de inductancias invariante ante

la posición del rotor, como podemos ver en la siguiente ecuación

KsL3r (K3) — KrL3r (K3) —

lL3T 0 0

0 §Lsr 0

0 0 0

donde

Lsr — ñ-^rn

Las ecuaciones de voltaje escritas en forma expandida. De la ecuación (2.96) y (2.97)

Vqs
= r3iq3 + UlXds + pXqa

Vds = rsids - uXqs + pXds

vq3
= r3ÍQS + pX<Os

Vqr
= TTÍqr + (w

- -r) A_r + pX.qr

Vdr
= rridr

-

(w
- uy) Xqr + pXdr

(2.108)

(2.109)

(2.110)

(2.111)

(2.112)

(2.113)

(2.114)

Í-Or
= rrÍ0r + pXür (2.115)
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2.9. Obtención del Modelo en variables (a,(3) de la Máquina de

Inducción.

En está sección vamos a obtener el modelo en variables (a,0) o también conocido como modelo en

el marco de referencia estacionario, ya que la velocidad de referencia es tomada como w = 0. Entonces

obtendremos el modelo del motor de inducción, tomando como variables de estado los enlaces de flujo del

rotor, las corrientes del estator y la velocidad mecánica del rotor, obteniendo un modelo de ecuaciones

diferenciales de quinto orden, donde todas las variables magnéticas y eléctricas del rotor están referidas

al estator.

Sabemos que los circuitos del rotor están conectados en corto circuito, por lo tanto vqT
= v¿T

=

v$r
= 0,

además, si consideramos el sistema balanceado, podemos omitir las cantidades de secuencia cero ya que su

contribución será nula. Hasta aquí hemos considerado el modelo para unamáquina con 2 polos magnéticos,

para obtener un modelo para una maquina con P numero de polos se añade el parámetro np, que es el

número de pares de polos, de tal forma que las ecuaciones de voltaje quedan

vqa
= r,ig,+pXq, (2.116)

Vds = r,id,+pXd, (2.117)

0 = rrÍqr
-

npU>rXdr + pXqr (2.118)

0 = rridr + npuTXgr + pXdr (2.119)

De igual forma los enlaces de flujo quedan de la siguiente manera

(2.120)

(2.121)

(2.122)

(2.123)

(2.124)

(2.125)

En las cuales, también omitimos las cantidades de secuencia cero, pues su contribución será nula,

llegando al conjunto de ecuaciones que definen los enlaces de flujo

Xq3
=

Lr3lg3 T* Lmlqr (2.126)

Xds = L3ids + Lmidr (2.127)

Xqr =

LT1gT + LmYt-qs (2.128)

Xdr = Lridr+LmÍds (2.129)

Despejando de la ecuación (2.118) iqT obtenemos

V
= —

(npwTXdr -pXqr) (2.130)
*y

Sustituyendo (2.130) en (2.128) y despejando pXqr obtenemos

-V = ~ (npUrXdr
-

PXqr) + Lmiqs (2.131)
Tr

Xq, =

L/,1q, *T Lirríltqr

Xds = L3ids + Lmidr

Xqs = Luios

Xqr
=

Ltr^qr i Ltmlg,

Xdr = Lridr + LmÍds

Xor = LlTÍ0r

L

De la ecuación (2.119) despejamos idr obteniendo

PXqr =
—•*•**•-A_r + TlpUJrXdr +

~ —

iq, (2.132)
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Ur (—npUrXqr —pXdr) (2.133)

Sustituyendo (2.133) en (2.129) y despejando p\dr obtenemos

Lr
Xdr = —

(—npuirXqr
—

pXdr) + Lmids
rr

\ rr . . ry_/m ,

PArf- =
——

Arf-
—

npWrÁqr A -

%ds
LáT Ltr

Ahora, derivando (2.126) tenemos que

pXqs = Lspiqs + Lm.pn.qr

Sustituyendo (2.136) en (2.116) obtenemos

V
q3

—

r31q3 -\- Lt3pZq3 -*r Ltmpl'qr

Despejando iqr de (2.128) y derivando, tenemos que

■ ^_L_ ____.■
^qr

—

j ^qr T Iqs

1
, Lm .

Plqr
=

Ij-pXqr
~

-fPlqs
Ltr Ltr

Ahora sustituyendo (2.139) en la ec. (2.137)

(2.134)

(2.135)

(2.136)

(2.137)

(2.138)

(2.139)

, r
■

,
-***m \ ***<m ■

Vqs
=

r3lqs + Lt3pZqs +
—

_>Agr j^Plqs
Ltr LtT

Ll,
l tq» + -p-pXqr + í L3 J^ J ptqs

Sustituyendo la ec. (2.132) en (2.140) y despejando piqs obtenemos

Lr
Plqs

LrLs - Ll

(
, rrLm \ . Lm ( rr

Vqs I "» T
,2 1 V r l

—

r ^9r ' Tlp^r^dr

Del mismo modo, derivamos (2.127)

pXd, = LsPÍds + LmPÍdr

Sustituyendo la ec. (2.142) en (2.117)

Vds = rsíds + L,pids + Lmpidr

Despejando idr de la ec.( 2.129) y derivando obtenemos

.

_

1 . Lm.
1dr

—

~J~ "Vr 7 ^ds

1
,

Lm .

Pldr
=

-j-pXdr
~

-f-pids
Ltr LtT

Sustituyendo la ec. (2.145) en (2.143) tenemos que

(2.140)

(2.141)

(2.142)

(2.143)

(2.144)

(2.145)
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. r ,
Lm . Lm .

Vds — r,l¿, + L,pids + -J—pXdr T—Plds
LtT Ltr

L ( L2 \
= r,id, + -p-pXdr + í L, - -j±

\ pida

Sustituyendo la ec. (2.135) en (2.146) y despejando pid, obtenemos

LT

(2.146)

Plds
=

LrL, - Lm

( rrLm\ . Lm ( rT \1 .

Vds
~ I T, +

2
I Xds
-

-J— I -yAdr
-

TlpUJrXqr 1 (2 .147)

Hasta aquí, definimos la dinámica de las variables eléctricas de la máquina de inducción (enlaces de

flujo del rotor y corrientes del estator), en la siguiente sección definiremos la dinámica de la variable

mecánica, necesaria para obtener el modelo completo en variables (a,0) de la máquina de inducción.

2.9.1. Par Electromecánico de la Máquina de Inducción.

La energía almacenada en la máquina de inducción es igual a la suma de la inductancia propia de

cada devanado multiplicada por la mitad del cuadrado de sus corrientes, mas la inductancia mutua

multiplicada por las corrientes del estator y del rotor. La energía almacenada en las inductancias de

dispersión no forma parte de la energía almacenada en el campo de acoplamiento.

Entonces, podemos describir la energía almacenada en el campo de acoplamiento como

Wf = -(tabes) (L, - Luí) iabcs + (iabcs) L,riabcr + ^(iabcr) (LT - L¡rI) iabcr (2.148)

donde / es la matriz identidad. Suponemos que la máquina es magnéticamente Uneal, entonces, la energía

Wf es igual a la coenergía Wc.

El cambio de energía mecánica en un sistema rotacional respecto a su desplazamiento puede definirse

dWm = -Ted9r J(2.149)

donde Te es el par electromagnético positivo, debido a la acción del motor y 9rm es el desplazamiento

angular actual del rotor. Los enlaces de flujo, corrientes, Wf y Wc son todas expresadas como funciones

del desplazamiento angular 0r. Ya que

(*y —

ript7rr-

0 --!<?

(2.150)

(2.151)

donde n- es el número de pares de polos en la máquina; por lo tanto, sustituyendo la ec. (2.151) en (2.149)
tenemos que

dWm = -Te{—W

Ya que Wf = Wc, el par electromagnético puede ser expresado como

(2.152)

Te(íj, 9r) = np- (2.153)dwj___e_)
30-

Ya que L, y LT no son funciones de 0-, sustituyendo W¡ de la ec. (2.148) en (2.153) da como resultado
la ecuación que define el par electromagnético en Newton-Metros (N.m)

\T <9
-*e

—

np \Ubcs) nn \li,t\ labcr (2.154)
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Apücando la matriz de transformación a la ecuación anterior obtenemos

Te = np [(Ks)'1 iabcs]
T

J- [Lsr] (K^1 iabcr (2-155)

Expandiendo la ecuación (2.155) obtenemos la expresión para el par electromagnético

3
Te = -zripLm (iqsidr

~

idsiqr) (2.156)

Otra expresión para el par electromagnético, equivalente, en términos de los enlaces de flujos del rotor

y las corrientes del estator de una máquina de inducción es

Te = *T P-
m

(Xdriqs
-

Xqrids) (2.157)

En un motor de inducción, el par electromagnético y la velocidad pueden ser relacionados por la

siguiente expresión

t

Te = TL + Jpuir + _?_*- + — í ujrdt (2.158)
—

oo

donde J es el momento de inercia del rotor y de cualquier objeto acoplado a él, D es el coeficiente angular
de fricción viscosa y ventilación y K es la constante de elasticidad del eje. Al término JpuT se le denomina

t

par inercial, a £>uy par por fricción ya | / urdt par elástico.

—oo

Sustituyendo la ec. (2.157) en (2.158) y despejando puy obtenemos la siguiente expresión para la

velocidad de la máquina de inducción

t

P"r = \^^ (Xdriqs
~

Xqrids)
~ \tL - jDur

~

Jj( JM (2-159)
—

oo

Para nuestros propósitos, podemos despreciar el par por fricción y el par elástico, resultando la

siguiente expresión que define la dinámica de la velocidad angular del rotor

PUr
=

T PJLm (Xdriqs
~

XqrÍds)
~

j?_ (2.160)

2.9.2. Modelo en Variables (a,(3) de la Máquina de Inducción.

Las ecuaciones (2.132), (2.135), (2.141), (2.147) y (2.160) son las ecuaciones que definen la dinámica

del motor de inducción en el marco de referencia estacionario. Sustituyendo la velocidad mecánica por

la velocidad eléctrica (_y = ;pwe) en las ecuaciones de los enlaces de flujo del rotor (2.132), (2.135)

y en las ecuaciones de las corrientes del estator (2.141), (2.147), sustituyendo los subíndices (_, q) por
los subíndices (a,0), respectivamente y reacomodando parámetros, obtenemos el siguiente sistema de

ecuaciones que definen la dinámica del motor de inducción
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-

jL
(Xai/3 X/3ia) jTL (2.161)

—r¡Xa — u>eXp + T\Lmia (2.162)

-TjXp + UJeXa + TjLmÍff (2.163)

0r]Xa + 0ueXp
-

7¿Q -1 —ua
oL,

(2.164)

0ri\p
- 0ueXa - -yi/} + -^-uí (2.165)

donde La, LT y Lm son, respectivamente, la inductancia del estator, la inductancia del rotor, y la in

ductancia de magnetización. ra y ry son, respectivamente, la resistencia del estator y la resistencia del

rotor, np es el número de pares de polos de la máquina. AQ y A/3 son los componentes del enlace de flujo

magnético del rotor, ia e ip son las componentes de la corriente del estator, ua y up son las componentes
de voltaje del estator, Ti, es el par de carga, -7 es el momento de inercia del rotor, u)e es la velocidad

eléctrica del rotor y uy es la velocidad mecánica del rotor.

En base al modelo para el motor de inducción obtenido anteriormente ((2.161)-(2.165)), se aplicarán
todos los algoritmos de control que sean diseñados en secciones posteriores.

con

du>r

~dT

d\a

dt

dXp
~dt

dia

~dT

dJg

dt

17
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Capítulo 3

MÉTODO DE CONTROL Y

OBSERVADORES.

3.1. Introducción.

En el presente capítulo se diseña un controlador para una clase de sistemas no Uneales en la forma no

lineal controlable por bloques con perturbación (FNLCB con perturbación), que consistfe en un conjunto
de bloques similar a la que tiene la forma regular, esto es, el bloque del vector de estado y el bloque del

vector de control ficticio tienen la misma dimensión, con una perturbación constante pero desconocida

en el subespacio "matched" y "unmatched" . La ley de control utiliza la teoría de control por bloques con

modos desUzantes para rechazar las perturbaciones en el subespacio de control (matched), Uevando los

errores de seguimiento a cero, e introduce integradores para rechazar las perturbaciones en la ecuación

de modos deslizantes (unmatched), haciendo al movimiento del sistema invariante ante perturbaciones
constantes desconocidas.

Por otra parte, también se considera el problema de diseño de observadores no Uneales y observadores

adaptables para dos clases de sistemas no Uneales, utilizados para estimar variables que no son posibles
de medir en el sistema así como también para estimar parámetros variantes dentro del mismo.

3.2. Método de Control Integral por Bloques conModos Deslizantes.

3.2.1. Forma No Lineal Controlable Por Bloques con Perturbación.

Consideremos el caso del sistema no Uneal con perturbación descrito por

± = f(x) + B(x)u(t) + D(x)u (3.1)

con una saUda

y
= h(x) (3.2)

donde x G X C 3?", y £ Y C 3?p, u 6 U C 5Rm,_* € W C 5RS, con w que es el término de perturbación

externa, que suponemos constante

w = 0 (3.3)

El campo vector /, y las columnas de _?, y D son mapeos suaves. La FNLCB con perturbación para
el sistema (3.1) consiste de r bloques, estructurados de la siguiente manera

27



28 CAPÍTULO 3. MÉTODO DE CONTROL Y OBSERVADORES.

¿i = fi(xi) + Bi(xi)x2 + D1(x1)u

ii = fi(xi,...,xi)+Bi(xi,...,xi)xi+1-T-Di(xi,...,xi)u,, i = 2,...,r-l (3.4)

¿r = fr(xi,X2,...,Xr)+Br(xi,X2,...,Xr)u + DT(xi,X2,.-,Xr)u

y
= h (x) = Xi (3.5)

donde x- es un vector de dimensión n¿ x 1. En cada block, los vectores Xi+i son tomados como vectores

ficticios de control y

rank (Bi) = n<, Vx € X

donde los enteros (ni, ri2, ..., nr) definen la estructura del sistema (3.4) con £_í=i n» = n- -^n es*e trabajo

de tesis consideramos la estructura

r¡_
= ri2 =

• ■ ■ = n- = m

Nótese que el esquema de control propuesto puede fácilmente ser generalizado para el caso ni < r¡_ <

■ ■ ■ < nT < m.

Las condiciones de existencia de la forma no Uneal controlable por bloques con perturbación (FNLCB
con perturbación) (3.4) y el procedimiento para Uevar el sistema (3.1) a la forma (3.4) se presenta en

[10]. Nótese que la dinámica del motor de inducción puede ser presentada en la forma (3.4) apUcando una

transformación de variables, donde el término de la perturbación es el par de carga y la salida a controlar

es la velocidad del rotor.

Entonces podemos diseñar una variedad de modos desUzantes y una ley de control discontinua, que
fuerce los modos desUzantes en lazo cerrado para el sistema (3.4), considerando el estado Xí+i, i

=

1, ... ,r
— 1 como un vector de control ficticio (cuasi control) en el ímo bloque del sistema. Tal diseño se

Ueva a cabo de la siguiente manera.

Siguiendo la técnica de control por bloques e introduciendo integradores, se obtiene como resultado

una transformación no Uneal de las variables de estado, la cual UneaUza la parte no perturbada de la

dinámica de (3.4) lo que da como resultado una variedad no Uneal desUzante con movimiento invariante

con respecto a perturbaciones. Considerando el estado x-+i, i
= 1, ...,r — 1 como un vector ficticio de

control en el íth de (3.4), el procedimiento de transformación por bloques se bosqueja en la siguiente
sección.

3.2.2. Transformación por Bloques con Integradores.

Como primer paso definimos el error de seguimiento de la saUda como

zi=x1-s:=tpl(x1,s) (3.6)

donde s es una señal de referencia constante conocida. La derivada de la ec. (3.6), queda

¿i = fi(z\,s) + Bi(zi,s)x2+Di(zi,s)w (3.7)

donde /-.(zi, s) = /i (__) |_,=_1+., B1(z1,s) = Bi (a:-.) \x¡=z¡+3, £- (zus) = Di(xx) |_,=„+,.
Ahora introduciendo un integrador

-oi
= / z\dt (3-8)
J—OO

seleccionamos el control ficticio X2 en la ec. (3.7) como

x2
= -Sr1 (21, s) [/i(-i,s)

- #oi2oi
- KlZl

- -2] (3.9)
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donde Koi y #iSon matrices con elementos constantes de dimensión n¡ x n\ ; 22 es un vector de nuevas

variables de dimensión ri2 x 1.

Utilizando (3.7)-(3.9) obtenemos el siguiente sistema aumentado deseado:

201 =
21 (3.10)

¿1 = Koiz0i+KiZi+Z2-rDi(zi,s)u>

De la ec. (3.9) puede obtenerse la nueva variable 22 como

22 = -Bi(2i)x2 + /i(2i,s) -#01201 -Kizi :=tp2(zoi,zi,X2,s) (3.11)

En el segundo paso, derivando la ec. (3.11) a lo largo de las trayectorias del segundo bloque de la ec.

(3.4) y utilizando (3.10), obtenemos

¿2 = /2(201,2l,22,s)+B2(201,2l,22,s)X3+_.2(.-;01,2l,22,s)_- (3.12)

donde /_(-bi**ii2->--0 = l^zi + fff [#01201 + #121 + z2] + £1 (21, s) f2 (xi,x2) , i,* (-*oi.-*íi -*_-■*) =

_?i(2i,s)_?2(xi,X2), ¿2(201, 21, 22, s) = f-ff_.i(2i,s) +_?1(.liS)D2(xi,X2). Nótese que el rango de

j5_ = ri2- Como en el primer paso, primero introducimos un integrador

J —

C

202
=

/ 22<ií (3.13)
J— 00

y seleccionamos el vector ficticio de entrada x¡ en (3.12), de manera similar a lo hecho en la ec. (3.9),
esto es

x3 = -B2-1(z0\,zi,Z2, s) [/2(2oi, 21, 22, s) - #02202 - #222 - 23] (3.14)

donde 23 es un vector de dimensión ri3 x 1; K02 y #2 son matrices constantes de dimensión ri2 x ri2.

