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Resumen

En esta tesis se desarrolla un modelo matemático del motor de inducción con saturación magnética,

que describe de manera más exacta la dinámica real del motor, comparado con los modelos que no toman

en cuenta el efecto de saturación. Con base en las técnicas de control por bloques y modos deslizantes, se

diseña un algoritmo de control compuesto que tiene dos objetivos: 1) regular el seguimiento de las señales

de referencia, como son la velocidad y el módulo del flujo del rotor, y 2) limitar las corrientes de arranque
del motor.

Adicionalmente se diseñan dos observadores no lineales que estiman variables reales de la máquina,
lo que permite reducir costos al disminuir el número de sensores requeridos. El primero de éstos, es un

observador por modos deslizantes que estima los flujos del rotor y de magnetización. El segundo es un

observador de segundo orden que calcula el par de carga. Asimismo, se establece bajo qué condiciones los

sistemas son estables.

Finalmente, se proponen dos algoritmos que aumentan la eficiencia del motor por reducción de

pérdidas eléctricas. En el primer caso, se encuentra una expresión para el flujo de referencia dependiente de

la carga y del módulo de corriente, que vectoriza a 90° los módulos del flujo del rotor y de corrientes del

estator, optimizando el par electromecánico. En el segundo se hacen simulaciones en las cuales se varían

las señales de referencia y la carga, obteniendo los valores mínimos de corrientes del estator. A partir de

estos valores, se aproxima una función para la señal de referencia del módulo del flujo del rotor, que

disminuye las pérdidas eléctricas del motor.

Los resultados en simulaciones muestran la efectividad del algoritmo de control y del observador al

tener buen seguimiento de trayectorias, limitar las corrientes de arranque del motor, ser robusto ante

perturbaciones y variaciones paramétricas, además de reducir pérdidas eléctricas del motor.
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Capítulo 1

Introducción

1.1 Justificación del proyecto

Los motores de inducción han ganadomucha aceptación en la industria debido a sus características de robustez,

poco mantenimiento, amplia gama de potencias y de condiciones de operación. Además de tener un costo

relativamente bajo y ser de menor dimensión para la misma potencia en comparación a los motores de corriente

directa. Estas características han impulsado el interés en desarrollar mejores técnicas de control que permitan

operar de una manera confiable y eficiente a esta herramienta, así como su implementación y aplicaciones de

mayor precisión.

Hasta hace pocos años, los motores de inducción eran tradicionalmente modelados bajo la suposición de

circuitos magnéticos lineales. Sin embargo, dada la construcción delmotor, éste presenta saturación magnética,

por lo que se hace necesario tomar en cuenta la saturación para lograr un controlador con un mejor desempeño
de este dispositivo.

En muchas aplicaciones de par variable y de magnitudes grandes de par, es deseable operar con una

trayectoria de flujo en saturación magnética, permitiendo a la máquina de inducción producir mayor par. Por

ejemplo, en aplicaciones vehiculares, la máquina de inducción puede ser operada en condiciones normales del

camino o puede ser necesario producir mayor par instantáneo para soportar pendientes extremas o permitir
un rango mayor de aceleración o desaceleración.

Además es útil encontrar un modelo que describa de una manera más real el comportamiento del motor de

inducción, por lo que se hace necesario incluir la saturación magnética en el modelo del motor.

Por lo anterior, los objetivos de este trabajo son:

•Desarrollar un modelo del motor de inducción que incluya saturación magnética.

■Proponer una estrategia de control por modos deslizantes, que garantice el seguimiento de trayectorias

para sistemas con perturbaciones y variación de parámetros.

■Limitar las corrientes de arranque del estator.

•Desarrollar un observador que estime variables que, por razones técnicas o económicas, son difíciles de

medir.

■Proponer algoritmos de optimización del desempeño del motor.

1.2 Antecedentes

Debido a la creciente demanda del motor de inducción en la industria, han sido diversas las estrategias de

control empleadas para este dispositivo. En [1] se mencionan los diferentes tipos de control no lineal que

han sido desarrollados en los últimos 27 años, entre los cuales están las técnicas geométricas diferenciales,
métodos algebraicos diferenciales, control de estructura variable, "back-stepping" etc. En [2] se considera

la técnica "back-stepping" que combina la transformación de campo orientado para alcanzar los objetivos de

seguimiento, como son la velocidad del rotor y la amplitud del flujo del rotor. En [3] se diseña un control global

1



2 CAPÍTULO!. INTRODUCCIÓN

por retroalimentación de la salida, el cual es adaptable con respecto a la carga del motor y a la resistencia del

rotor.

En estos trabajos no ha sido considerado el efecto de saturación magnética. Por ejemplo, en [4] se menciona

que el esquema de control del par por flujo orientado del estator no depende de los parámetros magnéticos de

la máquina, requiriendo sólo el conocimiento de los voltajes, corrientes y resistencia del estator.

No es sino hasta en los últimos 15 años, que se ha incluido el efecto de la saturación magnética en el modelo

del motor, para estudiar cómo afecta dicha saturación en la dinámica de las variables del motor y proponer

así, estrategias que optimicen su funcionamiento.

En [5], por ejemplo, se encuentran los parámetros eléctricos que pueden ser medidos experimentalmente

desde el estator a diferentes niveles de saturación, cuyo objetivo es encontrar un modelo saturado de dos

fases que use estos parámetros eléctricos evitando el cálculo por elementos finitos. En [6], se muestra cómo la

selección del nivel del flujo magnético del rotor es alterado cuando se incluye saturación magnética con el fin

de optimizar el valor pico del par/A en el control de campo orientado; mientras que en [7] la referencia para
el módulo del flujo magnético del rotor es seleccionado para minimizar las pérdidas en el cobre de la máquina,

o en [8] esta selección es para maximizar el par a una velocidad constante tomando en cuenta los límites de

voltaje y de corriente.

Sin embargo, estas propuestas de modelado del motor que incluyen saturación magnética, así como de

control, presentan algunas desventajas. Por ejemplo, en el caso de los modelos del motor, es necesario conocer

la posición del rotor, además de que no son sencillos de descomponer, lo que origina mayor complejidad en el

diseño del controlador. Mientras que los controladores carecen de seguimiento de trayectorias de referencias,

robustez o algoritmos de optimización.

1.3 Organización del trabajo

En el primer capítulo se presenta la motivación para realizar esta tesis, los objetivos que persigue, así como

algunos trabajos que han sido desarrollados en relación al motor de inducción.

En el capítulo 2, se describe el procedimiento para obtener un modelo que incluye saturación magnética,

a partir de las ecuaciones básicas del motor en el marco de referencia estacionario. Este modelo será utilizado

para desarrollar una estrategia de control que se describe en el capítulo 4.

En el capítulo 3, se presentan las bases teóricas para la técnica de control por bloques para sistemas con

dinámica cero y perturbaciones, así como para la construcción de observadores con modos deslizantes. Con

base en este capítulo, se diseña el controlador y el observador aplicado al motor de inducción.

En el capítulo 4, se desarrolla una estrategia de control para el seguimiento de trayectorias por modos

deslizantes, la cual es aplicada al modelo del motor de inducción que incluye saturación magnética, obtenido

en el capítulo 2. Además se desarrolla un limitador de corrientes de arranque del motor. Asimismo, se diseña

un observador con entradas discontinuas que estima los flujos magnéticos del motor y otro que calcula el par de

carga. Finalmente, se proponen dos algoritmos de optimización para disminuir pérdidas eléctricas del motor.

En el capítulo 5, se presentan los resultados de simulaciones, que muestran la dinámica del motor saturado,

así como el desempeño del controlador y del observador.

En el capítulo 6, se presentan las conclusiones de esta tesis, así como los trabajos futuros.

Finalmente, en el apéndice se presenta el artículo "Sliding Mode Observer-Based Control of Induction

Motor with Magneting Saturation Effect" presentado en el séptimo congreso internacional de Sistemas de

Estructura Variable, realizado en Sarajevo, Bosnia-Herzegovina en Julio del 2002.



Capítulo 2

Modelado del motor de inducción con

saturación magnética

2 . 1 Introducción

En este capítulo se obtendrá un modelo para el motor de inducción, en donde el flujo magnético entre rotor

y estator es no Uneal, fenómeno que se conoce como saturación magnética. Éste será descrito más adelante.

Primero nos basaremos en los acoplamientos magnéticos de un transformador para después aplicar la misma

metodología al motor de inducción [9].
La obtención del modelo se hará en el marco de referencia estacionario, es decir, u> = 0, lo cual se conoce

como el modelo a — /3. Esto facilita el análisis y desarrollo, así como la implementación del controlador, ya

que el cambio de variables, nos permite eliminar la dependencia de las inductancias respecto a la posición del

rotor. Además, estas nuevas variables son usadas en las matrices de transformación, que son empleadas para
llevar las ecuaciones de la máquina de indución de su representación trifásica abe a un marco de referencia

arbitrario dqO.
En esta tesis nos enfocaremos a obtener el modelo a — /? que describa el comportamiento dinámico del

motor de inducción a partir de las ecuaciones en el marco de referencia estacionario dqO (u = 0), tomando en

cuenta la saturación magnética. Esto es una aportación importante del trabajo desarrollado en esta tesis.

Empezamos con una revisión de los sistemas magnéticos.

2.2 Sistema magnético no lineal

Aunque el análisis de transformadores y de máquinas eléctricas es generalmente desarrollado suponiendo un

sistema magnético lineal, los aspectos económicos traen consigo que en el diseño real de estos dispositivos se

presente saturación magnética y que el calentamiento de los materiales magnéticos existe debido a las pérdidas

por histéresis.

Como en cualquier sistema magnético, la saturación producirá un modelo altamente no lineal. En los

diseños reales de las máquinas de inducción los efectos de saturación magnética causarán una desviación

notoria entre los modelos saturado y no saturado. Esta desviación será mayor en la región donde la operación

óptima con respecto a valores de carga o par es más probable que ocurra. Así, para predecir apropiadamente
las condiciones de operación, la saturación debe ser incluida en el modelo matemático.

Las características de magnetización de materiales de transformadores o máquinas son dadas en la forma

de magnitud de la densidad del flujo contra la magnitud de la intensidad del campo (curva B — H) como se

muestra en la Figura 2.1. Si se supone que el flujo magnético es uniforme a través de la mayoría del núcleo,
entonces B es proporcional a $ y H es proporcional a la fuerza magnetomotriz (fmm). Por lo tanto una

gráfica de flujo contra corriente es de la misma forma que la curva B — H. Un transformador es generalmente
diseñado para que ocurra saturación magnética durante su operación normal. Las máquinas eléctricas son

3



4 CAPÍTULO 2. MODELADO DEL MOTOR DE INDUCCIÓN CON SATURACIÓN MAGNÉTICA

diseñadas de manera similar y operan suavemente en la región de saturación durante condiciones normales de

operación.

Xm

f(ü+i2y

f(Xm)

y

Agxt

Xm Lml(il+i2)

í Xm

/il+i2

(O

im
(b)

tan=Lml (il+i2)-f(Xm)

Figura 2.1: Curva de magnetización

En la Figura 2.1a se muestra la curva de magnetización, donde las variables im y Am son la corriente y

el flujo de magnetización respectivamente. En la Figura 2.1b se muestra que el efecto de saturación puede

ser incluido utilizando una función /(Am), que se le resta a la componente Uneal de la relación flujo-corriente.

En nuestro caso, utiUzaremos una función cúbica para aproximar la curva de saturación, como se verá más

adelante.

Si las características de magnetización (curva de magnetización) de los devanados acoplados son conocidas,
el efecto de saturación de la trayectoria del flujo mutuo puede ser fácilmente incorporada a una simulación

por computadora. En el caso del transformador, la curva de magnetización puede ser determinada por una

prueba, en donde uno de los devanados se pone en circuito abierto (devanado 2, por ejemplo) y la impedancia
de entrada del otro devanado (devanado 1) es determinado de las mediciones cuando la magnitud del voltaje

aplicado es incrementada de cero al 150% del valor nominal. Con la información obtenida de este tipo de

prueba podemos graficar Am contra (i\ + i2) como se muestra en la Figura 2.1a, donde la pendiente de la

parte lineal de la curva es Lmi,que es la inductancia de magnetización no saturada del devanado primario,

Am es el flujo de magnetización, e ¿i junto con i2 son las corrientes de los circuitos primario y secundario

respectivamente.