Por lo tanto, las ees. (3.12) y (3.13) con (3.14) toman la misma forma que la ec. (3.10), esto es

¿02 =
22 (3.15)

¿2 = #02202 + #222 + 23 + L\(zan,Zi, 22V

Como en el primer paso, la variable 23 puede obtenerse usando la ec. (3.14) como

23
= -B2(201, 21, 22, S)X3 +/2(Z01,21,22,S) -#02202 -#222 ■=<?!'3(201,2l,202,22,X3,s) (3.16)

Este procedimiento puede Uevarse a cabo iterativamente, obteniendo en el ith paso, i
= 3, ..., r

— 1.

Seleccionando el control ficticio X(i+ij como

X(i+i*
= -B~l (z0l,2l,...,-0(i-l).-.,s) [Ji (201,21,. ..,20(i_i),2I,s) (3.17)

-#0(¿)Zo(¿)
- KiZi - 2(i+1)]

donde #o(í) y #iSon matrices con elementos constantes de dimensión n¡ x n
■

, z0(¿-
= f Zidt es un

integrador de dimensión n¿ x 1, 2¿ y z<i+^ son vectores de nuevas variables de dimensión n¿ x 1 y n¡+i x 1

respectivamente.

Ahora, obtenemos la dinámica aumentada deseada

¿o(í) = z¡ (3.18)

Zi
=

#0(t)2Q(t) +KiZi +2(i+i) + Di (201,2l,..., 20(¿_l),2j,s)w
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La variable Z(¿+i) puede obtenerse usando la ec. (3.17)

2(¿+i)
= Bi («oi,_i,. . .

, Zo(t-i), zu s) X(i+i) (3.19)

+ fi (201, 2l , . . .

, 20(j_l), Zi, s)
-

#0(i)Z0(i)
- KiZi

con 2(i+i) := 0(i+i) (201,21,. .. ,20(i),Zi,X(i+i),s) .

Las nuevas variables obtenidas de este procedimiento forman una transformación no Uneal del estado

original, que está dada por

rt

201
= f Zldt (3.20)

J—00

Zi
= xi -r :=<Pi (xi,s)

20(i+l)
= / Zri+i)dt

J—00

2(i+i)
= Bi (zqi , zi ,

. . .

, z0(i_i), Zi, s) xri+i) + fi (zoi,zi,...,z0ri-.i),Zi,s) -#o(¡)zo(¿) -KiZi

■
=

<t>(i+l) (201,2l,. .. ,Z0(i),2j,X(i+i*,s)

Ahora, la dinámica del sistema en las nuevas variables

¿01 = zi (3-21)

21
= #01201 +#i_i +z2 + Di(zi,s)u

zo(i)
=

zí, con¿ = 2, ...,r
- 1.

Zi
= #0(t)Z0(i) +#¿Zi +Z(i+i) +A (z0i,zi,...,z0(i-i),2i,s)w

Zr
= Jr (201,2i,...,20(r_i),Zr,s) + Br (z0l, Zi, . . .

, Z0rr-i), Zr, s) U + DT (z0l , 2i , . . .

, 20(r_i) , 2-, s) í-

do_.de/. = ^2i+|^ [#01201 + #121 +22]+ ...+g^2(r_i)+-3|^ [#0(r-l)Z0(r-l, + #(r-l)«(r-l) + 2r] +

-B(r--l) (201, 21, . . .

, Z0(r-2), Z'r-l), s) fr (X\, . . . , Xr), Br = B(r-l) («Ol, 21 ,j
• .

, Z0(r_2) , Z(r-l) , «) Br («j, . . . , I-)

y^r = |f^¿l(2l,s)+ ...+ a^i)D(r-l) (201,Zl,...,Z0(r_2),Z(r-l),s)+5(r_i) (zoi,Zl,...,Zo(r_2),Z(r_l),s)
Z?r (xi,...,xr).

3.2.3. Análisis de Estabilidad Sobre la Variedad de Modos Deslizantes.

Seleccionamos la variedad de modos deslizantes como zr = 0, e investigamos estabilidad sobre ella

utilizando la siguiente función candidata de Lyapunov:

Vs = \zjzr. (3.22)

Derivando esta ecuación, resulta en

V, = zT (fr (z0U ZU . . .

, -Oír- 1), «r, «) + A* (zoi , «1 ,
■ • •

, «0(r-l), •>•>- •-*) w)+«r B- (z0l , Z] ,
. . .

, Z0(r_i), Zr, s) U

(3.23)

y seleccionando la ley de control discontinua como

u = -kr sign (zT) ,
con Ay > 0 (3.24)
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La ec. (3.23) es de la forma

V", = zjB'1 (Jr (zoi, 21, . . .
, Z0(r_i), zr, s) + DT (z0i , z1 ,

. . .
, z0(r_i)( zr, s) w) - kT \\zT\\i (3.26)

donde ||zr||i = zjsign(zr). Ya que ||z-|li > ||zr||2, la derivada queda

V, = (kr- \\Br~1 (/r (z01,Zl,...,Z0(l._i),Zr,s)+ A(z01,Zl,...,Z0(r-l),Zr,s)w)||2) ||zr||2. (3.27)

Entonces, para que la ecuación anterior sea negativa definida, se tiene que cumpfir que

kr>\\B-1(Jr + DrU))\\2 (3.28)

la cual asegura que la ec. de Lyapunov (3.22) se desvanece en tiempo finito, lo cual impUca que el

movimiento desUzante sobre la superficie zr = 0 también ocurrirá en un tiempo finito, y que este

movimiento es globalmente estable. Ya que la transformación (3.25) es no singular, entonces, los mo

dos desUzantes tendrán también lugar sobre la variedad z- = 0.

Ahora, para el sistema sobre la variedad de modos deslizantes zr = 0, el sistema(3.21) se reduce a

zoi = zi

¿i = #oiZoi + #izi + z2 + Di («i, s) u

¿o(t) = z¿, con i = 2, ..., r - 1.

Z¿ = K0ri)Zori)+KiZi+Di(z0i,Zi,...,Z0(i-i),Zi,s)uj

que puede reescribirse como un sistema lineal con perturbación no desvaneciente

f = _!« + _> ({,«)«

donde £ = (.i, • • •

, .(r_i)J := (zoi, zi, . . . ,2b(r- 1), •*(*•■- 1)) >

0

A =

0 Im 0 0 0 0

#01 #i 0 Im 0 0

0 0 0 Im 0 0

0 0 #02 #2 0 Im

0 0

0 0

0 0

0 0 , D(í,a) =

0 0 0 0 0 0 •■•

#0(¿) #¡
_

Después de esto suponemos que la matriz de perturbación es acotada de la forma

\\D (£, s) w||_ < g ||í||2 + h, con g > 0 y h > 0 para todo t > 0

e investigando estabiUdad utiUzando la función candidata de Lyapunov

V,me = \íTPÍ

0

-Di

0

D2

D,

(3.29)

(3.30)

(3.31)

(3.32)

con P definida positiva.

Ahora, con la correcta selección de los elementos de las matrices introducidas (#o(t) y #,) la matriz

compuesta A es Hurwitz, entonces existe una solución única (P > 0) para la ec. de Lyapunov

ATP + PA = -Q, para Q = QT,Q>0. (3.33)

La ec. de Lyapunov satisface:
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av,

d,

ahora, derivando la ec. (3.32) tenemos que

Amfc. (P) Hílla < ?Pt < Xmix (P) \\Z\\l (3.34)2

£=-_!£ -?QZ<-Xmín(Q)Mf2

V,me = - .TQ? + 2?PDUJ (3.35)

sustituyendo en la ec. (3.35) las acotaciones de (3.34), obtenemos

V,me < -Xmín(Q)Mf2+2Xm&x(P)\\Z\\2(g\\Z\\2 + h)= (3.36)
= (-Amí„ (Q) + 2_*Amáx (P)) ||í||2 + 2/iAmáx (P) U\\2

después de eso, la derivada de la ec. (3.32) es negativa si:

Mh>2Xm%{P)h=r- (3.37)

Con 0 = Amín (Q) - 2gXmáx (P) > 0. De la ec. (3.37) obtenemos la última cota para el sistema (3.30),
que es de la siguiente forma

■

_ V>___dP) 2 Amáx (P) h ,/Amáx (P)

^V/WP) 0 y/X~(p-)
{¿-Ó8)

Entonces, la solución £(í) del sistema aumentado (3.30) es últimamente acotada, ver [41], con esto

aseguramos que la solución del subsistema tiende a un conjunto compacto, con lo que podemos asegurar
estabiUdad local de la dinámica del subsistema (3.30), y debido a que el término de la perturbación es

constante, la dinámica de dicho subsistema tiende a un estado estable constante. Por lo tanto, tenemos

que

S = AZ + D(t,s)u = 0. (3.39)
Ya que la matriz A es Hurwitz podemos resolver la ec. (3.39) para £ como

£ = -¿_1-D(..,s)w. (3.40)
Entonces

Hmzi(í)=0 (3.41)

y también

lím z0(i) (t)
= K-^DiU (3.42)

Ahora, en forma expandida tenemos que

Estados del Sistema Transformado Estados del Sistema Auxiüar

zi
= 0 z0i

= -#o~i1¿i-
Z2 = 0 202

= -#o_]L\u

Zi
= 0 z0(-)

=

-#~J)A_*

Por lo tanto, podemos concluir que el movimiento del sistema (3.30) en lazo cerrado es invariante con

respecto a perturbaciones constantes desconocidas.

Nota.- El método de control integral por bloques con modos desUzantes esta diseñado para el

seguimiento de señales de referencia constantes, más como veremos en capítulos posteriores, este será

utilizado para el seguimiento de señales de referencia que varian lentamente en el tiempo (slowly varying

signáis), presentando también buenos resultados en el seguimiento de este tipo de señales de referencia.
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3.3. Observadores para una Clase de Sistemas No Lineales.

En secciones anteriores se diseñó el controlador para una clase de sistemas no Uneales, suponiendo
conocidas todas las variables de estado del mismo. En la práctica, solamente es medible una parte del

vector de estado, lo cual compUca el problema de control a través de la información de las variables

medidas, el cual consiste en la construcción de observadores no Uneales a través de la parte conocida del

vector de estado.

En este trabajo de tesis se utilizaron dos tipos de observadores para estimar estados y parámetros

del sistema. Los observadores diseñados son de orden completo adaptable, cuya finalidad es estimar

parámetros que varían dentro del sistema, así como estados que no son medibles. La técnica para la

obtención de un observador de orden completo será desarrollada en está sección a manera de ejemplo,

suponiendo la velocidad del rotor y las corrientes del estator como conocidas (para el caso de la máquina
de inducción).

Un aspecto importante que cabe mencionar es que al contrario del caso Uneal, no es posible resolver

el problema de observación para sistemas no Uneales en el caso general. Por lo tanto es importante definir

el tipo de sistemas no lineales para los cuales es posible el diseño de un observador no Uneal de orden

completo.
También presentaremos la técnica de observación de orden completo adaptable para resolver el prob

lema de estimación de parámetros y estimación de estados no medibles para dos clases de sistemas no

Uneales.

3.3.1. Formulación del Problema.

Consideremos el caso del sistema no Uneal descrito por

z = fz(z,x,w) (3.43)

x = fx(z,x)+Bu (3.44)

donde z € 3?fc, x e 5Rn, u 6 5Rm. Supongamos que se satisfacen las siguientes condiciones

Bl. El vector z del estado del subsistema (3.43) es medible, y además

y
= Cx,yeW (3.45)

B2. El subsistema (3.44) tiene la forma no Uneal (BiUneal con respecto a z y x) como

fe

/I(2,x)=^2iJ4ix (3.46)
i=l

donde Ai son matrices (n x n) constantes, 2 = (21, ... , Zfc). Puesto que las variables z¡ (í) son medibles

podemos presentar el subsistema (3.44) como un sistema lineal no autónomo

x = A(t)x + Bu (3.47)

y
= Cx (3.48)

donde x e 3?n es el vector de estado del sistema, B € 5Rnxm, u e 5ftm, y £ 3?". C € SRpxn,la matriz

A (t) £ 5Rnxn y es de la forma

k

A(t) = Yizi(t)Ai (3.49)
¿=i

la cual contiene parámetros variantes en el tiempo. Entonces el problema de diseño de un observador para

el sistema no Uneal (3.43)-(3.45) se transforma al problema de diseño de un observador para el sistema

Uneal y no autónomo (3.47)-(3.48).
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3.3.2. Observador de Orden Completo.

Supongamos que el sistema (3.47)-(3.48) es observable, y que rango (C) = p, entonces el vector

observable y de la ec. (3.48) se puede representar como

y
= C_xi + C2X2 (3.50)

donde x = (xi,x2), xi € 3?" p, x2 £ 5RP y el rango (C2) = p. El sistema (3.47) se presenta en variables

xi y y como

donde
Án(t) Ái2(t)
Á2l(t) Á22(t)

xi
= An(t)xi+Ai2(t)y + Biu

y
= Á2i (t)xi+Á22(t) y + B2u

(3.51)

(3.52)

TA(t)T~\
Bi

B2
TB,T

1n—p

Ci

o

c2

El observador de orden completo para el sistema (3.51)-(3.52) está descrito por la siguiente ecuación

diferencial

xi = An (t) xi + Ái2 (t) y + Biu + Li(y- y)

y
= Á2i (t) xi + Á22 (t) y + B2u + L2(y- y)

(3.53)

(3.54)

donde xi representa la estimación del estado x\, así como y representa la estimación de la salida y,

con Li y L2 matrices de ponderación. El ultimo término de las ecuaciones anteriores, es un término

de corrección que incluye la diferencia entre la saUda medida y y la saUda estimada y. En presencia de

discrepancias entre la dinámica del sistema real (3.51)-(3.52) y la dinámica del sistema que representa

nuestro observador de estado (3.53)-(3.54) la adición de términos correctivos ayuda a reducir los efectos

debidos a la diferencia entre los mismos.

Ahora definimos los errores de observación como

ei
=

e2 =

Xl
—

Xl

y-y

y obteniendo su dinámica tenemos que

éi = Au(t)ei + [Ai2(t) + Li]e2
é2 = Á2i (t) ei + [Á22 (t) + L2) e2

(3.55)

(3.56)

(3.57)

(3.58)

Entonces las matrices Li y L2 se ehgen de tal manera que la dinámica del error de observación sea

asintóticamente estable. Para estabilizar el sistema de error de observación (3.57)-(3.58) se puede utiUzar
la técnica de altas ganancias.

Para una clase de sistemas lineales con parámetros variantes en el tiempo se puede asegurar estabiUdad

con ganancia finita, como veremos en la siguiente sección.

3.4. Observador para una Clase de Sistemas No Autónomos.

Consideremos el sistema representado por las ees. (3.51)-(3.52) con las siguientes hipótesis:

B3. n = 2p
B4. La dinámica del sistema (3.51)-(3.52) contiene la parte estable y la parte conservativa, entonces
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ii = [An +An(t)}xi+ An (t) y + Biu (3.59)

y
= [\2i+A2i(t)]xi+A22(t)y + B2U (3.60)

donde

An € 5Rpxp es una matriz diagonal con elementos negativos.

A21 6 5Rpxp es una matriz diagonal con elementos positivos.

An (t) - Sfpxp y i42i (t) € SRpxp son matrices antisimétricas con parámetros variantes en el tiempo.

.A12 (t) £ 5?pxp y A22 (t) £ 5Rpxp son matrices con parámetros variantes en el tiempo.
A continuación, nótese que la dinámica del motor de inducción esta definida por

du/r

dt
= fz(Xa,X0,ia,*/3,2i)

■

_\_

. dt

=

-n 0

0 -r>

'

AQ
+

0 -we

"

we 0

'

A_

[x0
+

i)Lm 0

0 TjLm

¿a

r 4i*. i

dig
. dt .

=

"

0T,

.

0

0

3-7

'

Xa
'

+
0

-f3u.

0u
0

e

'

Xa
"

+

'

-7

0

0

-7

ia
+

*

_j_
oL

0

- 0

1

oL a .

Ua

U0

representada en la forma (3.43)-(3.45) con

z=ur, xi
= [ Xa Xp ] , y

=

f> = l^M ~ Va) " $TL , /_ (*,*)

Y el subsistema (3.44) se presenta en la forma (3.59)-(3.60) para el caso del motor de inducción, con

[ ia iff ]
'

Áu (t) A12 (t)

Á2l(t) Á22(t)

An-

A21

"

-7] 0

0 -7]
, -An (t) =

0

We

-we

0

[ 0r¡ 0

0 ,%
, A2i(t) =

0 0u

~0Ue 0

B =
-Bi

"

B2
,
B l

=

0 0

0 0

i1i(í) = An+>l1i(í) , Í21 (t) = A21 + A21 (t)

, Ái2(t)=Ai2(t) =

, i22 (t) = A22 (t) =

, B2 =

nL.

0

0 ±

TI 0

f]Lm

-7 0 1
0 ~T

.

3.4.1. Observador de Orden Completo.

Consideremos el sistema definido por (3.59)-(3.60) como

¿1 = [An + An (<)] xi + A12 (t) y + Biu

y
= [A2i + A2i (t)} xi + A22 (t) y + B2u

Definimos entonces la dinámica del observador como

xi = [Aii+Au(t)]xi+Ai2(t)y + Biu + Li(y-y) (3.61)

y
= [A2i+A2i(t)}xi-rA22(t)y + B2u + L2(y-y) (3.62)

con las matrices de ponderación ¿i € íípxp y L2 E 9ípxp. Ahora definimos el error de observación como

e¡ =
xi

—

xi

e2 =
y -y

(3.63)

(3.64)

La dinámica de las ecuaciones de error (3.63)-(3.64) queda
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éi = [An+ i4u(t)]ei-LiC2 (3-65)

é2 = [A2i+A2i(í)]ei-|-/l22(í)e2-L2e2 (3*66)

Investigando estabilidad se propone la función candidata de Lyapunov

V(ei,e2) = \[eTiei+ele2] (3.67)

derivando la ec. (3.67) obtenemos

V (ei, e2) = eféi + e\e2 = ej [[An + An (t)] ej
-

¿ie2] + el [[A2i + A2i (t)} ex + A22 (t) e2
- L2$]6i)

= efAnei + efAn (t) ei - efLxe2 + e¡" [A21 + A2i (i)] e-. + el [A22 (t) - L2\ e2

Debido a que Au (t) y [A21 + A21 (t)\ son matrices antisimétricas, tenemos

efAn (t) ei = 0

y

el [A21 + A21 (t)] ei = ej [A2i + A2i (t)]T e2

entonces

V (eue2) = efAnei + e\ [t^x + Alx (t) - Li] e2 + el [A22 (t)
- I_] e2

si seleccionamos las matrices de ponderación como

Li=A2ri+A|i(í)

y

L2 = A22 (t) +Q con Q = QT, Q < 0

obtenemos que la derivada de la función candidata de Lyapunov

V(eue2) = ejAuei +elQe2 (3.69)

que es definida negativa. Lo cual significa que la dinámica del error descrito por las ees. (3.65)-(3.66) es
asintóticamente estable, por lo tanto podemos decir que los estados del observador tienden asintóticamente

a los valores reales del sistema original.

3.5. Observador Adaptable.

En los sistemas electromecánicos, en muchas ocasiones, existen incertidumbres con respecto al valor

exacto de algunos parámetros, por tal motivo debemos considerar la compensación de la incertidumbre

de tales parámetros en línea. Por esta razón, es interesante el estudio del problema de estimación de

parámetros de sistemas no lineales junto con la estimación de variables no medibles, que es llamado el

problema de diseño de observadores adaptables. En [42] se presentan los resultados que permiten el diseño

de un observador no Uneal adaptable para la estimación de parámetros en sistemas no lineales. En esta

sección la técnica adaptable es extendida para resolver el problema de estimación de parámetros y las

variables no medibles para dos clases de sistemas no Uneales.

Primero consideramos las herramientas básicas usadas en la técnica de observación adaptable (el
teorema de Matrosov y el lema de Barbalat). Después son propuestos dos teoremas, para resolver el

problema de observación adaptable para dos clases de sistemas no Uneales.
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3.5.1. Herramientas Básicas.

Teorema 3.1.- (Matrosov) Considere el sistema

x = / (x, t) ,
x (t0) =x0 lEf (3.70)

considerando que el origen sea un punto de equilibrio. Asumimos que existen dos reales positivos ay b,

dos funciones C1 como V (t,x), W (t, x) desde [t-o>°°) x U dentro de R, con U una vecindad conectada

abierta del origen, una función continua V* (x) : U —» R, dos funciones a y 0 de clase #, y una vecindad

compacta del origen Kq C U x [<o,co):

(l)|/(x,í)|<a.

(2)\W(t,x)\<b.

(3)a(\\x\\)<V(t,x)<0(\\x\\).

(4)V(t,x)<V*(x)<0.

(5) W (t, x) es definida no desvaneciente en E = {x e U : V* (x) = 0} sobre #o.

Entonces:

(a) El origen es uniformemente asintóticamente estable.

(6) Para cualquier xo £ {x £ U : V (t, x) < a (r)} con r > 0 tal que la bola cerrada BT C U,

lím ||v(í + to,*o,a;o)||=0
t—oo

es uniforme en ío y xo.

Definición 3.1.- Una función V : R+ —» R se dice que es uniformemente continua sobre [0, co) si para
todo a > 0 existe una <5 (ot) tal que

\V(h) -V(t2)\ < a, Víi, t2 S R+ : |*i -t2\ < 6

Lema 3.1.- (Barbalat) Si tp (t) es una función real de la variable real t la cual está definida y es uniforme-
t

mente continua para t > to, to G R+, y si el Umite de la integral / tp(r)dr cuando t tiende a infinito

«o

existe y es un número finito, entonces

h'm tp (t) = 0 (3.71)
t—K*0

Corolario 3.1.- Si tp (t) : [to, oo) —> ñn es tal que

< oo.(1) hm [ipT(r)ip(T)dT
t—oo J

(2)W(t)\\<MuVt>t0.

(3)|^¡|<M2,Ví>to.
con Mi , M2 reales finitos positivos, entonces

lím V (t) = 0 (3.72)
t—>oo

Prueba. Tenemos que tp (t) = tpT (t) tp (i). Las condiciones (2) y (3) impfican que tp (i) y tp (t) es acotada.

Por lo tanto, tp (t) es uniformemente continua y podemos apUcar el Lema de Barbalat para la función

ip (t) la cual garantiza que Um tp (t) = 0, y por lo tanto el corolario está probado.
t—»oo

Basado en estos resultados, se considera en [42] el siguiente sistema que describe la dinámica de error
con el observador adaptable
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x = Ax + bT-y(y,t)z, x e 3?", x(t0)=x0 (3.73)

y
=

cx, y€dt (3.74)

i = -A-r(y,t)y, yeíRp, z(t0) = z0 (3*75)

donde A es una matriz Hurwitz de ti x n, 7 (y, t) es un vector de dimensión p x 1 de funciones suaves

uniformemente acotada para todo y acotado, A es una matriz simétrica definida positiva de dimensión

pxp.

Si el triple (A, b, c) satisface la condición real estrictamente positiva

Re {c(jul
- A)-1 b} > 0,Vu G(-oo,+oo) (3.76)

entonces apUcando el Lema de Meyer-Kalman-Yacubovich, se demuestra en [42] que el punto de equihbrio

(x, z) = 0 del sistema (3.73)-(3.75) es uniformemente asintóticamente estable.

3.5.2. Diseño de Observadores Adaptables para dos Clases de Sistemas No

Lineales.

Caso 1.

En el caso 1 del problema de diseño de un observador adaptable para una clase de sistemas no Uneales,

cuya dinámica de los errores de observación está descrita por el siguiente sistema que es diferente del que

representan las ees. (3.73)-(3.75), esto es

xi = -Ai2(t)x2 (3.77)

x2
= -A21X1 - A22x2 + u (t)Mxi - 7 (t) z (3.78)

y
=

x2 (3.79)

z = 7T(í)x2 (3.80)

donde

Xi G 3?t con Xi (ío) = Xi0.

x2 6 5R 2 con x2 (ío) = x2o.

y £ 3ÍP con y(t0) =yo-
z € 9?1 con z (ío) = zo.

A12 es una matriz de dimensión § X §.

A21 es una matriz de dimensión -| x -| .

A22 es una matriz de dimensión § x -| .
M es una matriz de dimensión |x|.
7 (í) es un vector de dimensión p x 1, de funciones suaves uniformemente acotado.

u> (t) es una función del tiempo acotada.

n es el orden de la dinámica del sistema completo.

Como podemos ver, no es posible usar la condición (3.76) y consecuente el Lema de Meyer-Kalman-
Yacubovich para el sistema (3.77)-(3.80). Por esta razón, basados en el Teorema de Matrosov y el Lema

de Barbalat se propone el siguiente Teorema.

Teorema 3.2.- Considere el sistema que describen las ees. (3.77)-(3.80). Supongamos que
l.-La matriz A22 satisface la siguiente condición

A_2 + A22 = A > 0 (3.81)

2.- La función 7 (í) es uniformemente acotada, esto es

h(t)\\<0 (3.82)
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3.- La siguiente condición se cumple

N|<amfa(A)g||x2l|con0<g<1 (383)
11*1 II

Entonces:

(1) El punto de equiUbrio (xi, i2, z) = 0 es uniformemente estable.

(2) Las soluciones x¡ (í), X2 (í) y z (í) del sistema (3.77)-(3.80) son uniformemente acotadas Vi > ío-

(3) Um ||za ||=0.
í—»oo

Si en adición, d~f (t) /dt es uniformemente acotada para todo (x¡ , X2, z) acotado, y existe una función

a de clase K tal que

xl7 (í) z - xlAll (t)z + u (t) xlMTy (t) z - z7T (í) 7z > a (\\z\\) (3.84)

entonces:

(4) El origen (xi,X2,z) = 0 es un punto de equiUbrio uniformemente asintóticamente estable para el

sistema (3.77)-(3.80).
Prueba. Investigando estabiUdad se propone la siguiente función candidata de Lyapunov

V = ±(xlxi+xlx2 + z2) (3.85)

Tomando la derivada de la ec. (3.85) a lo largo de las trayectorias del sistema (3.77)-(3.80), tenemos

que

V =

2t-xí,(^i2(í) + A2Í)x2-x2"(Af2(í) + A2i)xi-x¡,(A22 + A2"2)x2 (3.86)

+2w (í) x|"Mxi]

Reacomodando la ec. (3.86) obtenemos

V = -xlÁ22X2 + zxlMx2 (3.87)

donde A22 = (A22 + Á_¡) y M = -M.

Si la condición (3.81) se satisface, entonces la ec. (3.87) puede representarse por

V = -xlÁ22X2 + zxlMx2
< -amín (A) ||x2||2 + ||z|| |M ||x2|| + amín (A) 9 ||x2||2 - amín (A) 9 ||x2||2 (3.88)

< -amín (A) (1 - 9) \\x2f - ||x2|| (amín (A) 9 ||x2||
-

||z|[ ||xi||)

con 0 < 9 < 1.

Ahora si la condición (3.83) se satisface, entonces

amín(A)0||x2||-||z||||xi||>O (3.89)

y por lo tanto

V < -amín (A) (1 - 9) \\x2 1|2 < 0 (3.90)

La función candidata representada en la ec. (3.85) satisface las condiciones del Teorema de Lyapunov

[41], así que podemos asegurar que (1) y (2) quedan probadas.
De (3.85) y (3.90), tenemos que, ||x2|| y ||2|| son uniformemente acotadas para todo í > 0. Tanto

w (*•) y \h (*)ll son también uniformemente acotadas, por lo tanto ||x2|| es acotada. Integrando (3.90) con

respecto al tiempo obtenemos
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- f amín (A) (1
-

9) ||x2 (r)||2 dr < - j V (r) dr = V (0)
- V (í) (3.91)

o o

y puesto que V (t) es uniformemente acotada y no creciente para í > 0, imphca que

t

Um - f amin (A) (1 - 9) \\x2 (r)||2 dr = V (0) - V (oo) < oo (3.92)
Í-.00 J

o

ApUcando el Corolario 4 del Lema de Barbalat para x2 (í) concluimos que

Um ||x2(í)||=0 (3.93)
t—>oo

lo cual prueba (3). Entonces el sistema (3.77)-(3.80) y la función V satisfacen las condiciones (1) , (3) y

(4) del Teorema de Matrosov.

Ahora considere el conjunto

fi = |(_i,x2,z) : V (xux2,z) = 0|
= {(xi,x2,z) : x2 = 0}

y la función auxiUar

W (xj , x2, z) = xf7 (í) z + xf7 (t) z (3.94)

derivando con respecto al tiempo obtenemos

W = xf7 (í) z - xfÁlif (t) z + u (t) xlMTf (t) z - z7T (í) 7 (i) z, cuando x2 = 0 (3.95)

Por la hipótesis (3.84), W es definida no desvaneciente en O. ApUcando el teorema de Matrosov, (4)
está probado.

Caso 2.

En el caso 2 del problema de diseño de un observador adaptable para una clase de sistemas no Uneales,

cuya dinámica de los errores de observación está descrita por el siguiente sistema que es diferente del que

representan las ees. (3.73)-(3.75), esto es

xi
= -A12 (í) x2 + Ez (3.96)

x2
= -A2ixi - A22x2 + w (í)Mxi -7(í)z (3.97)

y
=

x2 (3.98)

z = 7T(í)x2 (3.99)

donde

Xi e 3?? con Xi (ío) = Xi0.

x2 G Si'* con x2 (ío) = X20.

y e 3?p con y (í0) = yo-

z&W con z(í0) = z0.

A12 es una matriz de dimensión | x f .

A21 es una matriz de dimensión f x §.
A2_ es una matriz de dimensión ^ x |.
M es una matriz de dimensión f x -| .
E es una matriz de dimensión f x -| .
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7 (í) es un vector de dimensión p x p, de funciones suaves uniformemente acotado.

u* (í) es una función del tiempo acotada.

n es el orden de la dinámica del sistema completo.
Como podemos ver, no es posible usar la condición (3.76) y consecuente el Lema de Meyer-Kalman-

Yacubovich para el sistema (3.96)-(3.99). Por esta razón, basados en el Teorema de Matrosov y el Lema

de Barbalat se propone el siguiente Teorema.

Teorema 3.3.- Considere el sistema que describen las ees. (3.96)-(3.99). Supongamos que
l.-La matriz A22 satisface la siguiente condición

Af2 + A22 = A > 0 (3.100)

2.- La función 7 (í) es uniformemente acotada, esto es

h(t)\\<0 (3.101)

3.- La siguiente condición se cumple

Z,(xi,x2,z) <0 Ví>í0 (3.102)

conL(ii,x2,z) =
i
[-xf (Ai2(í) + Af2(í))x2-x2r(Af2(i) + A2i)x1 + 2w (t) xfMxj + 2xfE-y (t) z] .

Entonces:

(1) El punto de equiUbrio (xi, x2, z) = 0 es uniformemente estable.

(2) Las soluciones xi (í), x2 (í) y z(í) del sistema (3.96)-(3.99) son uniformemente acotadas Vi > ío-

(3) lím ||x2|| =0.
t—.00

Si en adición, dy (t) /dt es uniformemente acotada para todo (xi, x2, z) acotado, y existe una función

a de clase K tal que

zT_.T7 (í) 2 + xf7 (í) 2 - xfAfl7 (t) 2 + u (t) xlMT~r (t) 2 - 2T7r (í) 7 (í) 2 > a (\\z\\) (3.103)

entonces:

(4) El origen (xi,X2,z) = 0 es un punto de equiUbrio uniformemente asintóticamente estable para el

sistema (3.96)-(3.99).
Prueba. Investigando estabiUdad se propone la siguiente función candidata de Lyapunov

V =
-

(xfxi + xfx2 + zTz) (3.104)

Tomando la derivada de la ec. (3.85) a lo largo de las trayectorias del sistema (3.77)-(3.80), tenemos

que

V = \ [-zf (¿12 (t) + AI2 (t)) x2
- xf (Af2 (í) + A2i) xj

- xf (A22 + Ál2) x2 (3.105)

+2w (í) xfMx + 2xf£7 (i) A

Reacomodando la ec. (3.105) obtenemos

V = -xlÁ22x2 + L(xux2,z) (3. 106)

donde L(xi,x2,z) = \ [-xf (Ax2 (t) + __f2 (í)) x2
- xf (Af2 + A2i ) xi + 2_* (í) xfMxi + 2xfE-y (t) z] y

A22 = (A22 + Af2) .

Si la condición (3.100) se satisface, entonces la ec. (3.106) puede representarse por

V = -xlÁ22X2+L(xi,X2,z) (3.107)

< -awn(A)||x2||2 + _,(xi,x2,z)
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Ahora si la condición (3.102) se satisface, entonces

V < -amm (A) ||x2||2 < 0 (3.108)

La función candidata representada en la ec. (3.104) satisface las condiciones del Teorema de Lyapunov

[41], así que podemos asegurar que (1) y (2) quedan probadas.

De (3.104) y (3.108), tenemos que, ||x2|| y ||z|| son uniformemente acotadas para todo í > 0. Tanto

_) (í) y \\f (t)\\ son también uniformemente acotadas, por lo tanto ||x2|| es acotada. Integrando (3.108) con

respecto al tiempo obtenemos

¡ t

-

1 Ornír, (A) ||X2(T)||2dT < - J V (r) dr = V (0) - V (t) (3.109)
o o

y puesto que V (í) es uniformemente acotada y no creciente para í > 0, impUca que

t

lím - /amín(A)||x2(r)||2dr = y(0)-V(oo) < oo (3.110)
t-.oo J

0

ApUcando el Corolario 4 del Lema de Barbalat para X2 (í) concluimos que

Um ||x2(í)||=0 (3.111)
t—*oo

lo cual prueba (3). Entonces el sistema (3.96)-(3.99) y la función V satisfacen las condiciones (1) , (3) y

(4) del Teorema de Matrosov.

Ahora considere el conjunto

Cl = |(xi,x2,z) : V(xx,x2,z) =0J = {(xi,x2,z) : x2 = 0}

y la función auxiUar

W (xi , x2 , z) = xf7 (í) z + xf7 (í ) z (3.112)

derivando con respecto al tiempo obtenemos

W = zT£T7 (í) z+xf7 (í) z-xfAfx7 (í) z+w (í) xfMT-y (t)z-zT-yT (t) 7 (í) z, cuando x2 = 0 (3.113)

Por la hipótesis (3.103), W es definida no desvaneciente en fl. Aplicando el teorema de Matrosov, (4)
está probado.



Capítulo 4

APLICACIÓN DEL MÉTODO DE

CONTROL AL MOTOR DE

INDUCCIÓN.

4.1. Introducción.

En el presente capítulo se utilizan los resultados obtenidos en el capítulo 3 sobre el método de control

integral por bloques con modos desUzantes, en el diseño del controlador para el motor de inducción,
basados en el modelo en variables (a, 0) obtenido en el capítulo 2.

La ley de control diseñada utiliza modos desUzantes para rechazar perturbaciones y variación de

parámetros en el subespacio de control y Uevar los errores de control a cero, e introduce integradores

para rechazar perturbaciones que no están en el subespacio de control (ecuación de modos deslizantes),
naciendo al movimiento del sistema invariante sobre perturbaciones constantes desconocidas.