En esta Figura es claro que en la región de saturación Am = Lmi(¿i + i2)
— /(Am)* /(Am) puede ser

determinada de la curva de magnetización para cada valor de Am. En particular f(Xm) es una función de Am

como se muestra en la Figura 2.1b.

Por lo que, los efectos de saturación de la trayectoria del flujo mutuo pueden ser tomados en cuenta

introduciendo la relación de la nueva función /(Am), que para efectos de incluir saturación magnética será no

lineal. En caso de que la función /(Am) = 0, se obtiene el modelo ya conocido [9], con el flujo de magnetización
lineal.

2.3 Obtención del modelo del motor con saturación magnética.

A continuación se desarrollan las ecuaciones de la máquina de inducción con saturación magnética a partir de

las expresiones de voltaje en el marco de referencia arbitrario dqO.1

1
Para ver la descripción y desarrollo completo a fin de obtener las ecuaciones de voltaje de la máquina en el marco de referencia

arbitrario dqO ver [9],



2.3. OBTENCIÓN DEL MODELO DEL MOTOR CON SATURACIÓN MAGNÉTICA. 5

Las ecuaciones de voltaje de la máquina de inducción en el marco de referencia arbitrario son las siguientes:

Vqa = Raiqa + u\d, +
— -

Vds — R*Íds ~

<¿Xqs +

dt

dXd,

dt

V0,=Raios +^- (2*1)
i

Vqr = Rriqr + (w - wr)Adr + —j¿-
t

Vdr = R'ri'dr - (u
-

u>r)Xqr + -£■

V - fí' -i' 4-
dX°r

•V
—

->*0r + ^T'

donde V¿s y ViT son los voltajes del estator y del rotor respectivamente, para i = q,d,0; Rs y Rr son la

resistencia del devanado del estator y del rotor; ¿¿s e iir son las corrientes del estator y del rotor; w y uir son

la velocidad del marco de referencia y la velocidad eléctrica del rotor; Xis y A¡r son los flujos magnéticos del

estator y del rotor. Las cantidades del rotor son referidas al estator.

Las expresiones para los enlaces de flujo están dadas por

A,s = Liaiqa + M(iqa + i'qr)
Xds = Lisids + M{Ída + i'dT)

Xos = Lisios (2.2)

V = -í-irV +M(V + hr)

Kr = L'lri'dr + M(ida + i'dr)
' f J

\r = LlTÍ0r

donde Lis,Llr y M son la inductancia de dispersión del estator, del rotor y la inductancia de magnetización
entre rotor y estator respectivamente.

En el transformador, el flujo de magnetización Uneal está dado por Am = Lmi{i\ +¿2)1 con l'mi constante;

mientras que en el motor de inducción esta expresión es equivalente a Xmi = M(iiS+iir), con i = d,q según sea el

eje de referencia
2

De acuerdo a la Figura 2.1, para incluir la saturación tenemos que Am = Lm\ (i\ +i2)—f{Xm),
que en el motor de inducción es Xmi = M(íjs + iÍT)

—

/(Am¿), donde la función /(Xmi) que utiUzaremos para
incluir saturación magnética será /(Am¿) = cAmi. Esta función nos permitirá hacer un anáUsis de la dinámica

del motor incluyendo saturación magnética, donde c es una constante que nos ayuda a aproximar la curva de

saturación del motor. En caso de que c = 0, se tiene la curva de magnetización Uneal.

Para obtener el modelo ot
— ¡3, hacemos ui = 0 que es el marco de referencia estacionario, sustituimos d por

ay q por 0. Entonces las ecuaciones básicas para obtener nuestro modelo son

Vaa = Rsics +~- (2.3)

V0S = Rsips + *^¡p (2.4)

VaT = Rriar + ^rXfSr + "—• (2.5)

1
La acción en el eje 0 puede despreciarse ya que es perpendicular a d y q.



6 CAPÍTULO 2. MODELADO DEL MOTOR DE INDUCCIÓN CON SATURACIÓNMAGNÉTICA

Vfr = RrÍ0r
~ "rXar + —j^ (2.6)

Xas — Lislas + ^mo (2-7)

Xps = Li$ips + Xmp (2.8)

Áar """= Llrlar i X-ma v******/

Xpr = Llrigr + Xmf3- (2-10)

Las variables de estado son u*r, Xar, X/}r,ias,Í0s, Xma, Xm/3 donde estas dos últimas Xma y Am/g son dos nuevas

variables que nos permiten incluir la saturación magnética. Primero desarroUaremos el procedimiento para

encontrar *■%■'■• y *^i ; de manera similar se encuentra —$f- y -^i.
De (2.5) despejamos ^f- para obtener

3

—

**|***-
= -U.rX0r

- Rriar- (2-11)

Ahora hay que encontrar una expresión para iar en términos de las variables de estado. Esto lo hacemos

despejando iaT de (2.9):

(2.12)
Llr

Sustituyendo (2.12) en (2.11) Uegamos a la ecuación que describe la dinámica de Aar

——— = —U!rX0T
— (Xar —

X-ma) ■ (2-13)
Ot LiT

Siguiendo el mismo procedimiento encontramos la dinámica de Xpr que está descrita por

—

3T****
=WrAar—7- ("V

_

-W) * (2.14)
at LiT

Ahora obtendremos las dinámicas para ias e ips. Derivando la ecuación (2.7) tenemos

a^as
j

0%as . a^-vna rn -i c\

dt dt dt

Sustituimos (2.15) en (2.3) obteniendo

■rr r>
*

, T
("■oes . d\ma ,_

1C.

Vas = Rsias + LIS-JJ- + ~¿f~ (2*16)

T"¿ ("--«--%*) (2'I7)

Tf"¿ ("'■-'«•-%*) <218>

Despejamos —dt

y de manera similar:

-

VQr = 0 ya que el rotor está en corto circuito.
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Ahora procedemos a encontrar las dinámicas para las nuevas variables Ama y Xmp. Como se vio anterior

mente, A„,a está definida por

Xma = M (i„ + iar) - / (AmQ) (2.19)

Y / (Xma) POr

/(Ama) = cAmo. (2.20)

de tal forma que obtengamos una curva de saturación completa.4
Ahora derivamos la ecuación (2.19) para obtener

d.\ma .,( alas .
"íar \ n \2 a^ma tr, oí \

-dT
=

M{-dr
+

-dr)- 3cA™^r- (2-21)

Factorizando á^SL, resulta

dXma _M(*fc + ÜSgf)
dt 1 + 3cXl

*moc

Derivamos (2.12) para obtener

Mf 1 (\r d „' dXma\ ¡ 1 (______■ ______a\\
-*,*■„,„ [rn (v™

- R^s -

sr) +
—r \~St

-

—ar))
dt

~

l+3cXl"ma

Sustituimos (2.13) en (2.24)

dXma
=

M [TT. (^
- R^ -

gP) + TTr (-"r^r-fe (XaT -

Xma)
-

"%«))
dt 1 + 3cAŷma

y factorizamos dx^a para tener

dXn
M (-jL (Vas - Rsias) + XZ (-"rXpr—fc (Xar

-

Xma)))
dt l +£ + £+3cAma

Definamos <¿i como

(2.22)

(Llar
_

*■ ( CtAccr a^moc \ tn eyn\

~dT
~

L~i~T \ dt dt )
' ( ' '

Sustituimos (2.17) y (2.23) en (2.22) y tenemos

(2.24)

(2.25)

(2.26)

*¿1=l + ^- + -^-+3cAmQ (2.27)
Us Mr

y reacomodando términos, Uegamos a la dinámica de Xma

dXma M M MRr MRr MRB .

,_
...

~Yü
—

~T~T "<"
~

~YT~T UrAffr— , ,o V +
, ro Amct

—

-¡—-
—

las- (¿.¿O)
dt d1Lu diLw

"

diLfr dlLfr d-.Z,*s

4
Esta función cúbica nos ayuda en forma práctica a incluir saturación magnética.

Si quisiéramos obtener el modelo que contemplara parte lineal y de saturación, nos veríamos obligados a introducir más funciones,
lo que originaría mayor complejidad en nuestro modelo y en las simulaciones.
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De manera similar obtenemos la ecuación correspondiente a Xm0

dXmp M M MRr .MRr MRa
— =

d_Tzv»
+

d^^-itiz^
+

iktjTx^
-

s_L_y* <2-29)

con £¿2 definida como

d2 = l + *^- + -^-+3cA^. (2.30)
Lu Llr

Definimos finahnente el modelo del motor de inducción que incluye saturación magnética como sigue:

—j£-
=

-ñj(-r£- (Xartps
~

Xffrias)
~

TL) (2.31)

—r— = —U)TXfír 7
— (Xar

~

Xma) (2.32)
at Llr

—r— = UJrXar r

—

('\3'"
~

^m/j) (2.33)
at Llr

días 1 {„ D.
M M MRr MRr MRS . \ . .

—

Z~
=

~r
—

l *"•>
— Ral-as

~

, T
Vas + "J-T

—

urXpT + , ,o V
~*

, r2 Xma + -r—-
—

las I (-'■*14J
dt Lu \ diLu a-iLir diLlT a\Llr a\Lis )

di0s 1 frr M
_,

M MRr. MRr
x MRS . \ ,_

_..

"IZ (^
~

Rs^
~

!_IZV»
~

wZ^+dTLT^
~

d^^
+

*_!?») ( 35)

dXma
_

M M MRr
x

ATñr
_

MJ?,

dt d\Lls d\Lir "l-^ír **l*ír di Li.

dXni _

M „ .
M , Afiír, .

Afiír
, AÍ.RS

donde

(2.36)

-

7¡
-

, r~Vg« + . r -^rAar- 2 Xpr + , ,2 ^m/3
~

. r ¿gs (2.37)
di d2^¡s d2Lir d2Lfr d2Lfr (Hi-Hs

Vas, V/3S = voltajes de estator en coordenadas (a
— /3).

ias,ips = corrientes de estator en coordenadas (a —

0).

Xar, Xpr = componentes de los flujos magnéticos del rotor en coordenadas (a — (3).

Xma, Xmp = componentes de los flujos de magnetización en coordenadas (a
— 0).

LiT, Lu, Af = inductancias de dispersión de rotor y estator e inductancia de

magnetización.

Lr = inductancia propia del rotor.

Rr, Rs = resistencia de rotor y estator.

P = número de polos.

wT
= velocidad del rotor (eléctrica).

J = constante de inercia del rotor.

Ti = par de carga.

En el capítulo 5 se anaüzará la dinámica del motor de inducción con saturación magnética, mostrando las

diferencias con el modelo que contempla un campo magnético lineal.



Capítulo 3

Control por bloques y observador con

modos deslizantes

3.1 Introducción

En este capítulo se establecen las bases de la técnica de control por bloques [10] con modos desUzantes [11], [12]
y [13]. En primera instancia se plantea la técnica para resolver el problema de control de sistemas no Uneales

con dinámica interna, y posteriormente la técnica para resolver el problema de seguimiento de la trayectoria
de referencia para los sistemas no Uneales con perturbaciones.

El problema se enfocará en la construcción de una variedad no Uneal en el espacio de estado del sistema,

tal que la dinámica de la ecuación de modos desUzantes en esta variedad tiene las propiedades deseadas. Se

encuentran las condiciones bajo las cuales la solución del sistema en lazo cerrado asintóticamente tiende a cero

(en primer caso) o es acotado (en segundo caso), y además el error de control asintóticamente tiende a cero.