Posteriormente se diseñan observadores no Uneales adaptables para el motor de inducción en dos

casos diferentes. Primero en el que suponemos conocida la constante de tiempo del rotor, asi como las

corrientes del estator para la observación de los enlaces de flujo del estator, con ley de adaptación para la

velocidad del rotor. El segundo caso que consideramos, en el cual solamente podemos medir las corrientes

del estator, construimos un observador no Uneal adaptable para los enlaces de flujo del rotor, con ley de

adaptación para la velocidad del rotor y la constante de tiempo del rotor.

4.2. Aplicación del Método de Control al Motor de Inducción.

Bajo la suposición de inductancias mutuas iguales, y un circuito magnético Uneal, el modelo del motor

de inducción, que incluye la dinámica eléctrica y mecánica fue obtenido en el capítulo 2 (ees. (2.161)-
(2.165)), en variables (a, 0), con los enlaces de flujo del rotor y las corrientes del estator como variables

de estado, en base a este modelo apUcaremos el método de control. Entonces, tenemos que las ecuaciones

dinámicas que describen el comportamiento del motor de inducción están dadas por

43
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düJr

~df

dXa

dt

d\p
dt

dJg

~dt

dia

~dt

con

r¡

3 npLm , . . .
.

. 1

Ylu
^ at$

~

0%a^ ~ ~JTl

-r¡\a - we\p + r¡Lmia

-r¡\0 + weXa + r¡LmÍ0

0nXa + 0ueXp
-

7¿a + —--

ua
oLs

0r¡Xp
- 0ueXa - -yi¡3 H —

u»

o~L,s

Lj.
L.Lr P = ±fr, 7

= ^:(r. + -^r-)

(4.1)

(4.2)

(4.3)

(4.4)

(4.5)

donde L¡, L y Lm son, respectivamente, la inductancia del estator, la inductancia del rotor, y la in

ductancia de magnetización. rs y ry son, respectivamente, la resistencia del estator y la resistencia del

rotor, np es el número de pares de polos de la máquina. Xa y Xp son los componentes del enlace de flujo

magnético del rotor, ia e i/} son las componentes de la corriente del estator, ua y up son las componentes

de voltaje del estator, T_ es el par de carga, J es el momento de inercia del rotor, _*e es la velocidad

eléctrica del rotor y _/r es la velocidad mecánica del rotor. Suponemos que el par de carga T_ tiene

pequeñas variaciones con respecto al tiempo, por lo tanto

T_~0 (4.6)

La finalidad del método de control es controlar la velocidad del rotor, pero como tenemos dos variables

de control independientes, ua y up, esto da como resultado un grado extra de Ubertad para seleccionar

una segunda salida a controlar, por lo cual seleccionamos el cuadrado de la magnitud de los enlaces de

flujo magnético del rotor

|*|2 = A2+A^ (4.7)

Entonces, para el diseño del controlador contamos con dos saUdas a controlar, las cuales son:

1.- La velocidad del rotor uiT.

2- El cuadrado de la magnitud de los enlaces de flujo magnético del rotor | _'|
Así como dos entradas de control, que son los voltajes del estator. Aquí suponemos que todas las

variables de estado, señales de referencia y parámetros son conocidos.

4.2.1. Transformación No Lineal de Coordenadas.

El modelo del motor de inducción en el marco de referencia estacionario (ees. (4.1)-(4.5)) tiene la

forma triangular, pero no presenta la forma no lineal controlable por bloques con perturbación. Debido

a que la matriz Bi en el bloque (4.1)-(4.3) sobre el control ficticio (ia,ip),

Bi
-727^pA/S

r¡Lm
0

I3___„ \

J 2 Lr "PAo

0

rjLr,

no es de rango pleno. Con objeto de obtener la forma no lineal controlable por bloques con perturbación

(FNLCB con perturbación), será necesario apUcar una transformación no lineal de variables.

Entonces, definiendo la transformación como

Xl =
Xl

x2

Ur
-

Wre/

¥-
~

fref
X2
=

2-3

X4 10
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donde w- y tp son la velocidad angular del rotor y el cuadrado de la magnitud de los enlaces de flujo

magnético del rotor ¡p
= $T*, * = (9a, ^p)T respectivamente, _<-<-/ y tpTe¡ son señales de referencia.

En

tonces el sistema descrito por (4.1)-(4.5) puede representarse en la FNLCB con perturbación, consistente

de dos bloques como

xi = fi(xi,s) + Bi(xi,s)x2 + Diw

X2 = f2(xi,X2) + B2U

donde r = 2, ni = ri2 = m = 2, rango(Bi) = ni, rango(B2) = «2, u> = T_, y

(4.8)

fi(xi,s)
0

-2ntp
Bi(xi,s)

i 3¿-

J2 Lr

o

B2

f2(Xi,X2) =

'sfc J
.

0
5X_

np 0

2r\L,

-lia + 0 ("Xa +UeXfi)

-~yip + 0 (r)Xp
- u)eXa)

-Xp
Xa

Xa

A/3

Di
_2
J

0

ua

Up

4.2.2. Transformación por Bloques con Integradores.

Ahora, de manera similar que en el capítulo anterior, aplicamos el método de control integral por

bloques con modos desUzantes para sistemas no Uneales.

Definimos zi = Xi = tp1 (xi,s), y seleccionamos el control ficticio X2 en el primer bloque de (4.8)
como

x2 = -Bi"1 (xi) [fi (zi, s)
- Koizoi - Kizj

-

z2] (4.9)

donde fj (zj,s) = fj (xi,s) |,1=Xl, Bi (zi,s) = Bj (xj,s) |Zl=Xl, zoi = C/^zidí es un integrador y

z2 es un vector de dimensión n2 x 1 de nuevas variables, Koi y C son, respectivamente, vectores de

elementos constantes de dimensión ni x 1 y 1 x ni, y Ki es una matriz de dimensión ni x ni de elementos

constantes.

Ahora, obtenemos el sistema aumentado con la dinámica deseada

¿oi = Czi

¿i = Koizoi +K1Z1 +z2 +Diw

De la ec. (4.9) podemos obtener z2

z2 = Bi (zi,s)x2 + fi (zi,s) -Koizoi -K_zi := <p2 (zoi,zi,x2,s)

después, derivamos la ec. (4.11), y obtenemos

z2
= f2 (zoi , zi , z2, s) + B2 (zi, s) u + D2 (zi , s) w

(4.10)

(4.11)

(4.12)

donde f2 = I^Czi + |^[Koiz0i+Kiz1+z2] -Bi (zj, s) f2 (xi,x2), B2(zi,s) =Bi(z1,s)B2 y

D2 (zi, s) = -g^Di. Entonces, la dinámica del sistema transformado queda definida por:

¿oi = Czi

¿i = K0iz0i +K1Z1 +z2 + Di_*

¿2 = f2(z0i,z1,z2,s) + B2(zi,s)u + D2(zi,s)_*

(4.13)

El segundo paso del procedimiento de diseño es la selección del control discontinuo de tal manera que

fuerce los modos desUzantes sobre la variedad z2
= 0. La condición de existencia de modos desUzantes es

equivalente a la condición de estabilidad del movimiento de las trayectorias del sistema sobre el subespacio

z2, descrito por la ec. (4.12).
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4.2.3. Análisis de Estabilidad sobre la Variedad de Modos Deslizantes.

Investigando estabiUdad sobre la superficie de modos desUzantes, seleccionamos una función candidata

de Lyapunov de la siguiente manera

V = ¿zfz2 (4.14)
1

2

La derivada con respecto al tiempo de la ec. (4.14).a lo largo de las trayectorias de (4.10), .queda

V = zf (f2 (z0i, zi, z2, s) +D2 (zi, s) w) -f zfB2 (zi, s) u (4.15)

Seleccionando la ley de control discontinua como

u =
— uosign (z2) ,

con uo > 0. (4-16)

donde

z2 = Bf («i, s) z2 y zf = zfBj1 (■-*.,*) (4.17)

Entonces sustituyendo las ees. (4.16) y (4.17) en la ec. (4.15), obtenemos

V = zfB21(zi,s)(f2(z0i,zi,Z2,s)+D2(zi,s)w) -■u0zfB21(zi,s)B2(zi,,s)s¿_*n(z2) (4.18)

= zfBj"1 (zi,s) (f2(z0i,zi,z2,s)+D2(zi,s)_.)
- t¿0zfsign (z2)

y como sabemos que zfsign (z2) = ||z2||j, la ecuación anterior queda

K = _fB21(zi,s)(f2(zoi,Zi,Z2,s)+D2(zi,s)w) -«o||z_Hi (4.19)

de la propiedad ||z2||1 > ||z2||2 ,
la derivada

V <- (mq- pj"1 (ai,.) (f2(z0i,zi,z2,s)+D2(zi,s)w)||2) |||8||a (4.20)

que es negativa si

_o > ||B21(zi,s)(f2(zoi,Zi,z2,s)-l-D2(zi,s)w)||2. (4.21)

Obviamente la condición (4.21) se cumple para todo ui y s posibles. Por lo tanto, son forzados los

modos desUzantes en el sistema en lazo cerrado sobre la variedad _2
= 0 en un tiempo finito. Como la

transformación (4.17) es no singular, los modos desUzantes también ocurren sobre Z2
= 0, debido a que

las variedades _2
= 0 y Z2

= 0 coinciden. Una vez que esto sucede, el movimiento desUzante en Z2 = 0 es

gobernado por el sistema de orden reducido

¿oi = Czj (4.22)

¿i = KoiZoi +K1Z1 +Diw

Ahora, reacomodando la ecuación de modos desUzantes (4.22), como un sistema lineal con perturbación
no desvaneciente

donde £ = (£1,£2)T := (z0i,Zi)T

£ = A£ + D(£,s) u (4.23)

0 C 1 u ñ/c \ \ °

K K
es Hurwitz, y D (£, s) =

Dj

Entonces, la solución £(í) del sistema aumentado (4.23) es últimamente acotada, ver [41], con esto

podemos asegurar que la solución del subsistema tiende a un conjunto compacto, asegurar estabiUdad

local de la dinámica del subsistema (4.23), y debido a que el término de la perturbación es constante decir

que la dinámica de dicho subsistema tiende a un estado estable constante. Por lo tanto, el movimiento

desUzante es invariante bajo perturbaciones constantes desconocidas. Y podemos asegurar que
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Um zi(í) =0
t—»oo

(4.24)

donde z¡ = x¡
Xl

x2

Wr
-

<-re/

<P-<Pref
, y por lo tanto

Um Wr
=

U)ref
t—»oo

lím cp
=

tp fí—»oo
*

(4.25)

Nota.- Como podemos observar, para faciUtar la comprobación de estabiUdad del movimiento de modos

desUzantes, es necesario utiUzar una transformación no Uneal para la variedad deslizante, ec. (4.17). Existe

otra manera de diseñar el controlador, de tal manera que no utiUcemos la transformación de la variedad

de modos desUzantes, la cual presentamos a continuación.

4.2.4. Método Alternativo de Control.

De manera similar que en el procedimiento anterior, aplicamos el método de control no lineal integral

por bloques con modos deslizantes para sistemas no Uneales.

Definimos Zi = Xi = cpx (xi,s), y seleccionamos el control ficticio X2 en el primer bloque de (4.8)
como

x2 = -Bi"1 (»**, s) [fi (zi,s)
- tfoizoi

-

#izi] + z2 (4.26)

donde fi(zj,a) = fi(xi,a) |Zl=Xl, Si (zi,s) = Bi(xi,s) |Zl=Xl, z0i = C/^z-dí es un integrador,

y _2 es un vector de dimensión n2 x 1 de nuevas variables, Koi y C son, respectivamente, vectores de

elementos constantes de dimensión ni x 1 y 1 x ni, y Ki es una matriz de dimensión ni x n¡ de elementos

constantes.

Ahora, obtenemos el sistema aumentado con la dinámica deseada

¿oi = Czi

¿i = Koizoi +K1Z1 +z2 +Diw

De la ec. (4.26) podemos obtener z2

z2 =x2 +BJ"1 (zi,s) [fi (zi,s) -KoiZoi -KiZi] = <p2 (z0i,zi,x2,s)

después, derivamos la ec. (4.28), y obtenemos

z2
= f2 (zoi.zi, z2, s) + B2u + D2 (zi, s) u

donde f2 = ^-Czi+|ff [Koizoi +Kizi +z2]+f2 (xi,x2),y D2 (zi,s) = ^fDi,yB2

-^-I2, con I2 la matriz identidad.

Entonces, la dinámica del sistema transformado:

(4.27)

(4.28)

(4.29)

■k o

zoi

¿i

z2

= Czi

= KoiZoi +K1Z1 +z2 +Diw

= f2(zoi,z1,Z2,s) + B2u + D2(zi,s)_-

(4.30)

El segundo paso del procedimiento de diseño es la selección del control discontinuo de tal manera que

fuerce los modos desUzantes sobre la variedad z2 = 0. La condición de existencia de modos desUzantes es
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equivalente a la condición de estabiUdad del movimiento de las trayectorias del sistema sobre el subespacio

z2, descrito por la ec. (4.29).

Investigando estabiUdad sobre la superficie de modos deslizantes, seleccionamos una función candidata

de Lyapunov de la siguiente forma

V = i_f_2 (4.31)

La derivada con respecto al tiempo de la ec. (4.14).a lo largo de las trayectorias de (4.10), .queda

V = zf (f2 (z0i , zi , z2, s) +D2 (zj , a) u) + zfB2u (4.32)

Seleccionando la ley de control discontinua como

u =
—

uosign (z2) ,
con uq > 0. (4.33)

Entonces la ec. (4.32) tiene la forma

l/ = zf (f2(z0i,zi,z2,s)-(-D2(zi,s)í-)
-

«0-7- Hzall] (4.34)

donde ||z2||j = zfs¿pn(_2). Ya que ||z2 Hi > ||z2||2, la derivada

T><-^o^-||(f2(zoi,zi,z2,s)+D2(zi,s)w)||2')||_2||2 (4.35)

es negativa si

uo—¡r- > ||(f2(zoi,zi,z2,s)+D2(zi,s)_.)|| (4.36)
tJLt,

Obviamente la condición (4.36) se cumple para todowys posibles. Por lo tanto, los modos desUzantes

son forzados en el sistema en lazo cerrado, en la variedad z2 = 0 en un tiempo finito. Una vez que esto

sucede, el movimiento desUzante en z2 = 0 es gobernado por el sistema de orden reducido

¿oi = Czi (4.37)

¿i = Koizoi + KiZi + Diw

Ahora, reacomodando la ecuación demodos deslizantes (4.37), como un sistema lineal con perturbación
no desvaneciente

donde C = (.i,.2)T:=(zoi,Zi):r, A =

t = AS + D(t;,s)uj (4.38)

es Hurwitz, y D (£, s) ■=

0

D-

0 C

Koi Ki

Entonces, la solución £(í) del sistema aumentado (4.38) es últimamente acotada, ver [41], con esto

aseguramos que la solución del subsistema tiende a un conjunto compacto, asegurar estabilidad local de

la dinámica del subsistema (4.38), y debido a que el término de la perturbación es constante decir que la

dinámica de dicho subsistema tiende a un estado estable constante. Por lo tanto, el movimiento deslizante

es invariante bajo perturbaciones constantes desconocidas. Y podemos asegurar que

Umzi(í) = 0 (4.39)
t—»oo

La ventaja que nos ofrece este algoritmo es que la matriz B2, que multipUca al vector de control en

la ec. (4.30), es una matriz que no depende de los estados, al contrario de la matriz B2 (zi,s) en la ec.

(4.13), lo que resulta en un algoritmo más sencillo para el cálculo de la condición de estabilidad de modos

desUzantes.
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4.3. Diseño de Observadores Adaptables.

El algoritmo de control bosquejado en secciones anteriores fue desarrollado bajo la suposición de que

tenemos información completa sobre las variables de estado y parámetros del sistema. En reaüdad, la

medición de los enlaces de flujo del rotor es muy compUcada, ya que para su medición sería necesario

introducir sensores en el interior del motor de inducción, lo que resultaría en algo impráctico y costoso.

En esta sección consideramos el diseño de observadores adaptables para la obtención de estados no

medibles, como son el caso de los enlaces de flujo del rotor, resistencia del rotor, así como la velocidad

mecánica del rotor.

Como primer caso consideramos el diseño de un observador no Uneal adaptable para los enlaces de

flujo y la velocidad del rotor, suponiendo conocidas las corrientes del estator y la constante de tiempo
del rotor.

Y como segundo caso se considera el diseño de un observador no Uneal adaptable para los enlaces

de flujo, la velocidad y la constante de tiempo del rotor, suponiendo conocidas las corrientes del estator

solamente.

4.3.1. Transformación No Lineal de Variables.

El modelo en variables (a, 0) del motor de inducción está representado por el siguiente modelo dinámi
co

—¡r-
= -vXa - weXp + T)Lmia

—JL = -n\p + weA_ + nLmip

dia
— = 0r¡Xa + 0UleXp

-

7¿Q + CiUa

di

—j¡r
= 0r]Xp

- 0ueXa - lip + Ciup

(4.40)

con

V Z>°
= l-&'0 = 7frtr->'y = ci(rs + l%rr), Cl=±

Ahora el sistema (4.40) es representado en forma matricial quedando de la siguiente manera

A = -AA + nLmI

í = 0AX--yI + ciU

(4-41)

(4.42)

donde A
Xa

x0
,
1 =

tp

V <¿e

ue n
y U =

up

Definiendo la siguiente transformación en las variables de estado originales

\¡> = 0X + I

y sustituyendo la siguiente equivalencia en la ec. (4.42)

A = i[*-J]

obtenemos la dinámica del sistema en las nuevas variables

(4.43)

(4.44)

* = (0nLm-l)I + CiU

I = A* - AI - 7/ + ,?iU

(4.45)

(4.46)



di
= (0vLm--y)ia + Ciua (4.47)
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Presentando el sistema en las nuevas variables de forma expandida

dt

dtpp
—**— = (0r)Lm -j)ip+ ClUp

■J
= VÍ*a + uetpp

~

ma
~

Weip
-

7¿_ + CiUa

dia , , ...

— = -We1pa + rilpp + Ulela
-

IJlp
-

~1lp + ClUp

4.3.2. Estimación de los Enlaces de Flujo y Velocidad del Rotor.

Basados en el modelo representado por la ec. (4.47), proponemos la dinámica del observador como

—

-r
= (0r\Lm ~i)ia-r ciua + A-i (ia

-

ia) + k2 (ip
- ip) (4.48)

at

—--£ = (0r¡Lm-y)Í0+ciup + k3(ia-ia)-rk4(Í0-ip)

di «

— = T]%}a+We1pp-r)Ía-L}eÍp-*lÍa-rCiUa + h(Ía-Ía)

di

-j±
= -Ule^a + VÍ>0 + Ueia - -,Í0

~

1*0 + C-tUp + kS (ip
-

ip)

Definiendo los errores de observación como

Í>a = Í>a-Úa (4*49)

i>p
=

i>p- Í>p

%a
—

Za la

Í0 = Í0
~

Í0

W. = Ule- &e

UtiUzando las siguientes relaciones

-U}etpa + WeV'a = ~ueÍ>a + "e^a ~ ^e^a + ¿eV'a = ""-Í ~ Ü¿pa

u>eípp
-

G)e-tpp = uerpp
- wjpp + weípp - üetpp = uei>0 + üexpp

y las ecuaciones (4.47)-(4.49) obtenemos la dinámica de los errores de observación

^ = -kiia-k2ip (4.50)

d___ u~ u-
—— = —

K^la
—

k4ip
at

di «

—7T
= VlPa

~

ÜeÍ0 + U¿tpp + Üe1pp
- kr,ia

-JT
= Tpp0 +ÜeÍa-UeÍpa-ü)eÍ>a-h(Íp-Í0)

düe ;
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Suponemos conocidas las corrientes del estator y la constante de tiempo del rotor, y elegimos las

ganancias introducidas como

ki = n k2 = —Cíe

k3 = We k4=T)

k$ = k k$ = k

(4-51)

y la ley de adaptación para la velocidad we

¿>e = N>g
-

Í0) ia + [ia
~

Úa) *0 (4-52)

Ahora el sistema que representa la dinámica del error de observación (4.50), con (4.51) y (4.52) se

presenta como

éi = -Au(t)e2 (4.53)

¿2 = —A2\ei — A22e2 + w (í)Mei —

7 (í) _ (4.54)

y
= x2 (4.55)

i = ■yT(t)x2 (4.56)

— - T T

donde et = [ ipa v_ ] , e2 = [ t_ ip ] ,
z = [we] ,

w (i) = we, y € 3?2, y las matrices

A12 (t) =
V -We

We TJ

M =

, A2\ , A22

0 1

-1 0
■ 7(0 =

-•7 0

0 -i,

Í0-ipp
~ia + 1pa .

k 0

0 k

con condiciones iniciales e¡ (0) = ei0, e2 (0) = e-j,, y z (0) = zq.

Las condiciones de estabiUdad del sistema (4.53)- (4.56) están dadas por el Teorema 3.2.

Considere el sistema (4.53)- (4.56), que cumple con las siguientes condiciones.

A = A22 + ÁI2 = 2
k 0

0 k
(4.57)

que es definida positiva, ya que k siempre es mayor que cero.

Ahora suponemos que las corrientes del estator y las estimaciones de los enlaces de flujo del rotor son

acotadas, entonces la función 7 (í) es acotada. Existe una constante a tal que

ef7 (í) z - efAfl7 (í) z + w (í) efMT1 (t) z - -7T (í) -yz > a (\\z\\ (4.58)

Suponemos que dentro de las condiciones iniciales del motor de inducción y en la región de operación
del mismo se cumple la siguiente condición

N|<am,-n(A)^||x2||con0<g<1
IfiII

(4.59)

Entonces, utilizando el Teorema 3.2 tenemos que (ei,e2,_) = (0,0,0) es un punto de equiUbrio uni

formemente asintóticamente estable para el sistema del error de observación (4.53)- (4.56), y por lo tanto

lím ipa = ip0
í—.00

lím ípp = ip0
t—>oo

M M
Um we

= we
t—»oo

(4.60)

Las estimaciones obtenidas (\pa,ipp,we\, se usan posteriormente en el lazo de control que se apUca

al motor de inducción.
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4.3.3. Estimación de los Enlaces de Flujo, Constante de tiempo y Velocidad

del Rotor.

El sistema transformado (4.47) se presenta de la siguiente forma, con la constante del tiempo del rotor

77, que depende de la resistencia del rotor, en forma explícita

^ = (0nLm-ci(r, + ^nX\ia + eiua (4.61)

dia , ( Li \

-¡j¡¡;
=

VVa+UeVp-Vla-Uetp-Citrs-r-j^nUa + CiUa

dia ( Lt \
— = -UeVa+VVp+ueia-r¡ip-Ci\rs + -j±r)\ip + ciUp

Basados en el modelo representado por la ec. (4.61), proponemos la dinámica del observador como

-^ = \0T)Lm
-

ci (rs + -^-f¡jj ia + ciua + fci (ia - ia) + k2 (ifi
-

iff) (4.62)

í 0f)Lm -ci(r, + -j^Vj JÍ0+ ciup + fc3 (ia - ia) + fc_ (ip
-

ip)

IVa + "eVp
-

Via
~

&eÍ0
~

Cl í r, + -J^-TI ) ia + CiUa + fc5 (i_ - ia)

-CleVa + VV0 + &eia ~ T)Í0
~

Cl (r, + -***r***-r) J ip + CXUp + fc8 (Í0 ~ »/?)

Definiendo los errores de observación como

Va
=

Va ~Va

Vp
=

Vp-Vp

ia =

la *a

Í0 = ip ~Í0

V
=

v-v

¿>e = Ule
-

we

(4.63)

Utilizando las siguientes relaciones

■lVa
-

VVa
=

VVa
~

VVa + VVa
~

VVa
=

VVa + VVa

ntp0
-

ntp0
= ntpp

-

np0 + nxpp
-

r]pp
=

ntpp + fjtpp

-UJeVa + ¿eV-a =

~WeVa + ^eVa
~

ueVa + &eVa = ~ueVa
~

^eVa

ÜJe1pp
-

Cúe-tpp
=

We^
-

UeVp + ^eVp
~

&eV0
=

<¿eVp + ^eÍ>p

y las ecuaciones (4.61)-(4.63) obtenemos la dinámica de los errores de observación
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dtp,
dt

= í 0Lm - Cl -j*- j t_r)
- fcií0 - fc2í,g

dVp ( L2 \
—

= [0Lm -Ci-^-\ipf\- k3la
~

k4lp

a
+ VVa + ueÍ>p + ^eVp

~

iffüe ~ í 1 + Ci -^ J iaf)
- k5la

-WeV'o
-

ü>eVa + #;_ + VVp + iaüe
~ í 1 + Cl -^ J ¿/jr)

- fc8 (¿^
-

iff)

(4.64)

dt

dí

dr)

d

_We

"dT

=

VVa

dt
= "^

Suponemos como conocidas las corrientes del estator, y elegimos las ganancias introducidas como

fcl = r) fc2 = —

we

fc3 = cDe k4=f¡

k$ = fc fes = fc

y las leyes de adaptación para la constante de tiempo del rotor r¡ y la velocidad we

V — {-Ía+Va-Cl^ia)ia+ (-Í0 + V0-Cl-jrLÍ0JÍ

We
= ¡Vp ~ Í0j ia + (ia - V'a) *j8

(4.65)

(4.66)

(4.67)

Ahora el sistema que representa la dinámica del error de observación (4.64), con (4.65) y (4.66)-(4.67)
se presenta como

éi = -A¡2 (í) e2 + Ez

é2 = -A2iei - A22e2 +w(í)Mei - 7(f)0

y
=

x2

z = fT (t) x2

(4.68)

(4.69)

(4*70)

(4.71)

donde ei = [ tpa t}0 ] , e2 = [ ia ip ] ,
■ * = [ .

¿-e ] ,
w (í) = we, y € 5ft2, y las matrices

Ai2
V -"e

We V
, A2X =

-r¡ 0

0 -77
, -422 =

fc 0

0 fc
M

0 1

-1 0

E =

[0Lm-Ci-£)ia 0

[0Lm-c1%)i0 0
7(í) =

ia-1pa+ cl -fia iff
~

Vff

iff-Vff-T Ci faff -ia + Va

con condiciones iniciales ei (0) = ei0, e2 (0) = e2o y z (0) = -o-

Las condiciones de estabiUdad del sistema (4.68)- (4.71) están dadas por el Teorema 3.3.

Considere el sistema (4.68)- (4.71), que cumple con las siguientes condiciones.

A = A22 + Af2 = 2
fc 0

0 fc
(4.72)
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que es definida positiva, ya que fc siempre es mayor que cero.

Ahora suponemos que las corrientes del estator y las estimaciones de los enlaces de flujo del rotor son

acotadas, entonces la función 7 (t) es acotada. Existe una constante a tal que

-T£r7 (í) * + ef7 (í) z - elÁli-y (t) z + w (í) efMT7 (í) z - zTyT (t) jz>a(\\z\\) (4.73)

Suponemos que dentro de las condiciones iniciales del motor de inducción y en la región de operación
del mismo se cumple la siguiente condición

-

[-ef (A12 + Af2) e2 - ef (Af2 + _t_i) ei + 2w (í) efMei + 2efE-y (t) z] < 0 (4.74)

Entonces, utiUzando el Teorema 3.3 tenemos que (ei,e2,2) = (0,0,0) es un punto de equiUbrio uni

formemente asintóticamente estable para el sistema del error de observación (4.68)- (4.71), y por lo tanto

Um -tpa = Va üm ■tpQ = ipB Um v
=

V Wm c_e = we (4-75)
¿—»oo t—»oo

H ^
t—*oo t—*oo

Las estimaciones obtenidas ( xpai VpiVi&e), se usan posteriormente en el lazo de control que se apUca

al motor de inducción.

Nota.- En reaUdad, las leyes de adaptación para la velocidad de los observadores diseñados anteriormente,
estiman la velocidad eléctrica we del motor de inducción, pero ésta se relaciona con la velocidad mecánica

w- por la siguiente expresión

wr =
—

we (4.76)
np

por lo que la obtención de la velocidad mecánica se reduce a una simple división de la velocidad eléctrica

entre un parámetro conocido de la máquina de inducción.



Capítulo 5

SIMULACIÓN DE RESULTADOS.

5.1. Introducción.

Es este capítulo se presentan simulaciones numéricas de las formulaciones obtenidas en capítulos

anteriores, tanto para el controlador como para los observadores adaptables obtenidos. Para lo cual

utilizamos los parámetros de dos motores de inducción de 1/3 Hp. y de 100 Hp. Lo anterior con la

finalidad de probar el algoritmo de control con un motor de inducción de capacidad pequeña y con uno

de gran capacidad.
Primero presentamos simulaciones del modelo en variables (a, 0) del motor de inducción en lazo

abierto, solamente apUcando voltaje nominal como entrada y con el par de carga igual a cero. Después
se presentan simulaciones del controlador obtenido en el capítulo 4, donde suponemos como conocidos

todos los estados del sistema.

Posteriormente se presentan simulaciones del controlador usando la primera versión del observador

adaptable para diferentes velocidades de referencia, que estima los enlaces de flujo y la velocidad del rotor.

Se suponen conocidas la constante de tiempo del rotor y las corrientes del estator, y en cuya simulación

aplicamos directamente los estados estimados al lazo de control.

Y por último se presentan simulaciones del controlador con la segunda versión del observador adapt

able, que estima los enlaces de flujo, velocidad y la constante de tiempo del rotor. Se suponen conocidas

solamente las corrientes del estator, y en cuya simulación también apUcamos directamente los estados

estimados al lazo de control.

5.2. Parámetros de la Máquina de Inducción.

Para las simulaciones que son presentadas en este capítulo son utiUzados dos motores de inducción

con los siguientes parámetros:
♦Motor I

Pn = l/3Hp. K, = 230V. T„ = l,3Ar.m.

rs
= 7,295íl ry = 5,890íí. J = 0,003249/íTíím2 np

= 2 L, = 0,6096#. LT = 0,6014#. Lm = 0,5866.

♦Motor II

Pn = lQOHp. V„ = 460V. Tn = 395N.m.

r,
= 0,02836Í2. ry = 0,04254fi. 7 = 0,lKgm2. np

= \ L, = 0,02332/f. Lr = 0,02332/J.

Lm = 0,02257/í.

donde Pn es la potencia nominal, Vn es el voltaje nominal, Tn es el par nominal, r, y r- son, respectiva

mente, la resistencia del estator y la resistencia del rotor, J es el momento de inercia del rotor, np es el

número de pares de polos de la máquina, L,, Lr y Lm son, respectivamente, la inductancia del estator,
la inductancia del rotor, y la inductancia mutua entre el estator y el rotor.

55



56 CAPÍTULO 5. SIMULACIÓNDE RESULTADOS.

5.3. Motor de Inducción en Lazo Abierto.

En esta sección se presentan simulaciones de los motores de inducción en lazo abierto, que usaremos

para la evaluación de los controladores y los observadores adaptables diseñados. En cuyas simulaciones

se utilizó un par de carga T¿ = 0, y valores de voltaje de entrada de

Ua — Vn eos (2irft)

up
= Vn sin (2-r/í)

donde Vn es el voltaje nominal de cadamotor de inducción, y / es la frecuencia de la fuente de aumentación

eléctrica.

5.3.1. Simulación del Motor I.

A continuación presentamos los resultados de la simulación numérica del motor de inducción en lazo

abierto con parámetros del Motor I.

Cnue. d. Flu)o ■**. EnJ_. d. Fluí.M.

Tlwnpo IS «o i T»mpo (Sa.)

Fig.5.1.- Flujo magnético del rotor AQ. Fig.5.2.- Flujo magnético del rotor Xp.

Eniacn <ta FU40 .Iph.-Ml-

101 103 XlO IM 105 108 107 10» 10»

Tlwnpo (3*0)

Fig. 5.3.- Flujos magnéticos del rotor A_ y Xp en estado estable.
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Fig. 5.4.- Corriente eléctrica del estator i0 Fig. 5.5.- Corriente eléctrica del estator ip.

Fig.5.6.- Corrientes eléctricas del estator ia e ip en estado estable.

V.toC— d.l 0 Par EMKtrem..!*»

Fig.5.7.- Velocidad mecánica del rotor wr. Fig. 5.8.- Par electromagnético Te.
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i

I

Fig.5.9.- Módulo del flujo magnético tp.

5.3.2. Simulación del Motor II.

A continuación presentamos los resultados de la simulación numérica del motor de inducción en lazo

abierto con parámetros del Motor II.

Ei-ki-i* f lu-o _i<y._

Fig. 5. 10.- Flujo magnético del rotor AQ. Fig. 5. 11.- Flujo magnético del rotor Xp.

t *>■•". .i *M I luu .lon-MH

Fig. 5. 12.- Flujos magnéticos del rotor AQ y A^ en estado estable.



5.3. MOTOR DE INDUCCIÓN EN LAZO ABIERTO. 59

«oo _f_%_- - m

""";""'" i ¡ 1

1 '■ : i

1

MI
400 ■nj^WBft^HJ

ooMW]|IIBIj 111111]

Lj i i i

▼ ¡

Fig.5. 13.- Corriente eléctrica del estator ¿Q. Fig.5.14.- Corriente eléctrica del estator ip.

Fig.5. 15.- Corrientes eléctricas del estator ia e ip en estado estable.

ím / i i i i

1
-

i
" -i \ ;-

— [ \

Fig.5.16.- Velocidad mecánica del rotor w-. Fig.5.17.- Par electromagnético Te.
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i

i"

n

[

\
.......

\ 1
VJ i

Fig.5.18.- Módulo del flujo magnético tp.

En ambos casos podemos observar cómo se comportan las variables de la máquina de inducción en

lazo abierto, con un par de carga igual a cero. A medida que el par de carga incrementa su valor, la

velocidad del rotor tiende a disminuir su valor, por lo tanto la finalidad del controlador es mantener la

velocidad en un valor constante, aún con variaciones en el par de carga.

5.4. Motor de Inducción en Lazo Cerrado.

5.4.1. Simulación del Motor I.

A continuación presentamos los resultados de la simulación numérica del motor de inducción en lazo

cerrado, apUcando el controlador obtenido en el capítulo anterior, con parámetros del Motor I, suponiendo
todas las variables de estado y parámetros como conocidos.

Para estas simulaciones se utilizó un par de carga inicial de Tl = 0,57V.m, cambiando su valor a los

3 segundos de simulación a su valor nominal T_ = l,3iV.m, la velocidad de referencia tiene un valor

inicial de wre/
= 90Rad/Seg. después se incrementa su valor a wre/

= 110Rad/Seg., posteriormente va

decreciendo su valor hasta finalmente Uegar a wre/ = 95Rad/Seg. ,
la referencia para el flujo magnético

es de tpref
= 0,9Wb2, y son usados los siguientes valores en los parámetros de diseño del controlador

_o
= 230, __„i

800

0
.Ki

50 0

0 40 yC=[ 1 0].

ft /
_ .

!

_

^

y- —

e-td* -j* i*ei*i,j*r.i-> aa -»k-t-e.s

i
__

Fig.5.19.- Velocidad del rotor w- y su referencia wr_c/. Fig.5.20.- Error de seguimiento de velocidad.
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MfcMHlWp*!

! : ! :

1 i i i i
1

I
I"

i"
iii!

¡ ¡ j j

i

(.,
i i i i

01

o

(

: : i i

1 1 4 > .