En la segunda parte de este capítulo se considera el problema de diseño de observadores por modos

desUzantes, para estimar los estados no medibles, y de observadores adaptables para estimar tanto variables

no medibles del sistema, como parámetros que pueden cambiar su valor, tal es el caso del par de carga T¿.

3.2 Control por bloques para sistemas con dinámica cero

Consideremos el caso de un sistema no Uneal de la forma

x = f(x,í) + B(x,í)u (3.1)

donde x € X C Rn es un vector del estado del sistema, u € U C Rm es un vector del control que está acotado

por

|u-| < u0, con u0 > 0. (3.2)

El campo vector f (x, t) y las columnas de la matriz B (x, t) = [ bj (x, t) b2 (x, t) ■ ■ ■ bm (x, t) ] son
funciones suficientemente suaves. Supongamos que f (0,t) = 0.

9
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Definición 3.1. Sea el sistema

xi =fi(x1,í)+Bi(x1,í)x2

x2
= f2 (xi , x2, t) + B2 (xi , x2, í) x3

x¿
= fj(xi,... ,x¿,í) + B*(xi,... ,Xi,t)xí+i, ¿ = 3,..., r-l (3.3)

xr
= fr (xi ,

. . . ,xr+i,í) +Br(xi,... ,xr+i,í)u

Xr+l =fr+l (X!,... ,Xr+1,t)+Br+i(x.i,... ,Xr+i,í)u

con la salida

y
= h(x) = x, (3.4)

donde y € Y C R™1 es una función suave. Se dice que el sistema (3.3) está en la Forma No Lineal

Controlable por Bloques con Dinámica Cero (FNCBDC)1, para el sistema (3.1) si la matriz Bj que aparece

antes del vector Xj+i ,
el cual es un control ficticio, es de rango pleno; esto es

rango[Bi] = m Vx € X C Rn y í £ [0, oo) , i=l,...,r, (3.5)

donde xT = (xi,x2, . . . ,xr+1) y los índices (ni,n2, . . . ,nr) definen la estructura del sistema y satisfacen la

siguiente condición

ni <n2 < ■ ■ ■ <nr <m

Er+li=\ ni
= n*

Aplicando el cambio de variables, podemos encontrar la ley de control por modos deslizantes para el sistema

(3.1) presentado en la forma (3.3), que asegura estabilidad en el punto de equilibrio x =0 del sistema en lazo

cerrado, y lo podemos definir con la siguiente proposición [10].
Proposición 3.1. Suponga que en el sistema (3.3)

(1) fi (xi, . . . ,x¿,í) y Bi (xj, . . . ,Xj,í) son funciones continuamente diferenciables de orden (i
—

\), con

i = 1, ... ,r, con respecto a todos sus argumentos sobre el intervalo t € [0, oo), y todas las derivadas son

acotadas;

(2) La condición (3.5) se cumple, y

(3) Se tiene la estructura

ni =n2
= ■ ■

-nr = m.

Entonces existe una transformación difeomórfica

z = (p(x.,t), 4>= (fa,... ,(pr)

una superficie

s (x,í) = 0, se R™'-

y una ley de control discontinua

u = -u0sign [M (z,í) s] (3.8)

'Notemos que el modelo del motor de inducción obtenido cn cl capítulo 2, se puede presentar en la forma controlable por

bloques (3.3) después de un cambio de variables, como se verá cn cl capítulo 4.

(3.6)

(3-7)
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que garantiza modos deslizantes sobre la superficie (3.7) en tiempo finito, tal que el movimiento de modos

deslizantes con respecto a la nueva variable z está descrito por una ecuación de orden (n — nr):

¿i = K-,zi+Biz2

ii = K-z*+B¿Zi+i

zr_i =Kr_izr_i (3.9)

¿r+l = fr+1 (^1 ,
. . .

, Zr_i , Zr+1 , t) +Br+1 (Zl ,
. . .

, Zr_i , Zr+1 , t) Ueq

donde z = (zi, . . . ,zr,zr+i) z¿ e J?n*. i = 1, . . . ,r + 1 con s = zr y todas las Ki son matrices Hurwitz,

M (z,t) es uno matriz no singular tal que el rango [MBr] ^ 0, y ueq es el control equivalente calculado como

una solución de la ecuación zr = 0.

Prueba. Con el propósito de demostrar esta proposición, debemos desarroUar un procedimiento iterativo

para hacer el cambio de variables, con el cual obtendremos la superficie requerida y la ecuación de modos

deslizantes deseada.

Suponga que las condiciones (1) (3) se satisfacen. Bajo estas condiciones la transformación (3.6) y la

superficie (3.7) pueden ser encontradas paso a paso considerando al estado Xj+i, i
= 1, . . . ,r

— 1 como un

control ficticio en cada iésimo bloque del sistema (3.3) bajo el siguiente procedimiento.
Definimos

zi =xi :=</>! (xi,í)

y al calcular su derivada tenemos

ii=fi(xi,í)+B1(x1,í)x2 (3.10)

Entonces se eüge x2 como el control ficticio del primer bloque del sistema (3.3) de la siguiente forma:

x2 = BJ"1 (xi,í) [-fi (xi,í)+KiZi] +z2 (3.11)

donde Ki es una matriz Hurwitz, Bf1 (xi,í) es la matriz inversa de Bi (xi,t) y existe bajo la condición (3).
Con el control ficticio x2 (3.11) podemos obtener la nueva dinámica deseada para el primer bloque del sistema

(3.10) eUgiendo los valores propios de la matriz K*-.

Con la transformación de variables (3.11), el primer bloque queda descrito en las nuevas variables z\ y z2

como

¿i =KiZi+Bi(z1)z2.

La variable z2 se obtiene a partir de la ecuación (3.11) como

Z2=x2+Bf1(xi,í)[fi(xi,í)-Kixi] : = <p2 (xi,x2,í) .

Ahora, derivando z2 sobre las trayectorias del sistema (3.3) resulta

z2 = f2(xi,x2,í)-|-B2(x1,x2,i)x3, (3.12)

donde

f2 (xi,x2,t) = |*J [f, (x-j.t) + B-, (x,,t)x2] + |^f2 (xi,x2,í) + ?h.

y X3 actúa como el control ficticio en (3.12). Ahora X3 se elige de la misma manera como en (3.11)

X3=B21(xi,x2,í) [-f2(xi,x2,í)+K2z2]-|-Z3 (3.13)
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de tal forma que la nueva dinámica para z2 queda

z2 = K2z2+B2(zi,z2,í)z3

con K2 como una matriz Hurwitz.

Despejando para Z3 de la ecuación (3.13) obtenemos

Z3=X3+B2"1(xi,X2,í) [f2(xi,X2,í)-K2^2(Xi)X2,í)] : = 4>3 (xi, x2, x3, t) . (3.14)

Luego derivando la ecuación (3.14) resulta

¿3 = ?3 (xi , x2, x3, t) + B3 (xí , x2, x3, t) x4 (3.15)

donde ahora X4 es el control ficticio en (3.15) y podemos utiUzar el mismo procedimiento que en (3.11) o (3.13).
Entonces continuamos el procedimiento hasta obtener

ii =fi(xi,... ,xi,t)+Bi(xi,... ,Xi,t)xi+1, i = 4, ... ,r-l (3.16)

donde x¿+i es el control ficticio para la ecuación (3.16) quedando de la forma

Xi+^Br-^xi,... ,Xi,í) [-f¿(xi,... ,xitt) +KíZí] +zí+i

donde B^"1 (xi ,
. . .

, x¿, í) es la inversa de la matriz B* (xi ,
. . .

, x¿, t), y K¿ es una matriz Hurwitz.

Entonces la ecuación (3.16) queda con la nueva dinámica como

ii =K*zi+Bi(zi,... ,z,*,í)zí+i.

Con este procedimiento, obtenemos la transformación no lineal de las variables de estado <pT = (<p^,.. .

, <pr)

zi =x-í=<t>1 (xi,í)

z2 =x2-|-Bf1(xi,í) [f^xi.íJ-KiXi] : = <j>2 (xi,x2,í)

Z3 = X3+BJ1 (xi , x2)í) [f2 (xi , x2, í) -

K2<t>2 (xi ,x2,t)] : = <j>3 (xi , x2, x3, t) (3.17)

zi+i =x¿+i-l-Bi 1(xu... ,xitt) [f¿(xi,... ,X(,í)-K<0<(xii--* >x¿>**)] : = <A¿+i (xi,... ,xi+1,í)

donde i = 3, . . .

,
r — 1.

A partir de la transformación (3.17) se puede obtener la superficie de modos desUzantes (3.7) como

S(X,Í) :=Zr=(pr(Xl,... ,Xr,t) . (3.18)

Entonces la dinámica del sistema (3.3) en las nuevas coordenadas queda de la forma

¿i =KiZi+BiZ2

z2
= K2z2+B2Z3

z3
= K3Z3+B3Z4 (3.19)

¿r-l -=Kr_iZT._i+Br_iS

s -=Fr(2,í) + Br(z,í)u (3.20)

zr+1=fr+1(z,t)+Br+1(M)u (3.21)

donde z = (zi, . . . ,zr,zr+i) , zr+i
=

xr+i, fr (z,í) de la condición (1) es una función continuamente diferen

ciable y todas sus derivadas son acotadas, y fr+i (z, t) = [fr+i (x, í)]x=(*-wz tr
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Enseguida se eligirá el control como en (3.8) y se probará la estabiUdad del movimiento del sistema en lazo

cerrado sobre la superficie s(x,í) = 0 definido por (3.18). Entonces, elegimos una función definida positiva

como

1 -

vQ = -srs (3.22)

que será la función de Lyapunov candidata. Derivando esta función sobre las trayectorias del subsistema (3.20),
resulta

ú = sTfr(z,í)-f-sTB,.(z,t)u. (3.23)

Recordando que BT (z,t) es una matriz no singular y tomando en cuenta el acotamiento (3.2), se define

M (z,í) = BJT (z, t) en (3.8) y se selecciona el control como una función discontinua de la forma (3.8) [11]:

u = -uosign (s) , uo > 0 (3.24)

con

s = B^(z,í)s y sT=sTB-1(z,t) (3.25)

donde M = BJT. Tomando en cuenta que

srsign (s) = |s|

y

11*11, > Nl2

La ecuación (3.23) con (3.24) y (3.25) queda de la forma

v0 = s7^"1?,. - u0sTsign (s)

íHlllaB-1*- uoltlll,

De (3.25) tenemos que ||s||2 = ||B5Ts||2 y ||Bjfs||2 < ||B^||2 ||s||2, por lo tanto

vo <
- {uo

-

IIB-^H,) ||s||2 (3.26)

<-(Uo-||B-1f7.||2)||Bír||2||s||2.

Bajo la condición (3.2) existe una constante positiva go tal que

||Br1(»,t)¡r(*-Í)||2<«l.

Entonces la derivada de la función de Lyapunov será definida negativa si

u0 > go (3.27)

y el movimiento del sistema en lazo cerrado es estable sobre la variedad s =0 y también sobre s = 0 debido a

que la matriz Br es no singular. Entonces los modos deslizantes son forzados sobre el sistema.

Ahora probaremos que en un intervalo de tiempo finito ts se obtiene el modo deslizante para las trayectorias
del sistema. De la ecuación (3.22) tenemos que

||s||2 = v^.

Sustituyendo el valor anterior en la ecuación (3.26) resulta

vo < -/3--/2-ÜO- 0 = (uo- q0) lo (3.28)
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donde la constante positiva ¡o es la cota de la norma de la matriz Br, |
la condición (3.2). Ahora empleando el Principio de Comparación [14
existe una ecuación

c = -/V2c

vo (to) < C (*o)

wo(t)<C(*)-

B;T||2 < Zo- Esta constante existe bajo

para la desigualdad diferencial (3.28)

(3.29)

con

tal que

Entonces la solución £ (t) de (3.29) es

-JL(t-to) + y/Üfió)

De la ecuación (3.30) podemos encontrar el tiempo ts:

V2
ts <to + ~g-Vvo(to)

(3.30)

(3.31)

que es el tiempo en que se alcanzan modos deslizantes. Para todo t > ts, C (t) será igual a cero, por lo tanto

Vo (t) se desvanecerá en un tiempo finito, cuando s sea igual a cero. Así se garantiza los modos desUzantes

sobre la superficie s =0.

Después que se ha garantizado los modos desUzantes sobre el sistema transformado (3.19), quedan n
—

nT

ecuaciones

¿i = Kizi+Biz2

ii = KiZj+BjZi+i

Zr-1 = Kr-iZr-i

Zr+i
= fr+1 (Z, í) + Br+i (Z, í) U

(3.32)

las cuales representan la dinámica de modos desUzantes.

Mientras el movimiento del sistema sobre la superficie s = 0 sucede, el control u es igual al control

equivalente ueq [11] obtenido bajo la ecuación s =0 de la forma

Ue9(z,í) = -B-1(z,í)fr(z,í). (3.33)

Sustituyendo (3.33) en el sistema (3.32), la dinámica de modos deslizantes sobre la variedad s = 0 será

i = 2,...,r-2 (3.34)

¿i =K1zi+Bi(zi,í)z2

z¿
= KíZí+Bí(zi ,

. . .

, z¿, í)zi+i,

zr-i
= Kr_iZr_i

zr+i
= fr+i (zi,. . . ,zr_,,0,zr+i,í)

donde

fr+1 (zj ,
. . .

, zr_j ,0, zr+1 , t) = [fr+i (z, t)
-

Br+1 (z, t) Br
1

(z, í) fr (z, t)] s=zr=0

que coincide con (3.9). Esto concluye la prueba.B
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Ahora vamos a investigar las condiciones bajo las cuales el punto de equiUbrio del sistema (3.3) con el

control (3.24) es asintóticamente estable.

Redefiniendo el estado como £T = (£*■.,•.. ,£r-i) := (zi>*** >zr-i) y »7
=

zr+1 ,
el sistema (3.34) se puede

reformular como

donde q(£,T),t) = fr+i (zi,... ,zr_i,0,zr+i, t) y

Ai

g (€.*) =

Ahora definimos

A = {íeR"-"'-"'+1 |||€||*,<r,}

€ = A1í + g(í,t)

») = q(í> v,t)

-ut) y

Ki 0 0 •■• 0 0

0 K2 0 ••• 0 0

0 0 0 ■•• Kr-2 0

0 0 0 ••■ 0 Kr_i

Bi(í,)í2

B2(íi,*S2)Í3

Br-2(íl,.-. .ír-2)*ír-l
0

(3.35)

(3.36)

D2 = {q € ~Rnr+' <r2}

para todo [0, oo) x Di x D2, con constantes positivas r¡ y r2.

El sistema (3.35) es autónomo en el sentido de que no depende de la variable rj. Podemos considerar a este

sistema como un sistema Uneal con una perturbación no lineal que se desvanece en g (0,í) = 0.

Ahora suponemos que la perturbación g (£,t) satisface la siguiente hipótesis:
HO. Existe una constante positiva 7 tal que

l|g(€.*)ll2<7ll€lla (3.37)

para todo t > 0 y toda $ € _Vt~n-~"-+1

Sabemos que Ai es Hurwitz, entonces existe una solución única Pi = P^ > 0 de la ecuación de Lyapunov

P1A1 + AfPi = -Qn

para Qi = Q{ > 0. En este caso la forma cuadrática vi = £ Pi£ es la función de Lyapunov, con las siguientes

propiedades

amin (Pi) ||í||* < £TPi¿ < amax (Pi) Híll»

dVl^t)-Ai^ = -eQA<-amin(Qi)U\\l
dvi (í,í)

di
2 ÍTP! <2arnax(Pi)||í||2.

(3.38)

(3.39)

(3.40)

Tomando la derivada de vi sobre las trayectorias de (3.35) resulta

vi < -amin (Qi) ||e||3 + 2amax (P-,) 7 \\£\\22
< - («min (Qi) - 2amax (Pi)7) \\£\\22 < -6 \\t-f2 . (3*41)
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De la desigualdad (3.41), tenemos

amin(Qi)-2amax(Pi)7>(5.

Por lo tanto resulta

donde 6 > 0.

Ahora tenemos que

De (3.38) podemos decir

<
«min (Ql)

~ S

7~
2amax(Pi)

vi<-6\\i\\22. (3.42)

amax(Pl)

Sustituyendo la desigualdad anterior en (3.42) tenemos

Vl

<u\\l

amax(Pl)

Resolviendo (3.43) resulta

S

vi < -Wr"!* (3*43)

Vl(t) <Vi(ts)e «max(Pl)
(t-t.)

donde ts es el tiempo inicial del movimiento de modos deslizantes.

Ahora utiUzando de nuevo (3.38), tenemos que la solución del sistema (3.35) es

H(t)\\l<„ L«iW
«min (ri)

6

< ^(í^e <W(Pi) (3.44)
Q!min(Pl)

Sabemos que

vi(ts)<am_K(Pi)\\Í(te)\\l

entonces, sustituyendo en (3.44) resulta

M(t)\\2<hiU(ts)\\2e-h*^ (3.45)

donde hi = t /
max

. . y h2 = ; ts es el tiempo de inicio de modos desUzantes.

y «min (Pi) 2amax(Pi)

Entonces tenemos

II*» WII2
—* 0 cuando t —> 00

y la dinámica del sistema (3.35) y (3.36) dentro del subespacio invariante {i =0, 77 CD2£ Rn'+1 } se representa

por la ecuación:

i) = q(0,tj,t) (3*46)
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que está definida como la dinámica cero.

Ahora podemos establecer las siguientes hipótesis:
Hl. La dinámica de (3.46) converge exponencialmente tú punto de equiUbrio r\

= 0.

H2. El mapeo q :D2 X [0, oo)
—► Rn**+* es continuo en tiempo t y localmente Lipschitz en i y r\ tal que

llq(í,»i,*)-q(o.ii,t)||,<£||í|la Víe£»i, V, e£>2, Vi > í0

donde L es una constante de Lipschitz.
Entonces bajo la hipótesis Hl y por el teorema inverso [14], existe una función de Lyapunov v2 (,,£) que

satisface

ci N|2 < v2 (rj,t) < c2 |

dv2 (ri,t) dv2 (,,i) . . ..

||2
;
—

**; q(0,,,í) < -c3 ||,||2
dt dr¡

dv2 (,,t)

dr¡
< C4 M

(3.47)

(3.48)

(3.49)

en [0, oo) x Di x D2, con las constantes positivas c,, c2, C3 y C4.

La proposición que a continuación mencionamos [14] establece la estabiUdad de la dinámica de modos

deslizantes descrita por el sistema (3.35) y (3.36).
Proposición 3.2. Supóngase que se cumplen las hipótesis Hl y H2, y

llí(*«;ii2
hi y c2 C4L

0<0<1

\\n(**)h<r*\l-£

(3.50)

(3.51)

entonces la solución (||£ (í)|| , ||, (t)\\) del sistema (3.35) y (3.36) converge exponencialmente a cero.

Prueba. La convergencia exponencial de i (t) del subsistema autónomo (3.35) se estableció anteriormente

por (3.45). Para mostrar la convergencia de la solución , (£) del sistema (3.35)-(3.36), considerando ||£ (í)||
como entrada en (3.36), usamos la función de Lyapunov v2 (,,í) con las propiedades (3.47)-(3.49). La derivada
de v2 a lo largo de las trayectorias de (3.36) es:

.

_

dv2 (rj,t) dv2 (T),t)
_

V2~—
-dT~

+—

^_q(í'77'í)
_ dv_ (V,t) dv2 (r¡,t) dv2 (T],t)

_

dv2 (rj,t)
-

—W
+ ~

W
q {i ' v']

~~&T*
(0' v'] ~ —

a^
—

q (°'^ '

Us£mdo la condición (3.48) tenemos que

V2 < _C3M¡ + 5aMqKi „>t)
_ £^Mq (0, v,t)

<-C3lWl2 +

dr)

dv2 (r¡,t)

dr]

di]

l|q(*e,»7,í) -q(0,í7,t)||2.

Bajo la hipótesis H2 (condición de Lipschitz), entonces la derivada de la función de Lyapunov queda

v2 < -c3 \\t,\\1 + c4L \\r,\\_ ||í||a
- 9c3 ||,||» + ec3 ||i}||»

es negativa

= - (1 - 9) c3 ||t,||» -

11,11, (0c3 ||,||2
- c4L ||í ||2)

v% <_ (1 _

e) C3 ||,||» , 0<6><1
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en el dominio

De (3.47) tenemos

Nía > ^llílla -/»(*) (3.52)

. (l-9)cs
v2 < v2.

c2

Usando el Lema de Comparación [14] obtenemos la solución estimada de la desigualdad de la ecuación

diferencial anterior

(1-0)C3
—

(t-t.)

v2(t)<v2(ta)e c2

donde v2 (ts) es la condición inicial de la dinámica de modos deslizantes, entonces esa es la condición inicial

para este estudio. EUgiendo de (3.47)

h(t)\\22<^v2(t)
Cl

resulta

Sustituyendo

en (3.53) resulta

________*.

\\v(t)\\l<^2(ts)e C2

* *"

(3.53)

v2(ts)<c2\\r¡(ts)\\l2

Wn (t)\\2 < Ti Wn (ts)\\2 e-^-t'h Vi, < t < ti (3.54)

a a ¡°* (1
~

g) C3
donde 7, = ,/

—

y 72
=

.

V ci 2c2

Si la condición (3.51)

Wv(ts)W2<r2J^
se cumple, entonces la solución (3.54) pertenece al dominio

D2 = {r, e Rn'+1 | ||,||a < r2}

para todo ís < t < t\.

Ahora usando (3.45), el dominio (3.52) se presenta como

C4L

~9c~z
/*(*) = 7HIÍH2

y si la condición (3.50)

< |^.iif(<.)iia -*-*-•-•■'■

^*<lí~L
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se cumple, entonces tenemos

Por lo tanto

^<r»v!

e-fc3(i-t.) (355)

Ví>ís

y por el corolario 5.3 [14] tenemos que

Wn(t)W2<^(t)^ Ví>íi>ís. (3.56)

Sustituyendo (3.55) en (3.56) resulta

||,(í)||2<r2e-Mt-t«- Ví>íi. (3.57)

Las ecuaciones (3.54) y (3.57) en conjunto dan la solución estimada para ||, (í)||2 completamente para todo

tiempo t >ts

Wn(t)W2 < 7i ll»»(*-)llae—
'■»<*-*■■> +r2e-^(t-t-) Vi > í.. (3.58)

Las ecuaciones (3.45) y (3.57) presentan la solución estimada del sistema (3.35) y (3.36), concluyendo así

que la solución (i (t) , , (t)) converge exponencialmente a cero. ■

Tomando las proposiciones 1 y 2 tenemos el siguiente resultado

Corolario 3.1. Supongamos que se cumplen

A) Las condiciones de las Proposiciones 1 y 2;

B) Las hipótesis HO, Hl y H2.

Entonces la ley de control (3.24) con M(z,í) = BJT (z,t) y la función de conmutación (3.18) bajo la

condición (3.27) estabiliza al sistema (3.3).

3.3 Control por bloques para sistemas con incertidumbre

En la prática las plantas son afectadas por perturbaciones. Estas perturbaciones se pueden originar por las

señales de referencia y/o por los disturbios. Por lo tanto es importante resolver el problema de diseño del

control el cual debe asegurar:

A) El seguimiento de la salida a un valor de referencia o señal deseada y

B) El rechazo de señales de disturbio no deseadas.

Para resolver este problema, en esta sección se plantea apUcar la técnica de control por bloques con modos

desUzantes.