E ™ <M ..(h-t-.-ko MI -*_* -MI Il*> mtgrmXKo

/

Fig.5.21.- Módulo del flujo <p y su referencia </?reyr.Fig. 5.22.- Error de seguimiento del módulo del flujo.

'«I «• £■*-»• iplBllB -r*0T*-Hico

f

i 1 f 1r—(
0

Fig.5.23.- Par de carga apücado T_. Fig. 5.24.- Par electromagnético Te.

Fig.5.25.- Flujo magnético del rotor Aa. Fig.5.26.- Flujo magnético del rotor Xp.
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EnU-a» o* Fkj(o ■'pw-Mi.

S

l-"F

JlffÍffffiiffl
1

'M

t.tvr-t

IHIOI

IP

Eli

«
IS 2« 27 21 21 1

Fig.5.27.- Flujos magnéticos del rotor AQ y Xp en estado estable.

10 ¡ -J i r !

E I -■ -—

'
■ ■■— '■■■ ■ -■■ ■■— ■'

iillÉiiliH
3 í i i i i

4 ; ^ .; r .;

.10 ; -¡ i ¡- ¡

_tsl 1
■ i i 1

0 1 2 3 4 S 1

Fig. 5.28.- Corriente eléctrica del estator ia. Fig.5.29.- Corriente eléctrica del estator ip.

Fig.5.30.- Corrientes eléctricas del estator ia e ip en estado estable.
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Fig.5.31.- Variedades de modos delizantes Sa y Sp. Fig.5.32.- Entradas de control ua y up.

En la fig.(5.19) se puede observar cómo la velocidad real del motor, wr, alcanza rápidamente a la

velocidad de referencia, wre/. Así como también el módulo del flujo magnético, tp, tiende rápidamente al

valor de referencia, como podemos ver en la fig. (5.21). Los errores de control de ambas saUdas,wr y tp,

tienden a cero, ver fig. (5.20) y fig. (5.22). El par electromagnético, Te, en la fig. (5.24), tiende al valor del

par de carga T_. Podemos ver en la figs. (5.25)-(5.27) cómo los flujos magnéticos del rotor rápidamente se

estabilizan. Las corrientes del estator en las figs.(5.28)-(5.30), alcanzan valores altos, pero se estabilizan

rápidamente.. Podemos ver en la fig. (5.31) cómo se comportan las variedades de modos desUzantes y en

la fig. (5.32) las entradas de control discontinuas.

Por último, nótese, que al haber la variación en el par de carga, ver fig. (5.23), existe un pequeño

transitorio en el seguimiento de la velocidad a la señal de referencia, fig. (5.19), el cual rápidamente se

estabiliza, al igual que hay un cambio en el valor del par electromagnético, fig. (5.24), y las corrientes

del estator incrementan su valor debido a este incremento en el par de carga, figs. (5.28)-(5.30), pero

rápidamente se estabilizan y alcanzan su valor nominal.

Con los resultados aquí presentados, podemos verificar el buen desempeño y robustez del controlador

diseñado, en su apUcación a un motor de inducción de tamaño pequeño.

5.4.2. Simulación del Motor II.

A continuación presentamos los resultados de la simulación numérica del motor de inducción en lazo

cerrado, apUcando el controlador obtenido en el capítulo anterior, con parámetros del Motor II, suponiendo
todas las variables de estado y parámetros como conocidos.

Para estas simulaciones se utilizó un par de carga inicial de T_ = 197N.m, cambiando su valor a los

3 segundos de simulación a su valor nominal Ti = 395N.m, la velocidad de referencia tiene un valor de

w-e/
= 120Rad/Seg., la referencia para el flujo magnético es de tpref

= lWb2, y son usados los siguientes°ref

valores en los parámetros de diseño del controlador _o
= 460, Koi =

C=[l 0].

800

0
Ki =

50

0

0

40
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l ¡ j _i i L-

1*0 1 i _L_I
Iiiiii
V : : : : :

r

so i | | i \

0 1 2 3 4 S •

— ! 1 í 1— !

I 1 1 1 4 I

Fig.5.33.- Velocidad del rotor wr y su referencia wr_c/ . Fig.5.34.- Error de seguimiento de velocidad.

Erar da lagiünianlo 4*1 -t-kh*-* -M lu(o mi^niKO

j t- r r 1

,- __4 i.

¡-
.1

i
__

i __: ;__ __

i
__

l I • ; ! ¡

Fig.5.35.- Módulo del flujo y? y su referencia <¿>rey:.Fig.5.36.- Error de seguimiento del módulo del flujo.

P«* 4a Barga •->!<.*>

E 2»

f

I

1/

Fig.5.37.- Par de carga aplicado Ti. Fig.5.38.- Par electromagnético 7_.
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Fig. 5.39.- Flujo magnético del rotor AQ. Fig.5.40.- Flujo magnético del rotor Xp.

En_« d. FM. .'pn. b.1.

l

SIL
lili
¡i lili

lf!

1
St IE

llIHltitÉllil

Fig. 5.41.- Flujos magnéticos del rotor AQ y Xp en estado estable.
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Fig.5.42.- Corriente eléctrica del estator *¿0. Fig.5.43.- Corriente eléctrica del estator ip.
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Fig.5.44.- Corrientes eléctricas del estator ia e ip en estado estable.

Vanada*) da modo» daallianlaa Enliadaí da control al-Mia-MI*

150

100

50

■99

-100

-1»! 1 1 1 1

0 1 Z 3 4 5 • 1 « 1 MS 1 « 1 MS 1 Vt t BT5 1 M I BOS 1 » 1 HS I

Tiampo (Sag) Hampo rS-iai

Fig.5.45.- Variedades de modos deslizantes Sa y Sp. Fig.5.46.- Entradas de control ua y up.

En la fig. (5.33) se puede observar cómo la velocidad real del motor, wr, alcanza rápidamente a la

velocidad de referencia, wre/. También el módulo del flujo magnético, tp, tiende rápidamente al valor de

referencia, cómo podemos ver en la fig. (5.35). Los errores de control de ambas saUdas,w- y tp, tienden a

cero, ver fig. (5.34) y fig. (5.36). Podemos observar en la fig. (5.38) cómo el par electromagnético, Te, tiende
al valor del par de carga Tl apUcado. En la figs. (5.39)-(5.41) podemos ver cómo los flujos magnéticos
del rotor rápidamente se estabiUzan. Las corrientes del estator en las figs.(5.42)-(5.44), alcanzan valores

altos inicialmente, pero se estabiUzan rápidamente alcanzando valores aceptables en poco tiempo. En la

fig. (5.45) vemos cómo se comportan las variedades de modos deslizantes y en la fig. (5.46) las entradas
de control discontinuas.

Nótese, que al haber la variación en el par de carga, ver fig. (5.37), existe un pequeño transitorio

en el seguimiento de la velocidad a la señal de referencia, fig. (5.33), el cual rápidamente se estabiliza,
al igual que hay un cambio en el valor del par electromagnético, fig. (5.38), y las corrientes del estator

incrementan su valor debido a este incremento en el par de carga, figs. (5.42)- (5.44), pero rápidamente
se estabiUzan y alcanzan su valor nominal.

Con los resultados aquí presentados, podemos verificar el buen desempeño y robustez del controlador

diseñado, en su aplicación a un motor de inducción de gran tamaño.

5.5. Observadores Adaptables.

En esta sección presentamos los resultados en simulación, de la aplicación de las técnicas de observación

no Uneal adaptable al motor de inducción, propuestas en capítulos anteriores, primero para el caso del

observador no Uneal adaptable para los flujos magnéticos y la velocidad del rotor, suponiendo conocidas
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las corrientes del estator y la constante de tiempo del rotor. Como segundo caso el del observador no

Uneal adaptable para los enlaces de flujo, velocidad y constante de tiempo del rotor, suponiendo conocidas

solamente las corrientes del estator.

5.5.1. Caso 1.- Estimación de los Enlaces de Flujo y Velocidad del Rotor.

Simulación del Motor I.

A continuación presentamos los resultados de la simulación numérica del motor de inducción en lazo

cerrado, apUcando el controlador obtenido en el capítulo anterior, con parámetros delMotor I, utiUzando

los flujos magnéticos y la velocidad del rotor estimadas en el lazo de control, y suponiendo como conocidas

las corrientes del estator y la constante de tiempo del rotor.

Para estas simulaciones se utiUzó un par de carga de T_ = 0,5N.m, cambiando su valor a los 3

segundos de simulación a su valor nominal
__,

= l,3N.m, la velocidad de referencia esta definida por

la siguiente señal senoidal dependiente del tiempo wre/
= (a sin (27r/t) + val) Rad/Seg., donde a = 5,

val — 100, / = 0,425, y t es el tiempo; la referencia para el flujo magnético es de tpref
= 0,9Wb2, y son

usados los siguientes valores en los parámetros de diseño del controlador uq = 230, Kqi =
0

Ki=-
50 0

0 40
y C = [ 1 0 ] . Los valores de los parámetros de diseño del observador no lineal

adaptable son fc¡ = n, ¿2 = —

we, k$ = we, k4 = r\, k¡ = 100, k& = 100.

VIUrUdiilR'

lr- -..! i
?

i

"

Í"

! ¡

i 1

0 1 2 a

Fig.5.47.- Velocidad real del rotor wr, su estimación ¿ir y su referencia wr_e/.

E rro. 4* íaguno-tntO
■

^
y

Erro- da ttiiramn da vtaM_d

i -j ;- \ -j

Fig.5.48.- Error de seguimiento de velocidad. Fig.5.49.- Error de estimación de velocidad wr.
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i
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[oj
1
1

Fig.5.50.- Módulo del flujo tp y su referencia v?rey.Fig.5.51.- Error de seguimiento del módulo del flujo.

Par da c i ro* aphcado Pa* Elaclromagnatico

/ -j -!-

Fig. 5.52.- Par de carga aplicado T¿. Fig.5.53.- Par electromagnético Te

E-Maca da FI140 alpfta , au aaunac Enlaca da FI40MU y i<j «aL-mac
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Fig.5.54.- Flujo magnético A_ y su estimación ÁQ.Fig.5.55.- Flujo magnético Xp y su estimación Xp.
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Fig.5.56.- Error de estimación Á_. Fig.5.57.- Error de estimación Xff.

Fig.5.58.- Flujos magnéticos del rotor A_ y Xff en estado estable.

UHijx ÜHMi ¡HfUUIIIWdn HKÜW
HPilll
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Fig.5.59.- Corriente eléctrica del estator ia. Fig.5.60.- Corriente eléctrica del estator ip.
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Fig.5.61.- Corrientes eléctricas del estator ia e Í0 en estado estable.
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Fig.5.62.- Variedades de modos deslizantes Sa y S0. Fig.5.63.- Entradas de control ua y U0.

En la fig.(5.47) podemos observar cómo la velocidad real del motor, wr, y su estimación, wr, alcanzan

rápidamente a la velocidad de referencia, wre/., y los errores de control y estimación tienden rápidamente
a valores muy cercanos a cero, figs.(5.48)-(5.49). El módulo del flujo magnético, tp, también tiende rápi
damente al valor de referencia, cómo podemos ver en la fig. (5.50), y el error de control de esta variable

tiende a cero, fig. (5.51). El par electromagnético, __, tiende al valor del par de carga Tl apUcado, fig.

(5.53). En la figs. (5.54)-(5.55) y fig. (5.58) podemos ver cómo los flujos magnéticos del rotor y sus estima
ciones rápidamente se estabiUzan, y los errores de observación del flujo magnético tienden rápidamente
a valores cercanos a cero, cómo podemos ver en las figs. (5.56)-(5.57). Las corrientes del estator en las

figs.(5.59)-(5.61), alcanzan valores altos inicialmente, pero se estabilizan rápidamente alcanzando valores

aceptables en poco tiempo. En la fig. (5.62) vemos cómo se comportan las variedades de modos desUzantes

y en la fig. (5.63) las entradas de control discontinuas.

Nótese, que al haber la variación en el par de carga, ver fig. (5.52), existe un pequeño transitorio en el

seguimiento de la velocidad a la señal de referencia, fig. (5.47), el cual rápidamente se estabihza, y que a

la estimación de la velocidad del rotor no afecta en gran medida, ver fig. (5.49); también hay un cambio

en el valor del par electromagnético, fig. (5.53), y las corrientes del estator incrementan su valor debido

a este incremento en el par de carga, figs. (5.59)-(5.61), pero rápidamente se estabiUzan y alcanzan su

valor nominal. El cambio en el par de carga no afecta a las estimaciones del flujo magnético del rotor, lo

que podemos ver en las figs. (5.56)-(5.57).

Con los resultados aquí presentados, podemos verificar el buen desempeño y robustez ante perturba

ciones desconocidas, del controlador-observador diseñado, en su aplicación a un motor de inducción de

tamaño pequeño.
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Simulación del Motor II.

A continuación presentamos los resultados de la simulación numérica del motor de inducción en lazo

cerrado, apUcando el controlador obtenido en el capítulo anterior, con parámetros del Motor II, utiUzando

los flujos magnéticos y la velocidad del rotor estimadas en el lazo de control, y suponiendo cómo conocidas

las corrientes del estator y la constante de tiempo del rotor.

Para estas simulaciones se utiUzó un par de carga inicial de Tl = 197N.m, cambiando su valor a los 3

segundos de simulación a su valor nominal T_ = 395JV.m, la velocidad de referencia esta definida por la

siguiente señal exponencial dependiente del tiempo wre/ = k (l
— e_/3í) Rad/Seg., donde k = 100, 0 = 4

y t es el tiempo; la referencia para el flujo magnético es de tpref
= 0,9Wtr2, y son usados los siguientes

valores en los parámetros constantes del controlador uq = 460, Koi
800

0
Ki=-

50

0

0

40

C = [ 1 0 ] . Los valores de los parámetros de diseño del observador no Uneal adaptable son ki = r¡,

k2 = -we, ^3 = we, fc4 = T), k5 = 100, fc8 = 100.

Vatocldad dal Bou*

Fig.5.64.- Velocidad real del rotor uv, su estimación Cjt y su referencia wrre/.
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2 ! i' r 1 !--
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Fig.5.65.- Error de seguimiento de velocidad. Fig.5.66.- Error de estimación de velocidad wr.
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Fig.5.67.- Módulo del flujo i/)ysu referencia tpTe¡-Fig.5.68.- Error de seguimiento del módulo del flujo.
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Fig.5.71.- Flujo magnético AQ y su estimación A_.Fig.5.72.- Flujo magnético A/-* y su estimación X0.
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Fig. 5.73.- Error de estimación Áa. Fig.5.74.- Error de estimación Xp.
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Fig.5.75.- Flujos magnéticos del rotor AQ y Xp en estado estable.
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Fig.5.76.- Corriente eléctrica del estator ia. . Fig.5.77.- Corriente eléctrica del estator Í0.
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Fig.5.78.- Corrientes eléctricas del estator ia e ip en estado estable.

Fig.5.79.- Variedades de modos deslizantes S_ y £#. Fig.5.80.- Entradas de control ua y U0.

En la fig.(5.64) podemos observar cómo la velocidad real del motor, wr, y su estimación, wr, alcanzan

rápidamente a la velocidad de referencia, wre/., y los errores de control y estimación tienden rápida
mente a valores muy cercanos a cero, figs.(5.65)-(5.66). El módulo del flujo magnético, tp, también tiende

rápidamente al valor de la referencia, cómo podemos ver en la fig. (5.67), y el error de control de esta

variable tiende a cero, fig. (5.68). El par electromagnético, fig. (5.70), tiende al valor del par de carga

TL apücado, fig. (5.69). En la figs. (5.71)-(5.72) y fig. (5.75) podemos ver cómo los flujos magnéticos
del rotor y sus estimaciones rápidamente se estabilizan, y los errores de observación del flujo magnético
tienden rápidamente a valores cercanos a cero, cómo podemos ver en las figs. (5.73)-(5.74). Las corrientes

del estator en las figs.(5.76)-(5.78), alcanzan valores altos inicialmente, pero se estabilizan rápidamente
alcanzando valores aceptables en poco tiempo. En la fig. (5.79) vemos cómo se comportan las variedades

de modos desUzantes y en la fig. (5.80) las entradas de control discontinuas.

Podemos observar también, que al baber la variación en el par de carga, ver fig. (5.69), existe un

pequeño transitorio en el seguimiento de la velocidad a la señal de referencia, fig. (5.64), el cual rápida
mente se estabiUza, y que a la estimación de la velocidad del rotor no afecta en gran medida, ver fig.

(5.66); también Uay un cambio en el valor del par electromagnético, fig. (5.70), y las corrientes del estator

incrementan su valor debido a este incremento en el par de carga, figs. (5.76)-(5.78), pero rápidamente

se estabiUzan y alcanzan su valor nominal. El cambio en el par de carga no afecta en gran medida a las

estimaciones del flujo magnético del rotor, lo que podemos ver en las figs. (5.73)-(5.74).

Con los resultados aquí presentados, podemos verificar el buen desempeño y robustez ante perturba

ciones desconocidas, del controlador-observador diseñado, en su apUcación a un motor de inducción de

gran tamaño.
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5.5.2. Caso 2.- Estimación de los Enlaces de Fluyo, Constante de Tiempo y

Velocidad del Rotor.

Simulación del Motor I.

A continuación presentamos los resultados de la simulación numérica del motor de inducción en lazo

cerrado, apUcando el controlador obtenido en el capítulo anterior, con parámetros del Motor I, utiUzando

los flujos magnéticos, la velocidad y la constante de tiempo del rotor estimadas en el lazo de control, y

suponiendo como conocidas las corrientes estator.