Considere el siguiente sistema no Uneal sujeto a perturbaciones

x = f (x, i) + B (x, t) u + D (x, í) w (í) (3.59)

con una saUda

y
= h(x)

donde xeXcR", y £ Y C Rp, u 6 U C Rm, w e W C Rp, w es un disturbio originado por un sistema

externo

w = s (w) . (3.60)
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Los campos vectores f ,
s y las columnas de B y D son mapeos suaves de clase C°°, con f (0, t) = 0, h (0) = 0

y s (0) = 0.

Definición 3.2. Considere el sistema de la siguiente forma

xj = fj (xi , í) 4- Bj (xi , t) x2+Di (xj , t) w (i)

x¿ =f¿(xi,... ,Xj,í) + Bj(xi,... ,Xj,í)xj+i+Dj(xi,... ,Xj,í)w(í), i = 2, ... ,r-l (3.61)

xr = fr (Xi,... ,xr,xr+i,t) +Br(x1,... ,xr,xr+i,í)u +D,.(xi,... ,xr,xr+i,í)w(í)

Xr+1
= fr+1 (Xl, . . . ,Xr,Xr+i,í) + Br+i (xi, . . . ,Xr,Xr+i,í) U + Dr+i (xi ,

. . .

, Xr, Xr+i , t) W (t)

y
= h (x) = Xi

se dice que el sistema (3.61) está en la forma No Lineal Controlable por Bloques (NCB) con Perturbación y

con Dinámica Cero si

rango[Bi]=ni Vx e Rn, t e [0, oo) y i = l,...,r (3.62)

donde x =(xi, .. . ,xT,xr+i) , Xj € X¡ C R™*, y los números (ni,n2, .. .

, nT) definen la estructura del sistema

(3.61) como

ni <n2 < . . . <nr <m

con Y.Ti=i ni = n*

Las condiciones de existencia para la forma NCB con perturbación (3.61) y el procedimiento para Uevar el

sistema (3.59) a la forma (3.61) se presentan en [10]. Notamos que la dinámica del motor se puede presentar
en la forma (3.61) donde el disturbio se presenta por el par de carga y la salida es la velocidad del rotor.

Supongamos que la salida y (t) debe seguir a una señal de referencia r (t) originada por un exosistema

f = g(r), g(0)=0. (3.63)

Entonces podemos diseñar una superficie desUzante y una ley de control discontinua por retroalimentación

para el sistema (3.61) como en el caso anterior, considerando el estado Xj+i, i = 1, . . .

,
r
— 1 como un vector de

control ficticio (quasi control) en el iésimo bloque del sistema. Contrario a la subsección 3.2, vamos a considerar
el caso cuando la estructura del sistema (3.59), transformado a la forma (3.61), se presenta por

ni=n2< ... <nr=m. (3.64)

Este diseño se Ueva a cabo de la siguiente forma. Primero, por (3.64) tenemos que ni
=

n2; es decir

Bi (xi,í) es cuadrada, entonces Bf1 (xi,í) existe debido a (3.62). Definimos el error del control como

zi
=
xj

-

r. (3.65)

Derivando (3.65) tenemos

¿i = Xi
-

r

= fj (x, , t) + Bj (xj , í) x2+di (xj , w, r,í) (3.66)

donde di (x¡ , w, r,í) = Di (xi , t) w —

g (r).
Elegiendo x2 como el control ficticio en (3.66) resulta

x2
= -Bf1 (xi,í) [fj (xi,í) + di (xi,w,r,í)] -t-Bj"1 (x,,í) [-/c,zi + t¡_] (3.67)

donde z2 es un vector de variables nuevas de n2 x 1 y A*i es una constante positiva.
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Ahora el primer bloque transformado con las nuevas coordenadas z*
, z2 y con la entrada (3.67) tiene la

forma

¿i = -kiZi +z2

A partir de (3.67) se puede obtener la variable Z2 como sigue

Z2 = fi (xi , t) + Bi (xi , í) x2 + di (xi , w, r,í) + ki (xi - r) := <p2 (xi , x2 , w, r,í) .

Ahora derivando (3.69) alrededor de las trayectorias de (3.60), (3.61) y (3.63) resulta

z2 =f2(xi,X2,í)+B2(xi,x2,t.)x3-|-d2(xi,x2,w,r,t)

donde

f2 = ^fl + ^f2 +%) B2 = BiB2

(3.68)

(3.69)

(3.70)

Oxi dx2 dt

dd>2 d<

dxi dx2~~'"
'

dw'
d2 =^Diw + g^D2w + $s+^g.

Se puede observar que el rangóB2 = rangóB2 = n2. Suponemos ahora que 712 < 713, entonces la matriz

B2 (xi, X2, t) no es cuadrada, y el control ficticio es X3 en (3.70) y se selecciona de manera similar a (3.67)

x3 = -B2h(xi,x2,í) [f2(xi,x2,í)+d2(xi,x2,w,r,í)]
+Bj (xi , x2, t) [-k2z2 + E2jiz3]

(3.71)

donde Z3 es el vector de variables nuevas de dimensión TI3 x 1, fc2 es un valor escalar positivo, B2 (xi,x2,í)
denota la pseudo inversa derecha de B2 (xi , x2, í), E2,i = [In2 0] , y E2?i G R7*2 x"3

, I„2 es una matriz identidad.

De esta forma, la ecuación (3.70) con (3.71) queda de la forma

z2 = —k2z2 + E2iiZ3.

Ahora suponemos lo siguiente

Hl. Los elementos de la matriz B2 (xi,x2,í) se pueden ordenar de tal forma que la matriz cuadrada

B3(xi,x2,í) :=
B2(xi,x2,í)

E2,2

donde la matriz E2,2 = [ 0 I„3-n2 ] tiene rango n3, E2,2 6 RÍ-^-r-^x**^ in3__2 es una matriz identidad.

Entonces la variable Z3 se obtiene a partir de (3.71) como

Z3=B3(Xi,X2,í)X3 +

:=</>3(xi,x2>x3,w,r,i).

h (xi , x2, t) + d2 (xi , x2, w, r,í) + k2d>2 (xi , x2, w, r,í)
0 (3.72)

Para el próximo paso se toma la derivada de Z3 y se plantea de la misma forma que en los pasos anteriores.

Entonces siguiendo el procedimiento iterativamente Uegamos hasta el imo paso, i **=■ 3, .. . ,r
— 1. Para el

caso rij < 7ij+i y bajo el supuesto Hl para las matrices Bi; tenemos que el control ficticio es de la forma

xi+1 =-B+(xi,... ,xj,í) [f¿(xi,... ,x¡,í)+dj(xi,... ,Xj,w,r,í)]
+ B+ (xi, . . . ,x¡,í) [-fcjZj + Ej,iZj+i]
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donde la matriz B+ denota la pseudo inversa derecha de Bj
•***-

Bj_iBj, y Ej,i = [lni 0], Ej,i e R,n¿x,l¿+i.

Ini es una matriz identidad. Las nuevas variables z¡ obtenidas por el procedimiento anterior forman una

transformación no lineal de las variables de estado dadas por

zj =xi -r :=<-&! (xi,r)

z2
= fi (xi,í)+Bi (xi,í)x2 + di(xi,w,r,í)+A;i(xi - r) := d>2 (xi,x2,w,r,í)

?2 (xi , x2, t) + d2 (xi , x2 , w, r,t) + k2<j>2 (xi , x2,W, T,t)

(3.73)

Z3
= B3(xi,X2,í)X3 +

:=</>3(xi,x2,x3,w,r,í)

z¿+i
= B¡+i (xi, . . . ,xj,í)xj+i +

■=0¿+i(xi>**- ,x¿+i,w,r,í)

0

fi(xi,... ,Xj,í)+dj(xi,... ,Xj,w,r,í) + A:j0j(xi,
0

,Xj,w,r,í)

donde í = 3, . . .

,
r
—

1, Zj es un vector de variables nuevas de dimensión n¡ x 1, fcj es un valor escalar positivo,

Bj

Ej,2
Bj+i —

, Eji2 = [0 Ini+r-nJ- Ejj2 6 R(n*+* ™í)xní+t. Entonces, el sistema en las nuevas coordenadas

se presenta de la forma

¿i = -fciZi + Z2

¿j = — fcjZj + Ej^Zj+i i = 2,. . .

,
r*

— 1

Zr = fr (z, Xr+1 ,t) +BT(z, Xr+1 ,t)u + dT (z, Xr+1 , W, r,í)

Xr+1
= fr+1 (Z, Xr+1 , t) + Br+i (z, Xr+1 , t) U + Dr+i (z, Xr+1 , t) W

donde z = (zi, . . .

, zj) B = Br—iB,..

Ahora se elige la ley de control discontinua como

u = —AvB^'sign (zr) .

(3.74)

(3.75)

Usando (3.22) como la función de Lyapunov candidata de la misma manera que en la Proposición 1, podemos
concluir que el control (3.75) asegura estabilidad de modos desUzantes si

K> ||Br1(z!xr+1,í)ue,||2

donde ue, es el control equivalente [11] calculado cuando zT = 0 de la siguiente forma:

ueg
= -B~1 {z,xT+i,t) \fr (z,xT+i,t) +dT(z,xr+i,-w,r,t)] .

(3.76)

(3.77)

Sustituyendo (3.77) en (3.74), la dinámica de modos deslizantes sobre la variedad zr = 0, está gobernada por

el sistema de orden reducido

i\ = -kiZi + z2

¿j = -fcjZj +Ej,iz<+i i = 2, ...,r-2

¿r+l = fr+i (ai,--. ,zr_i,0,zr+i,w,r,í)

(3.78)

donde zr+i
=
xr+i,

fr+] =fr+i (zi,... ,zr.*,0,zr+1,t)+Dr+i (zi,... ,zI._-,0,zr+1,í)w

-|-Br+i (Zj,... ^r-i^^r+i^B'1 (*1 ,
- •

-

. ¡-V-l . °. zr+l . **)

[fr(zi,... ,zr_i,Q,zr+i,t)+dr(zi,... .z^O.z^w.r,*)].



3.3. CONTROL POR BLOQUES PARA SISTEMAS CON INCERTIDUMBRE 23

Ahora haciendo un cambio de variables como £T = (zi, . . . .z^) y 77
=

zr+1, el sistema queda de la

siguiente forma

¿=AiÉ

«7
= q(í.»7>w,r,í)

(3.79)

(3.80)

donde q
= f

r+1 (zi ,
. . .

, zr_1 , 0, xr+i , w, r,í) y

A,=

-fcil„, Ini 0

0 -k2In2 E2,i

0

0

0

0

0

0

0

0

-fcr_2Ini._2
0

o

o

Er-2,1
—

fcr_ll„r_l

Se denotan los siguientes dominios como

£>i = {£€Rn-n'-^+I|||-$ll2<ri} £>2 = {, 6 Rn'+1 | ||,||2 < r2}

íomo, y

||É(t)||2</HH£(ís)ll2e-Mt-t")

Entonces, como en la sección anterior, el sistema (3.79) es autónomo, y la matriz Ai es Hurwitz, por lo que la

solución de este sistema está definida como

(3.81)

donde

, /"max (Pl)

1-Va*™(Pi)
h2

2amax(Pi)

y Pi es una solución definida positiva de la ecuación de Lyapunov

PiAi+A^Pi = -Qi

para Qi= Qf > 0, y ís es el tiempo de inicio de modos desUzantes.

La dinámica cero del sistema (3.79) y (3.80) se define como la dinámica sobre el subespacio {£ =0, , CD2e Rnr+* }

7) = q(0,,,w,r,í),

Ahora podemos pronunciar las siguientes hipótesis:

(3.82)

Al. La dinámica de (3.82) converge exponencialmente a un conjunto compacto

NI, < fci-

A2. El mapeo q :D2 x [0, 00)
—> Rn'+' es continuo en tiempo t y localmente Lipschitz en £ y 77 tal que

||q(í,,,w,r,í)-q(0,,,w,r,í)||2<¿lieil2 V-*€l?i, V, € D2, Vi > í0. (3.83)

donde 61 > 0 y L es una constante de Lipschitz.
Entonces bajo la hipótesis Al y por el teorema inverso [14], existe una función de Lyapunov V (r¡,t) que

satisface

dV(r,,t) dV(r¡,t) 2
—

■ H
q

q(0,77,w,r,í) < -c3

dv(v,t)

dt

ci NI2. <V(,,Í)<C2 ||,||»
2

2

< C4 N||2
dr]

(3.84)

(3.85)

(3.86)
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para todo

Nls > Mi

en [0,oo) x Di x D2, con las constantes positivas c\, c2, C3 y C4, donde /ij está definido por el corolario 5.3

[14] como

Pi =6ly/J.
La siguiente proposición [14], establece la estabiUdad de la dinámica de modos desUzantes del sistema (3.79)

y (3.80).
Proposición 3.3. Supóngase que se cumplen las hipótesis Al y A2, y

Il ÍSÍSÉ.
hi y c2 C4L

Bí(fc)fl.<ii</rTT (3-87)

Wn(ts)\\2<r2^ (3.88)

entonces la solución (||£ (í)|| , ||, (t)\\) del sistema (3.79) y (3.80) es uniformemente acotada, y además i (t)

converge rápidamente exponencialmente a cero.

Prueba. Entonces, al igual que en la sección anterior, procederemos a demostrar que la dinámica cero

del sistema converge a un conjunto compacto y la solución de £ (i) converge exponencialmente a cero. La

convergencia exponencial de i (t) del subsistema autónomo (3.79) se estableció anteriormente por (3.81). Para

mostrar la convergencia de , (t) del sistema (3.80), considerando £(t) como entrada, usamos la función de

Lyapunov V (r],t) con las propiedades (3.84)-(3.86). La derivada de V (,,í) a lo largo de las trayectorias de

(3.80) es:

• dV dV
,,

v =

^F+a77q(tr7'w'r't)
dV dV

ti. A
dV

,n x.
dV

,„
=

~dt+ ~dñq ^' r?'
w' r'' + a7Tq

™
7?' w' r' '

~

añ
q ^ T?'w' r'^ '

De las propiedades anteriores tenemos que

2 dV dV
V < -c3 ||,||2 + -r-q ($, 77, w, r,t)

-

j-q (0, ,, w, r,í)

<-c3||,||2 +
dv

l|q(€.»7>w,r,í)-q(0,,,w,r,í)||2.
dr¡

Entonces la derivada de la función de Lyapunov queda

V < -c3 ||,||» + c4L ||,||2 ||í||a
- 0c3 ||t,||» + 9c3 ||,||»

= -

(1 - 9) c3 ||,||» -

||,||2 (^3 ||,||2
- c4L U\\2)

V<-(l-9)c3 1|,||» O<0<1

y es negativa en el dominio

0c3

En el dominio (3.89) tenemos

nh>~\\iW2--=H2Ít)- (3.89)

VK-^-V^V
c2
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(l-9)c3-í* '—(t-U)
V<V(ta)e c2

donde V (t a ) es el tiempo inicial donde comienza la dinámica de modos desUzantes.

Por lo tanto

(l-0)c3
—

(t-t.)

y usando

Wn(t)W2<-V(t)<-V(ts)e c_ (3.90)
Cl Cl

V(ts)<c2||,(í»)||»

resulta

IM*)lla < lx Wn{ts)\\2e-"(t-u\ Vís < t < h (3.91)

(l-0)c3
donde 71

=

^- y 72
^

Ahora supongamos que la condición (3.87) de la proposición se cumple. En este caso tenemos

y si además se cumple la condición (3.88), entonces por el corolario 5.3 [14] la solución , (í) del sistema (3.79)
y (3.80) converge exponencialmente al dominio

||,||2 < 62 (í) Vi > h (3.92)

con b2 (t) definido como

b2(t)=Mfh(t).

Notemos que la convergencia (3.92) tiene lugar cuando

b2(t) = bi.

Usando (3.89) y (3.81) tenemos

h(t) =^(í) =y|g ||í (t)||a = 'hi ||í(í.) ||a «-*•{*-*-)

donde hi = .

— - —h\. Por lo tanto
V c2 9c3

b2 (t) —> 0 cuando t —► 00.

Definimos el momento del tiempo t2 como

h(t)<bv

Entonces

Wn (í)||2 < 7i II»? (í.)||2 e-^C-*-). Vís < t < t2 < ti
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y

||,(t)||2<bi- t>t2,

que significa que la solución H77 (í)||2 (3.79) y (3.80) es uniformemente acotada. Esto concluye la prueba.

Los resultados obtenidos los podemos presentar en la siguiente proposición.

Corolario 3.2. Supongamos que se cumplen
A. La condición (3.76)
B. Las hipótesis Al y A2;

C. Las condiciones de la Proposición 3.3.

Entonces la solución del sistema en lazo cerrado (3.61) y (3.75) es uniformemente acotada, y además el

error de control zi (t) converge exponencialmente a cero.

3.4 Observadores para una clase de sistemas no lineales

En las secciones anteriores se establecen las bases para el diseño de controladores de sistemas, suponiendo que

todas las variables de estado de la planta son conocidas. Pero como ya se mencionó, en la práctica sólo se

puede medir directamente una parte de los estados de un sistema. Esto aumenta el problema de determinación

y observación del vector de estado a través de la información de las variables medidas. En otras palabras, es

necesario construir un observador que nos estime la información desconocida del sistema no Uneal.

En este trabajo de tesis se utiliza un observador por modos desUzantes de orden completo para estimar

estados del sistema.

3.4.1 Observadores con modos deslizantes

A continuación se van a establecer las bases para el diseño de un observador de estados con entradas discon

tinuas. Estas entradas son funciones de los errores de estimación, donde los modos desUzantes son forzados

[11].
Consideremos un sistema no Uneal de la forma

x = f(x) + Bu (3.93)

con la salida

y
= Cx (3.94)

donde x € Rn u G Rm y y G Rp.

Suponemos que
Sl. rango C =p

Basado de esta hipótesis, se puede representar el vector de saUda (3.94) como

y
= Cjxi + C2x2 (3.95)

y separar el sistema (3.93) como

-U)'-(&:3) »-(£)
donde xi £ 5Rn_p, x2 e 5?p.y rango C2=p.

Entonces el sistema (3.93-3.94) se presenta por las variables Xi y y de la forma

xi =fi(xi,y) + B1u

y
= f2(xi,y) + B2u

(3.96)

(3.97)
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donde fi(xi,y) = f1(xi,x2)X:)=y_h1(x1). f2(xi»y) = [Cifi(xi,x2) + C2f2(xi,X2)]X2=c-i(y_ClXl), y la matriz

B2 = C1B1 + C2B2.

El observador es descrito por las siguientes ecuaciones diferenciales:

*i*=?i(*i-y) + B1u + L1(y)v (3.98)

y-^f^xi^ +B^-v (3.99)

donde Li(y) es una matriz, y el vector v S 5RP es elegido tal que el error entre el vector de salida y y su

estimación y sea Uevado a cero forzando modos deslizantes sobre la variedad £2= y—y
= 0:

v =
— ¿oSÍgn(y—y) lo > 0, lo — constante. (3.100)

Usando (3.96)-(3.99) y (3.100), la dinámica de los errores de estimación £i= xi
—

x¡ y e2= y
—

y se pueden

despejar de la forma

éi=fi(ei,y)-Li(y)v (3.101)

¿2 = ?2(ei,y) - ios¡gn(e2).

Bajo la siguiente condición:

k > \\h(*i,y)\\

el error e2 converge a cero en un tiempo finito ío* Después de este tiempo, se alcanza el movimiento en modos

desUzantes sobre la variedad e2 =0, y tenemos

v(í) = ve,= (¿0sign(e2))eg
= f2(ei , y) para t > t0. (3.102)

Sustituyendo (3.102) en (3.101) obtenemos la ecuación de modos desUzantes de orden reducido

¿i =fi(«i,y)-L1(y)f2(e1>y). (3.103)

La matriz Li(y) debe ser encontrada para estabiUzar el sistema (3.103).
Una clase de sistemas dinámicos donde es posible apUcar este procedimiento de diseño para un observador

con modos desUzantes, es la de los sistemas Uneales [11]

x = Ax + Bu

y
= Cx (3.104)

donde x € R" u e Rm y y € Rp Suponiendo que la hipótesis Sl se satisface, y usando (3.95), el sistema

(3.104) se representa en las variables xi yy como:

¿i = Anxi+Ai2y + Biu (3.105)

y
= A2Jxi + A22y + B2u (3.106)

donde

(X;HU)' T-f> *)■ ™-=U: £) tb-(í;)
La tr2uisformación de coordenadas es no singular porque det C2 j= 0.

Probemos el siguiente lema auxiUar:
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Lema 3.1. Si el par {C, A} es observable, el sistema

¿i = AnXi

con el vector de salida

z = A2lXl

o el par {A21, An} es observable también.

Prueba. Supongamos que esta condición no se cumple. En este caso, la ecuación (3.105), donde y y u

son considerados como entradas, se puede representar junto con z en la forma canónica de observabiUdad:

x'j = A'nx; + A'12y + Biu (3.107)

x'{ = Ai'x'j+Aa'xi' +A^y + Bi'u (3.108)

z = Ajjx',,

donde xf = (x'f, x'-f). El par {A21, A'n} es observable, y x" es el subespacio de los estados no observables.

De acuerdo a la transformación, (3.106) se tiene

y
= A21x'j + A22y + B2u. (3.109)

El subespacio x" puede ser no observable, obviamente, no solamente con respecto a z sino también a y que es

la salida del sistema original (3.104) o es equivalente a (3.107)-(3.109). Esta condición contradice la hipótesis
del par de observabilidad {C, A}, por lo tanto, el par {A2i, An} es observable. Entonces el lema es probado.

Ahora procedemos a diseñar el observador con modos deslizantes. Este observador está descrito por la

siguiente ecuación diferencial (similar a (3.99)):

xj
= Anxi + Ax2y + Biu

- Ljv (3.110)

y
= A2iii + A22y + B2u + v (3.111)

con el vector discontinuo v elegido como

v = l0 sign(y
- y), l0 > 0 (3.112)

donde xi y y son los estimados de los estados del sistema, sign(e) = (sign(ei), ..., sign(ep))T
Ahora, la matriz Li se puede encontrar tal que la estabilidad del movimiento y la locaUzación de los valores

propios en la ecuación con respecto a la diferencia

ei*=xi-xi, e2=y-y,

sean los deseados. Las ecuaciones para ei y e2 puede obtenerse de (3.105), (3.106) y (3.110)-(3.112) como

éi = Anei -(- AJ2e2 + Liv (3.113)

é2 = A2iei + A22e2 -/0sign(e2). (3.114)

Y si asumimos una condición inicial con dominio en el espacio (ex , e2) para un valor dado de l0 definido

como

lo > ||A2iei+A22e2||

entonces los modos deslizantes siempre ocurrirán en (3.114) sobre la variedad

e2=0. (3.115)
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Usando el método del control equivalente es necesario resolver

é2 = A2iei + A22e2 -

ve, =0, e2 = 0

con respecto a v,

v = veq
= A2iei.

Sustituyendo esta solución dentro de la ecuación (3.113) y tomando en cuenta (3.115), obtenemos la ecuación
de modos desUzantes

éi=(An+LiAai)ei. (3.116)

Entonces el par {A2i, An} es observable, esto es posible eUgiendo la matriz L¡ tal que los valores propios de

la matriz (An + LiA2i) estén ubicados en el semiplano complejo izquierdo abierto, entonces

Um e¡ = 0 cuando t —+ oo.