Para estas simulaciones se utiUzó un par de carga de T_ = l,3N.m, una velocidad de referencia

wre/
= 100Rad/Seg., la referencia para el flujo magnético es de tpre¡

= 0,9Wb2, el valor de la constante
de tiempo del rotor utilizada fue el nominal 17

= 9,8, y son usados los siguientes valores en los parámetros

de diseño del controlador _o
= 230, Ü01 = —

de los parámetros de diseño del observador no

ks = 50000, ka = 50000.

800 50 0

0 J'
* ~

[O 40

Uneal adaptable son fci = r), ¿2 =
—

we, k¡ = we, k4 = r),

y C = [ 1 0 ] . Los valores

Vatociflad dal R-Mf

1 1
[ i

i

Fig. 5.81.- Velocidad real del rotor wr, su estimación u-y, y su referencia wrre/.
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i

Fig.5.82.- Error de seguimiento de velocidad. Fig.5.83.- Error de estimación de velocidad wr.
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Fig.5.84.- Módulo del flujo 93 y su referencia <¿vey .Fig.5.85.- Error de seguimiento del módulo del flujo.
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Fig.5.86.- Par de carga aplicado T_. Fig.5.87.- Par electromagnético Te.
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Fig.5.88.- Const. de tiempo real 17 y su estimación r). Fig.5.89.- Error de estimación r).
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Fig.5.90.- Flujo magnético AQ y su estimación Áa.Fig.5.9L- Flujo magnético Xp y su estimación Xp.
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Fig.5.92.- Error de estimación Á<_. Fig. 5.93.- Error de estimación Xff.

Fig.5.94.- Flujos magnéticos del rotor A_ y Xff en estado estable.
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Fig. 5.95.- Corriente eléctrica del estator ia. Fig. 5.96.- Corriente eléctrica del estator iff.
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Fig. 5.97.- Corrientes eléctricas del estator i_ e ip en estado estable.
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Fig.5.98.- Variedades de modos deslizantes Sa y Sp. Fig.5.99.- Entradas de control ua y up.

En la fig.(5.81) podemos observar cómo la velocidad real del motor, w-, y su estimación, wr, alcanzan

rápidamente a la velocidad de referencia, wre/., y los errores de control y estimación tienden rápidamente

a valores muy cercanos a cero, figs.(5.82)-(5.83). El módulo del flujo magnético, tp, también tiende rápi
damente al valor de referencia, cómo podemos ver en la fig. (5.84), y el error de control de esta variable

tiende a cero, fig. (5.85). El par electromagnético, Te, tiende al valor del par de carga T_ apUcado, fig.

(5.87). Observamos en la fig. (5.88) que el valor de la constante de tiempo del rotor estimada tiende al

valor real de la misma, y el error de estimación tiende a un valor cercano a cero, fig. (5.89).
En la figs. (5.90)-(5.91) y fig. (5.94) podemos ver cómo los flujos magnéticos del rotor y sus estimaciones
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rápidamente se estabiUzan, y los errores de observación del flujo magnético tienden rápidamente a valores

cercanos a cero, cómo podemos ver en las figs. (5.92)-(5.93). Las corrientes del estator en las figs.(5.95)-
(5.97), alcanzan valores altos inicialmente, pero se estabiUzan rápidamente alcanzando valores aceptables
en poco tiempo. En la fig. (5.98) vemos cómo se comportan las variedades de modos desUzantes y en la

fig. (5.99) las entradas de control discontinuas.

Con los resultados aquí presentados, podemos verificar el buen desempeño y robustez ante perturba
ciones desconocidas, del controlador-observador diseñado, en su apUcación a un motor de inducción de

tamaño pequeño.

Simulación del Motor II.

A continuación presentamos los resultados de la simulación numérica del motor de inducción en lazo

cerrado, apUcando el controlador obtenido en el capítulo anterior, con parámetros del Motor II, utüizando

los flujos magnéticos, la velocidad y la constante de tiempo del rotor estimadas en el lazo de control, y

suponiendo como conocidas las corrientes estator.

Para estas simulaciones se utiUzó un par de carga inicial de Tl = \97N.m, cambiando su valor a los 3

segundos de simulación a su valor nominal Tl = 395N.m„ la velocidad de referencia es seleccionada como

w-e/
= lOORad/Seg., la referencia para el flujo magnético es de tpre¡

= Q,9Wb2, el valor de la constante
de tiempo del rotor utiUzada fue inicialmente el nominal 17

= 1,82, y variando este parámetro un 80 % del

valor nominal, y son usados los siguientes valores en los parámetros de diseño del controlador uq = 230,

Kqi = -
800

0
K, =

observador no Uneal adaptab

50

0

0

40 C=[l
e son fci = t), Ag =

-

0 ]. Los valores de los parámetros de diseño del

fc3 = we, fc4 = V, h = 50000, fc8 = 50000.

lili!

i I I ¡ ¡ !

Fig.5. 100.- Velocidad real del rotor wr, su estimación wr y su referencia wrr<;/.

r

Fig.5.101.- Error de seguimiento de velocidad. Fig.102.- Error de estimación de velocidad wr.
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Fig. 5. 103.- Módulo del flujo y? y su referencia <p_ey.Fig.5.104.- Error de seguimiento del módulo del flujo.
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Fig.5.105.- Par de carga apücado T_. Fig.5.106.- Par electromagnético Te.
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Fig.5.107.- Const. de tiempo real ri y su estimación r). Fig.5.108.- Error de estimación f¡.
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Fig.5.109.- Flujo magnético Aa y su estimación AQ.Fig. 5. 110.- Flujo magnético Xp y su estimación A?
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Fig.5.111.- Error de estimación Á_. Fig. 5. 112.- Error de estimación Xp.

Fig. 5. 113.- Flujos magnéticos del rotor A_ y Ap en estado estable.
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Fig. 5. 114.- Corriente eléctrica del estator ia. Fig.5.115.- Corriente eléctrica del estator
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Fig. 5. 116.- Corrientes eléctricas del estator ia e ip en estado estable.
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Fig.5.117.- Variedades de modos desUzantes Sa y Sp. Fig.5.118.- Entradas de control ua y up.

En la fig.(5.100) podemos observar cómo la velocidad real del motor, wr, y su estimación, w-, alcanzan

rápidamente a la velocidad de referencia, w-e/., y los errores de control y estimación tienden rápidamente
a valores muy cercanos a cero, figs.(5.101)-(5.102). El módulo del flujo magnético, <p, también tiende

rápidamente al valor de la referencia, cómo podemos ver en la fig. (5.103), y el error de control de esta

variable tiende a cero, fig. (5.104). El par electromagnético, fig. (5.106), tiende al valor del par de carga
TL aplicado, fig. (5.105). Observamos en la fig. (5.107) que el valor de la constante de tiempo del rotor

estimada tiende al valor real de la misma, y el error de estimación tiende a un valor cercano a cero, fig.

(5.108).
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En la figs. (5.109)-(5.110) y fig. (5.113) podemos ver cómo los flujos magnéticos del rotor y sus estima
ciones rápidamente se estabiUzan, y los errores de observación del flujo magnético tienden rápidamente
a valores cercanos a cero, cómo podemos ver en las figs. (5.111)-(5.112). Las corrientes del estator en

las figs.(5.114)-(5.116), alcanzan valores altos inicialmente, pero se estabiUzan rápidamente alcanzando

valores aceptables en poco tiempo. En la fig. (5.117) vemos cómo se comportan las variedades de modos

desUzantes y en la fig. (5.118) las entradas de control discontinuas.

Nótese, que al haber la variación en el par de carga, ver fig. (5.105), existe un pequeño transitorio

en el seguimiento de la velocidad a la señal de referencia, fig. (5.100), el cual rápidamente se estabiüza,

y que a la estimación de la velocidad del rotor no afecta en gran medida, ver fig. (5.102); también hay
un cambio en el valor del par electromagnético, fig. (5.106), y las corrientes del estator incrementan su

valor debido a este incremento en el par de carga, figs. (5.114)-(5.116), pero rápidamente se estabiUzan y
alcanzan su valor nominal. El cambio en el par de carga no afecta en gran medida a las estimaciones de

la constante de tiempo del rotor, fig. (5.108), ni a las estimaciones de los flujos magnéticos del rotor, lo

que podemos ver en las figs. (5.111)-(5.112).
Con los resultados aquí presentados, podemos verificar el buen desempeño y robustez ante perturba

ciones desconocidas, del controlador-observador diseñado, en su apUcación a un motor de inducción de

gran tamaño.

5.6. Comentarios Finales.

La finaUdad de los observadores diseñados en los capítulos anteriores es la de estimar las variables de

estado no medibles, cómo es el caso de los flujos magnéticos y la velocidad del rotor, así cómo estimar

parámetros de la planta que varían dentro de la operación normal del motor de inducción, cómo es el caso

de la constante de tiempo del rotor debido al calentamiento del devanado del rotor. Y que en conjunto
con el controlador obtengamos un buen desempeño de los mismos, para los fines de seguimiento a señales

de referencia y estimación de variables no medibles. Como mencionamos en el capítulo 3, el controlador

esta diseñado para manejar solamente señales de referencia constantes, más por medio de las simulaciones

aqui presentadas, podemos observar que este presenta buenos resultados al ser apUcado al seguimiento
de señales de referencia que varían lentamente con el tiempo.

Como pudimos observar también, por medio de los resultados obtenidos en el primer caso, el control-

observador obtiene buenos resultados en el seguimiento de las variables de salida a las señales de referencia

dadas, así cómo robustez ante perturbaciones externas desconocidas, tanto en el desempeño del contro

lador, cómo en el desempeño del observador adaptable.
En el segundo caso el control-observador apUcado al motor de inducción, presenta buen desempeño en

el seguimiento de las variables de salida a las señales de referencia dadas, gracias a la precisa estimación

de estados no medibles y parámetros variantes dentro de la operación de la máquina, y además presenta

gran robustez ante perturbaciones externas desconocidas.

La efectividad de ambos casos de controlador-observador fue verificada, tanto para un motor de

tamaño pequeño, cómo para un motor de gran tamaño. Mostrándose la independencia del tamaño del

motor de inducción, con la apUcación del controlador-observador diseñado.
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Capítulo 6

CONCLUSIONES Y TRABAJO

FUTURO.

6.1. Conclusiones.

En este trabajo, se propuso un nuevo método de control con modos desUzantes e integradores para
una clase de sistemas no Uneales en la forma no Uneal controlable por bloques con perturbación. Este

esquema presenta propiedades de robustez con respecto a variación de parámetros y perturbaciones
constantes desconocidas, así como un buen desempeño en el seguimiento de señales de referencia dadas.

El método de control diseñado es apUcado al control del motor de inducción, para el control de dos

saUdas, que son la velocidad y el cuadrado del módulo de los enlaces de flujo magnético del rotor. El

controlador presenta robustez con respecto a perturbaciones constantes desconocidas y un buen desem

peño en el seguimiento de las salidas a señales de referencia dadas, presentando excelentes resultados en

simulaciones numéricas.

Además, se extienden las técnicas de observadores no lineales adaptables para dos clases de sistemas

no Uneales, cuyas formas no satisfacen las condiciones del Lema de Meyer-Kalman-Yacubovich [42].
La técnica de diseño de este tipo de observadores adaptables es apUcada a la construcción de obser

vadores para el motor de inducción, primeramente para estimar los enlaces de flujo magnético, con ley

de adaptación para la velocidad del rotor, suponiendo como conocida la constante de tiempo del rotor y

las corrientes del estator; y por último para estimar los enlaces de flujo, con ley de adaptación para la

velocidad y la constante de tiempo del rotor, suponiendo conocidas solamente las corrientes del estator,

obteniendo buenos resultados en ambos casos.

En resumen, se presentó el método de control sin medición directa de la velocidad del rotor, dándose

el análisis de estabiUdad completo y comprobación de la efectividad del mismo por medio de simulaciones

del motor de inducción en lazo cerrado.

6.2. Trabajo Futuro.

Como trabajo futuro se propone:

I.- Diseño de métodos de control con modos desUzantes que presenten robustez ante cualquier tipo de

perturbación externa.

II.- Reducción o minimización de las restricciones de estabiUdad de los observadores no Uneales adaptables
diseñados.

III.- Diseño de técnicas de observación adaptable con modos desUzantes.

IV.- Continuar en el desarroUo de técnicas de control sin sensores mecánicos para el motor de inducción.

V.- Construcción de prototipo del motor de inducción para la comprobación en tiempo real de los resul

tados teóricos obtenidos.
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Abstract— In this paper, a block decomposition procedure
with integrators and sliding mode control for a class of non-

linear systems with matched and unmatched unknown but

constant perturbations, is proposed. Using sliding modes is

claimed to reject the matched perturbations in the control

subspace while the integral control is applied to reject the

unmatched perturbations in the sliding mode equation.

Keywords
— Nonlinear systems, Sliding mode control,

NBC-forra with perturbation, Block integral sliding mode

control method, Induction motor.

I. Introduction

A fundamental problem in the design of feedback con

trollers is stabilizing and achieving a specified transient

performance in the presence of external disturbances and

plant parameters variations. Typical controllers requires

quick response, high accuracy and robust performance. A

relatively simple approach, specially dealing with nonlin

ear plants, is based on the use of sliding mode control

[1]. The robust feedback stabilization of controlled dynam
ical systems in the presence of both modelling uncertainty
and unknown disturbance remains one of the most inter-

esting problems in control theory. Two main approaches,

Lyapunov control and Variable Structure Control (VSC),

particularly with a sliding mode, have been implemented
to provide certain robust stability margin against bounded

uncertainty. The advantages of the VSC technique are well

known. First, this method enables decomposition of the

design problem into two independent stages: selection of

discontinuity surfaces with the desired sliding motion, and

design of discontinuous control to forcé the sliding mode

along this manifold. Second, by proper design of a discon

tinuous controller, the effect of the matched nonlinearities

and plant parameter uncertainties and disturbances can be

suppressed, and total invariance is obtained when the mo

tion of the system is in sliding mode.

Many physical systems contain both matched and un

matched uncertainty. In the absence of the matching con

ditions, discontinuous control laws guarantee bounded mo

tion around the nominal sliding mode dynamics, and when

the system reach the sliding manifold the perturbations in

the unmatched subspace could be rejected using high gains.

In this work we design a controller for a class of systems

in the so-called Nonlinear Block Controllable form with per

turbation (NBC-form with perturbation) consisting of a set

of blocks with a structure similar to that of the controlled

dynamics of the regular form, that is, the block state vec

tor and the block fictitious control vector have the same

dimensión, and with a unknown but constant perturbation
in both, matched and unmatched subspace. The control

law designed uses sliding mode block control theory [2] to

reject the matching perturbations in the subspace of con

trol and drive the tracking errors to zero, and introduces

integrators to reject the unmatched perturbations in the

sliding mode equation, doing the system motion invariant

under unknown constant perturbations.
As an example of the Block Integral Sliding Mode Con

trol method, we design a controller for the induction motor,
that has two control inputs (stator voltages) and two out

put variables (rotor speed and flux modulus), required to

track desired reference signáis. The problem of control

ling induction motors was solved, assuming that all state

variables (including rotor fluxes) are available from mea

surements and all parameters (including rotor resistance)
are known, by the so-called field-oriented control [3], [4]
and, more recently, by the input-output linearizing con

trol [5] (see also [6] for a different feedback linearizing con

trol and [7] for a variable structure approach). As clari-

fied in [8], both field-oriented and input-output linearizing
controls make use of nonlinear state-space change of co

ordinates and nonlinear state feedback transformations to

achieve different objectives.
This paper introduces a novel approach for the control

design of the induction motor, to achieve good tracking

performance of the output variables, without the use of the

mechanical speed to estimate the unknown load torque, like

is used in previous works [9].
To design the controller we assume that all the state

variables are measurable (current, fluxes and speed), ref

erence signáis are known and perturbations are unknown

but constant.

The simulation tests show that the controller achieve

good tracking performance and reject the unknown per

turbations.

II. Block Integral Sliding Mode Control

Method

A. Nonlinear block controllable form vnth perturbation

Let us consider the nonlinear uncertain system subject
to a disturbance described by

i = f(x) + B(x)u(t) + D(x)u (1)

where x e X C SR", u 6 U C Rm,w e W C SP The

vector field /, and the columns of B, and D are smooth
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mappings, _> represents external disturbances. The NBC-

form with perturbation for system (1) consists of r blocks:

¿i = h (x\) + Bi (xx)x2 + Di (ii) w

x> = fi(xi,...,Xi)-T-Bi(xi,...,Xi)xi+i (2)

+Di(xi,...,xt)u

xr = fr(Xl,X2,...,Xr) + Br (ll, X_, ..., X-) ti

-rDr(xi,X2,...,Xr)u.

where t = 2, ..., r — 1 and as-¡ is an- X 1 vector. In each block,
the vectors xt+i are regarded as fictitious control vectors

and

rank(Bt) = rii,Vx 6 X

where the integers (ni, n2, ..., nr) define the structure ofthe

system (1) with $2¿=1 n¿ = n. In this paper we consider

the structure

Til
*=
n2 -=...-= ti- -= rn.

Note that the proposed control scheme can be easily gen-
eralized for the case ni < n2 <

■ ■ ■ < nr < m.

Now, following the block control design technique and

introducing integrators, a nonlinear transformation of the

state variables which linearizes the unperturbed part of the

dynamics (2) and gives a nonlinear sliding manifold with

motions invariant with respect to perturbations, is derived.

Considering the state x¿+i, i
= 1, ...,r — lasa fictitious

control vector in the ith block of (2), the block transforma
tion procedure is outlined in the following section.

B. Block transformation with integrators

At the first step we define the output error as

From (6) the new variable z2 can be obtained as

z2 = Bi (zi , s) x2 + /i («i , s) - #01201
- Kizi (8)

■= </,2(-*-01*Zl.X2,s).