Como resultado, el observador (3.110)-(3.111) y (3.112) determina el vector x¡ con exactitud. La estimación

x2 del subvector x2 queda incluida dentro de x y se puede obtener como

x2 = -C21(y-CiXi). (3.117)

Notar que este método determina x básicamente de una realización con modos desUzantes de orden (n—p).
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Capítulo 4

Diseño de control para el motor de

inducción

4.1 Introducción

En este capítulo apUcaremos la técnica de control por bloques con modos deslizantes establecida en el capítulo

3, para controlar dos variables del motor de inducción, cuyo modelo fue obtenido en el capítulo 2 el cual incluye
saturación magnética. La principal variable que nos interesa controlar es la velocidad del rotor uir. Dado que

tenemos dos variables de control independientes ua y up, esto nos permite un grado de Ubertad extra para

seleccionar una segunda saUda a controlar. En nuestro caso será el módulo del flujo del rotor px , por razones

que expondremos más adelante.

Como no todos los estados del motor son medibles, por razones económicas o técnicas, se hace necesario

diseñar un observador por modos desUzantes que estime los flujos magnéticos del rotor y de magnetización

Aor, Xpr y Xma, Xmp- Además se implementa un observador para el par de carga T¿.
Para aprovechar el grado de Ubertad extra que se tiene en el control, en este trabajo se calculan dos

referencias pre¡ para el módulo del flujo del rotor p-¡. Esto, de acuerdo a una estrategia de optimización que

reduce pérdidas eléctricas en el motor, mejorando así el desempeño de este dispositivo. También se analiza la

estabiUdad en cada caso.

4.2 Control de la velocidad

Primero presentamos el modelo de la planta en espacio de estados donde las variables son uir, Xar, XpT,ias , Í0s , Xm,

y Xmp- Dado que la velocidad del rotor que va a controlarse está en grados mecánicos, necesitamos acondicionar

nuestro modelo obtenido en el capítulo 2, y esto lo logramos haciendo uso de la siguiente relación:

t^r eléctrica
—

Tipiar mecánica-

Entonces redefinimos el modelo del motor de inducción (2.31)-(2.37) como:

-*=■*■■• = ci (Te -

Tl) , Te = C2(Xarl0s - Xprias) (4.1)

"T

= -npu.rXpr-c$ (Xar -

Xma) (4.2)
dt

dXpT
dt

= npurXaT
-

c3 (XpT -

Xmp) (4.3)

31
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dXmp
dt

con los siguientes parámetros:

dias

■—^-=C7inpLUrXpr + C8lAor - CsiXma + (cgi
- c5)ias + (c4 -

C6i)uQ (4.4)

—7T= -C72npWrXar+C82Xpr
~

C»2Xmp + (<-92
-

c5)ips + (c4
-

Ce2)up (4.5)
at

,

"
= Lu (-C7inpU.TXpr

- CSiXaT + CgiXma ~ Cgiías + C6l"a) (4.6)

Lis (ci2npurXar
-

c&2Xpr + Cs2Xm0
-

ca2ips + C62Up) (4.7)

1 SM Rr 1 Rs
ci

= -**-. c2
=

——np, c3 = —, c4
=
—, c5

= ■—

,

Jr ¿iLr Llr Lls Lis

M M MRr MRS
C6l{Ama)

=

, To > c7l(^ma)
=

TT T~ ' cSl\^ma) = , t2 t , C91(^ma)
—

, t2

dlLu diLirLi$ diLlTLis dlLls

M M MRr MRS
ce2(Xmp) =

¿2ir^72(A^)
=

^i;^,c82(A^)
=

^l2j-,C92(Am,)
=

^IÍ

con di y d2 definidos como:

M M
,l2 , ,, , ,

M M
— +— +3cX2ma Y d2(Xm0) = l +

T-
+
T-

Lis Lir Lis Llr
«i (Amo) = 1 + 7— + 7— + 3cAma y d2(Xmp) = 1 + 7— + 7— + 3cXm0,

donde

ua
= Vas y y-0

= Vps son los voltajes de estator en coordenadas (a — 0) ,

ias y ips son las corrientes de estator en coordenadas (a
—

f3),

Xar y XpT son las componentes de los flujos magnéticos del rotor en coordenadas (a — /?),

Ama y Xmp son las componentes de los flujos de magnetización en coordenadas (a
—

¡3),

Lir, Lu y M son las inductancias de dispersión de rotor y estator e inductancia de

magnetización,

Lr es la inductancia propia del rotor,

Rr y Rs son las resistencias de rotor y estator,

np es el número de pares de polos,

uir es la velocidad del rotor,

Jr es la constante de inercia del rotor,

Te es el par electromagnético del motor,

Ti es el par mecánico de carga.

En base al capítulo 3, el diseño del controlador por modos deslizantes se divide en dos pasos. El primero

consiste en formar una variedad desUzante usando la técnica de control por bloques. El segundo en proponer

una ley de control discontinua diseñada para hacer esta variedad atractiva.

Suponemos que todos los parámetros, variables de estado y perturbación son conocidos. Más adelante se

diseñarán observadores para estimar los flujos variables y el par de carga.

Definamos los errores de control como

xi
=

Xi

x2

UT
~

Uref

fl
~

fref
(4.8)
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y además las variables

X2

'

-*-*3

X.l

=
las

íps
, X3 =

'

x5
=

"ma

Xm/3

donde tpx es el cuadrado de la magnitud del flujo magnético del rotor y está definido por:

y u;re/ y v're/ -3011 señales de referencia.

Suponga que

TL=0. (4.9)

Entonces el sistema (4.1)-(4.7) puede ser representado en la cuasi Forma Controlable por Bloques (FCB) con

perturbación y dinámica interna (ver capitulo 3):

xi=fi(xi)+Bi(xi)
x2

X3
+ dir¿-wi (4.10)

X2

X3

f2(x)

fa(x)
+

B2(x3)

B3(x3)
(4.11)

dondex = (xvx2,x3)T. vrx = (Üjref,ipTef)T, u = (ua,up)T, rango[Bi(xi)]=2, rango[B2(x3)]=2yrango[B3(x3)]=2
con los siguientes vectores y matrices:

fi =
h

h

0

-2c3<fii
,Bi

-cic2XpT ciC2AQr 0 0

0 0 2c3AQr 2c3Xpr

f2 =
h

u

C,inpU}TXpT + C&iXar - C8iAmQ + (Cgi — C5)iaa

-C72npuTXar+cs2Xpr
-

cs2Xmp + (cq2 - c5)ipa

f3 =
h

k

Lis (-CnnpWrXpr
- CSiXar + C8lAma -

Cgi¿QS)
Lis (c72npUrXar

—

Cs2Xpr + C%2Xmp
—

Cg2ips)

B2
(c4-C6i) 0

0 (c4 - ce2)
,B3

Lucei 0

0 -£*¡aC62
,B

B2

B3
,di

L
Jr

0

Utilizando la técnica de control por bloques para sistemas con perturbación, se define zi = Xi ,
con el vector

zi = (zi,z2)T, introducimos la dinámica deseada —kiZi + z2 para el bloque (4.10) obteniendo

fi(xi) + Bi(xi)
x2

X3
+ diTL -wi = -fciZi -I- Z2 (4.12)

donde Z2 = (z3,Z4)T es un vector de nuevas variables, y ki > 0. Entonces de (4.12) podemos proponer el

siguiente cambio de variable

Z2
= Bi

X2

X3
+ fi + diTL -

wi +fcixi.

Se requiere que la transformación que estamos utilizando sea no singular, por lo que definimos las siguientes
variables:

Vl
= ¿as , 1.1

= Í0s y %
= ^ar ~ A„
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Entonces vamos a representar las ecuaciones (4.10)-(4.11) en las nuevas variables z y 77 definidas como

z = (zj,Z2) Zi= (zi, z2) z2= (23,2,4) y r¡
= (rii,V2,Vz)T Estas nuevas variables representan el medio

para obtener una transformación difeomórfica del sistema original al sistema en las nuevas coordenadas de la

forma siguiente

Ulr Zl

Ao-y. z2

Xpr 23

las A 24

ips Vi

"ma V2

Xmp
.

V3
.

Entonces el sistema original lo expresamos en la forma no Uneal controlable por bloques NCB con perturbación

y dinámica cero como sigue:

¿1 = —kiZi +z2

z2
= f2(zi,z2,-7) + B2(zi)u + d2TL-Á-iWi -wj

f] = Anr¡ + B„(zi)u + g„(z, r¡)

(4.13)

(4.14)

(4.15)

f2 =
h

h
, B2 = Bi

B2

B3

CiC2(c4
-

C§i)Xpr CiC2(c4
- C62)Aa

2LisC3C6iXar 2LisC3CQ2XpT

d2 = Jr

o
h =

clc2 (Aar/31 + ipshl
—

Xprfzz
— iasf34) + kif35,

/31 =
_

Cj2npUJrXar+CS2Xpr
—

Cg2XmP + (cg2
—

C^jips, hl = —npU¡rXpr—C3 (Xar
~ Xma) ,

hz = C7inpu!rXpr + C8iAar — cgiAmQ + (cgi
- c5)ias, hi = npu.TXar

—

c3 (XpT
—

Xmp) ,

/35 = CiC2(AQT.l/3s
- Xprias), fí = (kl - 2c3)if2 + 2cz(Xarf41 + Xmahl + Xprf42 + Am^/34),

tfi2
= -2c3tfi + 2C3 (XarXma + XprXmp) ,

/41 = Lia (—C-7inpU>TXpr
~ C8lAQr + C8lAmQ —

Cgi*iQS) ,

/42 = Lu (c72npüJrXar
—

C82Xpr + Cs2Xmp
~

Cg2ips) ,

A,, = diag(-c5, -c5, -c3),

g(z,»7)

c-nnpuirXpr + C8iAQr
— cgiAma + C9i¿QS

—

C72npWrAQr-|-C82A/3r
—

Cg2Xmp + Cg2ips

—nptüTXpr
— Lu (—C7inpU)rXpr

— C8lAar + C8lAmQ —

Cgiias)

B,(z)

C4
—

C6i 0

0 C4
—

C62

-J^¡sC6i 0

La segunda parte del diseño es la selección de un control discontinuo, el cual forcé modos deslizantes sobre

la variedad z2
= 0. La condición para que existan modos deslizantes es equivalente a la condición de estabilidad

de la proyección del movimiento sobre el subespacio z2, descrito por (4.14), y será anaUzada a continuación.
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4.2.1 Análisis de estabilidad de modos deslizantes

Sea

V = \zlz2 (4.16)

una función de Lyapunov candidata para el análisis de estabiUdad del control por modos desUzantes. Derivando

(4.16 ) sobre las trayectorias del sistema (4.13)-(4.14), obtenemos

V = zl(i2 + d2TL - fciwi - wi) + z2nB2u. (4.17)

Podemos seleccionar el control u como

u = -í/osign(z2), U0 > 0 (4.18)

con

z2
= S£z2 y zl = zlB2x (4.19)

Ahora, sustituyendo (4.18) y (4.19) en la ecuación (4.17), obtenemos

V = zlB2 x(f2 + d2TL - fciwi -

wi)
- Uo Hzallj

donde ||z-2 Hj = z^sign^).
Dado que ||z2||j > ||z2||2> la derivada

V < -

||z2||2 {Uo
- \\B2\h + d2TL - fciwi -

wi)||2)

es definida negativa para

Uo > ||B2-1(f2 + d2T¿ - fclWl -

wx)||2 . (4.20)

Obviamente la condición (4.20) se mantiene para todo Tl y u,Tef. Por lo tanto, los modos desUzantes son

forzados en el sistema en lazo cerrado (4.13-4.15) y (4.18) sobre la variedad Z2 = 0 en un tiempo finito (ver
el capitulo 3). y sobre Z2 = 0 ya que la transformación (4.19) es no singular. Una vez que existen los modos

deslizantes, el movimiento sobre la variedad desUzante z2 = Q está gobernada por el sistema cuasi-lineal de

quinto orden

¿i = -fcizi (4.21)

i7
=

A^ + g(z1,r?,Tí„w1,w1) (4.22)

donde g
=--

B^(z)ue,(zi,'7,r£,) + gv(z1,rj, w**,wi), con el control equivalente calculando de z2 = 0 como

ue,
= -B2"1(f2 + d2T£, - fciwi -

wi).
El sistema (4.21) corresponde a la dinámica mecánica linealizada y del flujo del rotor, y ésta es asimp-

tóticamente estable para ki > 0. Así, el control por modos desUzantes (4.18) se mantiene invariante en el

subespacio {z = 0, tj 6 R3}, en el espacio de estados del sistema en lazo cerrado. La dinámica de t] sobre este

subespacio es una dinámica cero y está gobernada por

57 = AT,77 + g(0,íj,TI„Wi,wi). (4.23)