At the second step, derivating (8) along the trajectories
of the second block of (2) and using (7), yields

¿2 = f2(zoi,zi,Z2,s) + B2(zoi,zi,z2,s)x3 (9)

+L>2(z0i,Zi, 22, s)u

where f2(z0i,zi,z2, s) = §^zi+^- [#oi20i + A_z-. + z2\+

B\ (zx,s) f2 (xi,x2) , B2 (zoi,zi,z2, s) = Bi (_i, s) B2(xitx2),

D2(z0i,zi,z2,s) = ^Di(zi,s) + Bi(zi,s)D2(xi,x2).
Note that rank B2 =

n2. As on the first step, we first

introduce an integrator

«02 zidt (10)

21 =xi
- s := ^(x^s) (3)

where s is a known constant reference signal. The deriva

tive of (3), yields

¿i = /i(zi,s)+.Bi(¿i,s)x2 + .Di(-i,s)_* (4)

where /j (__,_) = /i (xi) U1=I1+_, Bi(zi,s) =

Bi(xi)]Xl=Zl+B, Di(zi,s) =Di(xi) \x¡=z¡+3.
Now introducing an integrator

201
=
r

zidt (5)

we select the fictitious control x2 in (4) as

x2 = -B{1(zi,s)[fi(zí,s) -Koizqi -KiZi
-

z2] (6)

where Koi and Ki are matrices with constant elements of

nx x ni, and 22 is a n2 x 1 new variables vector.

Using (4)- (6) we obtain the following aumented desired

system:

¿01 = 21 (7)

¿1 = #01201 + KiZi -r z2+ Di (zi,s) ui

and choose the fictitious input vector X3 in (9) similar to

(6), that is

X3
= -B21(zoi,zi,z2,3)[f2(zoi,zi,z2,s) (11)

-#02202 - K2z2 —

23]

where #02 and K2 are matrices with constant elements of

n2 x.n2, and 23 is n3 x 1 new variables vector.

Thus, (9) and (10) with (11) takes the same form of (7),
namely

¿02 = 22 (12)

¿2 = #02202 + #222 + 23 + ¿2(201, 21, 22, s)u

As on the first step, the new variable 23 can be obtained

using (11) as

23
= B2(z0i, zi, z2, s)x3 + f2(z0i, zi, z2, s) (13)

-#02202 - #222 := 03 (201,21,202, 22, X3,s) .

This procedure may be performed iteratively obtaining
on the ith step, i = 3, ...,r

- 1.

Choosing the fictitious control X(i+i) as

X(i+1)
= -B~x (zoi,2l,...,20(i_i),2i,s) (14)

[/i (201,2!,. ..,20(<_i),2',s)

-#0(¡)20(i)
- KiZi —

Zri+l)\

where #o(¿) and #¿ are matrices with constant elements of

n¡ x n-, 20(i)
—t / 2-dí is an integrator of n¡ x 1, 2¿ and

Z(i+i) are respectively, n,xl and n(i+i) x 1 new variables

vectors.

Now, we obtain the aumented desired dynamics:

¿0(i) = Zi

Zi = #0(i)z0(i) + KiZi + Zri+i)

+D, («oi-_i,...._o(t-i),zi,s)w

The variable 2(i+i) can be obtained using (14):

(15)
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2(i+l)
= Bi (2oi,2l,.. ,,20(¡_1),2¿,«)X(Í+1) (16)

+/» (201.-l,.**>20(t-l),2t>«)

-#0(i)20(¿)
~ #i2|

With 2(¿+l) := 0(i+i) (201-2l,...,20(i),2¿,X(i+i),s) .

The new variables z-,+1), obtained from this procedure
form a nonlinear transformation of state variables given by

I*
zoi

=
'

zidt (17)
—OO

-1 =xi
-

s := 0! (xi,s)

i*
20(¿+l)

=

2(-+i)t¿t
—00

2(¿+l)
= Bi (¿Ol.-l, ■ ■ ■ ,20(¿-l),2i,s) X(i+1)

+A (m,zi, • > ■ ,zti(i-i),z%,s)

-Kori)Z0'i)
- KtZi

'■- 0(«+l) (201,2l,...,20(¡),2i,X(i+1),s)

The dynamics of the system (2) in the new variables are:

¿01 = 21 (18)

21
= #01201 + #l2l + 22 + Dl (Zl,s) Ul

z0(i)
=

Zi, with i = 2, ..., r - 1.

2,
= #0(i)20(i) + KiZi + 2(<+1)

+Di (2oi,Zl,...,2o(-_l),2t,s)_>

¿r = fr (201,2l,..., 20(r_i), 2-, s)

+Br (2oi,2i,...,20(T—l),2r,s)u

+Dr (z0l, Zl, . . .

, Z0rr-l), Zr, s) Ul

where fr = §£Zl + §£ [#01201 + #121 + __] + ...+

S^tli, ^(T—D+ a_^__7 [*^0(r-l)20(r-l) + K(r-l)Z,r-l) + Zr]

+B(r-l) (2oi,2l,...,20(r_2),2(r_i),s) fT (x\, . . .

, Xr) ,

BT = B(r_i) (2oi,2i, . . . ,20(r_2),2(-_i),s) BT (Xl,. ■ ■ ,Xr)

-nd Dr = f^5, (zu s) + . . . + •jg^-tyr-i,
(201,2l,...,20(r_2),2(r_1),s) + Blr-l)
(2oi,2i,...,20(r-2),2(r_i),s) DT (Xi,. ..,Xr).

C. Stability analysis on the sliding manifold

We choose the sliding manifold as zr = 0, and investígate

stability on it using the Lyapunov candidate function:

1

and the discontinuous control law is chosen as:

_

= — kT sign (zr) ,
with kT > 0 (21)

where

Zr —

Or ZT, Zr
=

2r i3r

Then (20) has the form

(22)

V, = zjBr Vr (201,2i 20(r_i),2r,s) (23)

+2r B~lDT (z0l,2l,.. .,Z0rT-l),Zr,s)u¡

where ||-r||i = zJsign(zT). Since \\zT\\i > \\zr\\2, the
derivative of (19) yields

V, < - (kr - WB-1 (fr + DTU)\\2) Hfrll- .

Then to reach the sliding mode manifold we have to fulfill

that

kr > H-3-1 (fr + Dr (24)

which ensure that the Lyapunov function vanish in a fi

nite time, implying that the sliding motions on the surface

2- = 0 will also occur in a finite time, and this motion is

globally stable. Since the transformation (22) is non singu
lar, therefore sliding mode takes place also on the manifold

2r=0.

Now, for the system constrained to the sliding surface

2r = 0, the system (18) reduces to

i0i = zi (25)

¿i = #01201 + #121 + z2 + Di (zi,s) u>

2o(»)
= Zi, with i = 2, ..., r

- 1.

zi
= #0(t)20(i) + #¿2i

+Di (z0i, Zl, . . .

, 20(j_1), zit s) u¡

and we rearrange the sliding mode equation (25) as a linear

system with nonvanishing perturbation:

¿ = AÉ + _?(-*,.)« (26)

where í —

(£lf*>-»(l—1)) *— (201,2l,...,20(r_l),2(r_1))

V, = ~2_ Zr. (19)

Derivating (19), yields

Vs = zjfr (201,2i,. ..,20(r_l),2r,s) (20)

-rZ^Dr (z0i, Zi, . . .

, Z0'T-l), ZT, s) Ul

+2. BT (2qi,2i,. . .

, 2o(r_i),2-,s) U

A =

D(t,s) =

0 Im 0 0 0 0

#01 Ki 0 Im ■ 0 0

0 0 0 0 •

-^O(r-l) K(r~l
0

Di

Dt

Assuming now that perturbation matrix is bounded, i.e.

\\D(Z,s)u\L<gM\\2 + h (27)
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with g > O and h > O for all t > 0, and investigating

stability using the Lyapunov candidate function:

V,me = ñtTP£, with P positive definite. (28)

With the correct selection of the elements of the intro

duced matrices #o(i) and #i, the compound matrix A is

Hurwitz, then exists one unique solution (P > 0) to the

Lyapunov equation:

ATP + PA = -Q, for Q = QT,Q>0. (29)

Lyapunov equation satisfies:

Ami„ (P) M\\l < fT-P-; < xmax (P) \\s\\l (30)

^A. = -.TQ£<-Ami„(Q)||.||_

now, derivating (28) we have

V,me = ~ ,TQ? + 2STPDU1 (31)

replacing in (31) the bounds (30), we obtain:

V_me<-Amin(Q)||.!l2 (32)

+2Amax(P)||£||2(_||£||2 + /i)

= (-Amin(Q) + 2_Amax(P))||£||2

+2/iAmax (P) U\\2

after that, the derivative of (28) is negative if:

||gll2>2Amax/P)/t=/' (33)

where 0 = Am¡_ (Q) - 2_ Amax (P) > 0. The ultimate bound

is given by

b=
VXmax (P)

_

2 Amax (P) h y/Xmax (P)

V Amin (P) 0 y/Xmin (P)

Then, the solution £(t) of the aumented system (26) is

ultimately bounded (see [10]), and due the perturbation

term is constant, the dynamics of (26) tends to a constant

steady state. Therefore we have

É-=A£ + ¿>(í,*)w = 0. (35)

Since the matrix A is Hurwitz we can solve (35) for £ as:

£ = -A-1D(£,s)ui. (36)

Thus, we have that

Transformed system Auxiliary system

zi = 0 201
= -#0"11Dic-

2¿ = 0 zow
= -K~(\}DiU

Therefore we can conclude that the closed loop system

motion (26) is invariant with respect to constant unknown

perturbations.

III. Application of Block Integral Sliding Mode

Control Method to Induction Motor

Control

A. Induction motor model

Under the assumptions of equal mutual inductance and

a linear magnetic circuit, a fifth-order induction motor dy

namic model, which includes both the electrical and me

chanical dynamics, is given in the stator coordinate frame

((a,0) coordinates), for more details see [11]. With ro

tor flux components, stator current components and rotor

mechanical speed as state variables the induction motor

dynamic model is described by:

-2s= -c39a - npuiT^p + c4ia (37)
dt

dVp

dt

di

= -C3Vp + npUlr^a + C4Íp

-r-= -Ciaiia + CiC2 (C3\¡>_ + np_V*p) + CiUa
dt

-£= -ciaiip + cic2 (c3Vp
-

npuirVa) + cxup
at

~

JT(c5(*aiff-*ffia)-TL)
where '_'_ and ^Üp are the rotor magnetic flux linkage com

ponents, ia and ip are the stator current components, az

is the rotor mechanical speed, Jr is the rotor moment

of inertia. Ci
=

¡^-y~_a ■ c_
L.Lr-Ll,

__.

Lr *
= ft =

c4

L,

where_____
_

___ r
— 3___?; /i, = 7? 4-

and Lm are, respectively, the stator, rotor self in-
LrTr>

ductances and the magnetizing inductance, R, and Rr are,

respectively, the stator and rotor resistances, np is the num

ber of pole pairs, and TT is the rotor time constant.

The load torque T_ it is assumed to be slowly varying
and unknown, namely:

TL =_ 0

Under assumption that plant parameters, state vector

and references are known, we apply the Block Integral Slid

ing Mode Control method reviewed in previous sections, to

design a controller for the induction motor.

B. Nonlinear transformation of coordinates and control de

sign

The induction motor model (37), in (a,0) coordinates
has the triangular form, but it doesn't have the NBC-form

with perturbation, then we have to apply a transformation

of coordinates to lead it into the mentioned form.

Henee, let us define the trasformation as

-*i=
Xl

x2

Wr
~

Uref

<P
~

V-Ve/
and X2=

x3

Xi

where <p is the rotor flux modulus tp = *T*, * = (*a, 9p)T,
uiref and ¡Pref are known constant reference signáis. Then

the system (37) can be represented in the NBC-form with

perturbation consisting in two blocks:

xi = fi(xi,s) + B1(x1,s)x2+Diw (38)

*2 = fa(xi,x2) + B2u
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where s are the known refénce signáis, r = 2, ni = n_
=

m = 2, rank(B,) = nu rank(Ba) =n2,ui = TL, and

fi =
r

-2c3v?
, B1=

I Jr

o

0

2<.

fa=

Ba=

-c\axia + cica (c3*Q + n-cj-*,-.)
-ciai»^ + C1C2 (03*^ - tipwr*a)

0

Cl
, D1= -.]■-[ Up

Now, lets begin with the control design process for non-

linear systems in the NBC-form with perturbation, detailed
above (Block Integral Sliding Mode Control method).
Set Zi = xi := fa (xi,s), and choose the fictitious con

trol input xa in the first block of (38) as:

xa
= -Bf1 (aj , s) [f_ (zi , s) - K0i_oi - K1Z1 - za] (39)

where ?i(zi,s) = fi(xi,s) |_1=Jtl, Bi(zi,s) =

Bi (xi,s) !_,=_,. zoi = C/ Zidt is an integrator, and

z2 is n2 x 1 new variables vector, K01 and C are, respec

tively. ni x 1 and 1 xn¡ vectors with constant elements, and

Ki is a matrix with constant elements of ni x m. R*om

(39) we can obtain z2 as

z2
=Bi (zi,s)x2 + fi (zi,s) - Koiz-oi -K^i (40)

with za := 0j (zoi, Zi, x2, s). After that, we derívate equa
tion (40). and obtain

¿a =fa(zoi,Zi.Za,s) + B2 (zi,s)u +Da(zi,s)u; (41)

where f2 = |_^Czi + §^ [K01-01 + K1Z1 + z2] +

Bi(zi,s)f3(xi,x2), B2(zi,s) = B!(zi,s)B2 and

Da(zi,s) = f^Di. Then, the dynamics of the system

(38) in the new variables are

¿01 = Czi (42)

¿1 = K01Z01 + K1Z1 + z2 +Dio

sa = fa(zoi,zi,z2,s) + B2(zi,s)u + D2(zi,s)w

The second stage of the design procedure is the selec

tion of discontinuous control enforcing sliding mode on the

manifold z2 = 0. The condition for sliding mode to exist is

equivalent to stability condition of the motion projection
on subspace z2. described by (41).

1 T

2z2:
Then:

V' = zj (f2(z_i,zi,z2,s)-l-D2(zi,s)cj) (43)

+z2rB2(zi,s)u.

Selecting the control law as

u =
-

uosign (z2) ,
with Uo > 0 (44)

where z2 = B2'z2, zj = zjB2 . Then equation (43) has

the form

V = z^BJ1 (f2 («u,si,*3,s) +D2 (zi,s)w)
-

uo pa^

where ||z2||j = _asign(_a). Since pall, > ||za||2, the
derivative yields

Let V = ^zjza be a Lyapunov function candidate.

V < -(u« \\B_l(?_+Ü*>)\\3)\\Z_\\,

and is negative if

_o>||Bí1(f3+Daw)||2. (45)

Obviously the condition (45) holds for all possible ui and

5. Henee, the sliding mode is forced in the closed loop

system on the manifold za = 0 in a finite time. Since the

transformation is nonsingular, sliding mode takes place also

on the manifold z2 = 0. Once this is achieved, the sliding
motion on za

= 0 is govemed by the third order linear

system
zoi

= Czi (46)

¿1 = K01Z01 + K1Z1 + Diw

Now we rearrange the sliding mode equation as a linear

system with nonvanishing perturbation:

¿ = A£ + .D(f,S)<_ (47)

where f = (f„f2)T := (z0i,zi)T,

is Hurwitz, D (£, s) =
0

Di

'-[¿
C

Ki

The solution f(t) of the system (47) is ultimatelv

bounded (see [10]), the solution z-, (t) tends to zero and the

solution -01 (t) tends a constant steady state. Henee, the

sliding mode motion is invariant under constant unknown

perturbations.
IV. Simulations

Simulations are carried out to demónstrate the effective

ness ofthe proposed control algorithm. The key parameter
valúes of the induction motor used are:

R, = 7.295Í2, Rr = 5.890ÍÍ, Ls = 0.6096/f, Lr = 0.60Llff,

Lm = 0.5866, JT = 0.003249#gm2, n- = 2.

The speed reference is selected as <j-e/
= 90—, in

creased to uiref
= H0^ and finally decreased to uiref

=

100-^jf, see Fig. 1; the modulus reference is selected as

tprcf
= 0.9WO2, see Fig. 2. The load torque is increased

from TL = 0.5iVm to TL = l.3Nm when t = 3 see., see

r 800
Fig. 3. The gains in (39) are selected as #01 = —

0

#1=-
50

0

0

40
C = [ 1 0 ] ,

the controller gain in

(44) is adjusted to uo = 230. All initial conditions of the

induction motor are set to zero.

Re»sp«4

V

s

X

Fig. 1.- Speed tracking.
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Cunwrtí alpha and bata m steady átale

\

> R»f»r*ica signal

ttiH*íiSÍujüit*'"|*"

Fig. 2.- Modulus tracking.
Load o-qua

i l i Í ¡

Fig. 3.- Applied load torque.

0.1—

o.s(—

2 3

Ti—8 (Sw:]

Fig. 4.- Sliding manifold.

Fluxas Jp-ia and bota m ateady stale

Fig. 5.- Fluxes alpha and beta in steady state.

2S 3 3.1

Tin» ¡S«c)

Fig. 6.- Currents alpha and beta in steady state.

We can observe on the Fig. 1 how the real speed uir,

reaches quickly the reference speed uircf ,
as well as also the

real flux modulus tp, reaches the reference modulus <pTe¡,
see Fig. 2. On Fig. 4 we can observe the behavior of the

sliding manifold.

Notice, when the load torque Tl increases it valué, see

Fig. 3, there is a small transitory on the tracking of the

real speed to the refence signal, that is stabilized quickly,
as we can see on Fig. 1. On Fig. 5 and Fig. 6 we can

see the behavior of the rotor magnetic fluxes (ipa^Vp) and
the stator currents (ia,ip), when the load torque valué is

increased.

V. Conclusions

A novel Block Integral Sliding Mode Control method for

a class of nonlinear systems is proposed, exhibiting robust

stability and good tracking performance. Complete anal

ysis of stability is given, and effectiveness of this design
is demonstrated through simulations results of induction

motor control.
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