Debido a que la matriz A,, es Hurwitz y a que g(0, "7,Ti,, w¡ , wi) es acotada, la solución de (4.23) converge
exponencialmente al conjunto compacto definido por T¿, wi y Wj y.como se mencionó en el corolario 3.2 (ver
capítulo 3) la solución para el sistema (4.10)-(4.11) en lazo cerrado (4.18) es últimamente uniformemente

acotado, y el error de control Zi converge exponencialmente a cero.
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4.2.2 Limitador de corrientes de arranque del motor

Como es sabido, la corriente de arranque de un motor no debe exceder un valor máximo fmax de 3 a 5 veces su

valor nominal, ya que de sobrepasar este valor el aislante de los devanados pueden sufrir daño, disminuyendo
la eficiencia y la vida útil del motor. Por esta razón se implementa un limitador de corriente por modos

desUzantes de la siguiente forma:

u2= -¡70sign[B2 (x3)x2], U0 > 0 (4.24)

cuando |/s| > Ima.x, Is = (ias,ias)T- donde Jmax es el valor máximo del modulo de la corriente. En este caso

la derivada de V = 5X^X2 sobre las trayectorias del sistema (4.11) con el control (4.24)

V = x|,B2(x3)B21(x3)f2(x)-i7ox2nB2(x3)sign[B2n(x3)x2]
< ||BÍ(x3)x2||2 ||B2-1(x3)f2(x)||2

- U0 UBftxaHI,
< -

||BÍ(x3)x2||2 (U0
-

||B2 1(x3)f2(x)||2)

es negativa si

C/0>||B21(x3)f2(x)||2. (4.25)

Por lo tanto, la norma del vector [B2 (x3(í))x2(í)] disminuye. Debido a que la matriz B2(x3) es no singular,
la norma del vector x2(í) desminuye también.

Quedando entonces la siguiente ley de control compuesta expresada en (4.18) y (4.24):

r ui si

¡x2|</max
\ U2 SI |X2| > imax

donde

ui= -C/0sign(B2"z2). (4.27)

Cuando ocurre un proceso transitorio, ya sea por perturbaciones o al arranque del motor, el módulo de

corriente puede exceder el valor máximo fmax, en este caso aplicamos el control (4.24) con lo cual bajo la

condición (4.25) aparecen modos deslizantes sobre la variedad

|x2|
- J"max -= 0,

donde el par eléctrico será máximo, con lo que las corrientes del estator no sobrepasarán el valor Umite 7max.

Una vez pasado el transitorio el módulo de la corriente disminuye su valor tal que |x2| < /max* en este caso

aplicamos el control u¡ (4.27), y bajo la condición (4.20) hay modos deslizantes sobre la variedad

z2=0.

El movimiento en modos deslizantes sobre esta variedad es asintóticamente estable como se demostró anteri

ormente. Como resultado, tenemos lim Zi(í) = 0. Entonces el error de control (4.8) tiende exponencialmente

4.3 Diseño del observador

Suponemos que las corrientes del estator ias e ips y la velocidad ivr son medibles. El problema ahora es la

estimación de los flujos del rotor Xar y XpT, los flujos de magnetización Xma y ^mp y el pa*1" "e carga Tl.



4.3. DISEÑO DEL OBSERVADOR 37

4.3.1 Observador de flujos con modos deslizantes

Para la estimación de los flujos usamos la técnica de diseño de observadores con entradas discontinuas que se

propone en el capitulo 3. El modelo del motor de inducción (4.2)-(4.7) puede ser reescrito en la forma (3.96)
y (3.97) como

-npLjTXpT-c3(Xar
- Xma) (4.28)

dt

dXpr
npUTXar

-

C3 (X0r
-

Xmp) (4.29)

= Fi (4.30)

dt
'*"

dXma

dt

dXmp
dt

di

= F2 (4.31)

-C4VQS - C5Ías ~ C4F1 (4.32)

-^£=c4V^J
-

c5i0s
- c4F2, (4.33)

donde

Fl = Lis (—C71npVrX0r
— C8iAQr + C8iAmQ — Cgiias + CsiKm)

y

J*2 = Lu (c72npLJrXar - C%2XpT + C%2Xm0
—

Cg2ips + C62Vps) ■

Entonces en este caso el vector de la saUda es y = (ias,i/3s)T y el vector que es necesario estimar es

Xi = (AQr, A^,., Xma, Xmp)T. El observador propuesto para estimar los flujos tiene la siguiente forma:

—

-p
= -ripUJrXpr-Cz ^AQr

-

XmaJ (4.34)

' "A

'-
= npuTXar

-

c3 [XpT
-

ÁmiaJ (4.35)

= l0vi (4.36)

dt

dXmg

dt

dXmp
dt

días

-^■=C4Vas
~

C5ias ~

Vl (4.38)

l0v2 (4.37)
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-rr=CiVpa
-

c5ipa
-

v2 (4.39)

donde Aar, XpT, Xma, Xmp, ias e ips son las estimaciones de flujos y de corrientes y ¿o es un parámetro que

definiremos más adelante. Elegimos las entradas del observador vx y v2 usando el control unitario [11], como

<"■ = -Zi|-TT7 y v*
=

-'2T-TZ7 (44°)
]£as\+6 \eps\+o

con li y l2 > 0 y 6 es una pequeña constante. La estabiUdad del observador (4.34)-(4.39) con las entradas

(4.40) puede ser analizada examinando las dinámicas de los errores de estimación de flujos eaT = Aar —

AQr,

£pT
= XpT

—

XpT, Ema = Xma —

Xma, £mp = Xmp
—

Xmp, y de corrientes eQS = ias
—

ias y Eps
= ips

—

íps-
Entonces de (4.28)-(4.40) tenemos que

¿ar = -npU)r£pr-CZ (ear ~ Erna) (4-41)

Epr
=

npur£aT-cz (epr
-

£mp) (4.42)

Erna = Fl- l0Vi (4.43)

£mp
= F2- l0v2 (4.44)

éas = -c4Fi+t*i, vi=-h-—^— (4.45)

éps = -c4F2 + v2, v2 = -l2-—*p*-
-. (4.46)

\£ps\ + O

Si li > |c4Fi|, y l2> |c4F2|, entonces ocurrirán modos deslizantes en (4.45) y (4.46) sobre

£as = 0 y £ps
= 0

después de un tiempo finito. Por lo tanto, después de este tiempo, tenemos

éas — -C4F1 + Vi
= 0

¿Ps = -C4F2 + V2
= 0.

Resolviendo estas ecuaciones sobre Vi y v2, obtenemos

^i
=

vUq
= C4F1 (4.47)

v2
=

v2eq
= c4F2 (4.48)

Sustituimos (4.47) y (4.48) en (4.43)-(4.44), y definimos el parámetro ¿o = ¿** Entonces las dinámicas de

los errores de estimación de flujos (4.41)-(4.44) están gobernadas por

£ar
=

—npU!r£0r—Cz (Ear
— £ma) ,

£pr
=

npUJr£ar-Cz (Epr — £mp) ,

Erna
— U

EmP
= 0.

Es evidente que este sistema es estable. Los valores estimados obtenidos en (4.34)-(4.39) son utiUzados en la

ley de control (4.26), (4.24) y (4.27) reemplazando a las variables reales.

4.3.2 Observador del par de carga T**,

Suponiendo que tenemos información sobre los flujos Aar y XpT a partir de (4.34)-(4.39), el observador de la

carga puede ser diseñado como sigue

dCj

—7T
=

Cl \C2(XarÍp3
-

Xprias) ~

Ti,j + k("r
~

Wr) (4.49)
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^=U(ur-u>r) (4.50)
at

donde <2>r y Ti son los valores estimados. El sistema de errores de estimación £Ur =u)T—C¿Ty etl =Tl —Tl

se puede obtener de (4.1), (4.9), (4.49) y (4.50), como

£ur
= ~h£-r

~

ClETL

ÉTL = -k£-r ■

Las ganancias del observador ¿3 y ¿4 son elegidas tal que el sistema Uneal de errores de estimación sea

asintóticamente estable.

4.4 Algoritmos de cuasi optimización del desempeño del contro

lador

En esta sección proponemos dos algoritmos para optimizar el funcionamiento del sistema de control, reduciendo

pérdidas eléctricas en el motor. Para esto, definiremos dos señales de referencia ipref para el módulo del flujo del
rotor pi , que realicen un mejor desempeño que cuando ipref se e%e arbitrariamente como un valor constante.

4.4.1 Algoritmo de control para el ángulo a.

Conocemos que la eficiencia de un motor determinado es fuertemente influenciada por el par electromecánico

que produce, el cual puede expresarse como

Te = (^(Xarips — XpTÍas),

o también en estado estable como

Te = Ia\l,rsen(a) (4.51)

donde a es el ángulo entre el módulo de corriente del estator Is y el módulo del flujo del rotor tpr, los cuales

están definidos como sigue:

\fi2as + Ípa

\2
Vr**VV = \Aar + A

A continuación se propone un valor de referencia para la magnitud del flujo del rotor t/v

VW =

T- (4*52)

cuyo objetivo es mantener el ángulo a en (4.51) a 90°. Esta señal de referencia trae como beneficio obtener

en estado estable el máximo valor de par electromagnético para un módulo de corriente del estator Is y un

módulo del flujo del rotor ipr dados, lo que significa un mejor desempeño en el motor. Para suavizar la señal

de referencia (4.52), elegimos la referencia tpTe¡ en (4.8) como la salida de un filtro de primer orden

rp

T<Pref + freí
=

^r«/' ^ref
= ~

con una pequeña constante de tiempo r.
A continuación proponemos otro valor de referencia para el módulo del flujo del rotor que disminuye las

corrientes del estator para una carga dada.
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4.4.2 Un algoritmo heurístico para disminuir la magnitud de la corriente del

estator.

Para obtener un flujo de referencia que disminuya las corrientes demandadas por el motor, se hacen simulaciones

para diferentes valores del motor como son, las referencias de la velocidad y del flujo del rotor, además de la

carga del motor. Entonces, para cada una de estás combinaciones, se obtiene la demanda de corriente mínima.

Estos resultados se muestran en la tabla 4.1

Tabla 4.1 Señales de referencia variable.

Wre/ TL I. Vw
150 2 2.9 0.3

150 4 5 0.4

150 6 7 0.5

100 2 2.7 0.3

100 4 5 0.4

100 6 6.7 0.42

50 2 2.6 0.3

50 4 4.6 0.4

50 6 6.8 0.49

En la tabla 4.1 observamos que los valores para el flujo de referencia iprer con los que se obtiene una

demanda de corriente mínima dada una carga, aproximadamente coinciden para las diferentes velocidades de

referencia, por lo que se consideró una velocidad constante de 100 rad/seg, variando la carga Ti, de 1 a 6 Nm

obteniendo los valores mostrados en la tabla 4.2.

Tabla 4.2 Obtención del módulo de corriente mínimo.

Wre/ TL / Vw
100 1 1.7 0.2

100 2 2.8 0.3

100 3 3.8 0.3

100 4 4.9 0.4

100 5 5.8 0.41

100 6 6.6 0.42

Finalmente calculamos una función que se aproxime a estos valores, dando como resultado la siguiente

expresión, la cual depende de la carga aplicada al motor:

VW
= aTL (4*53)

donde

a = 0.20988

b = 0.41069

corr = 0.96349

n = 2.03

En el capítulo siguiente comparamos las respuestas obtenidas con una señal de referencia arbitraria para

Pi y con las propuestas en esta tesis.



Capítulo 5

Resultados del sistema de control

5.1 Introducción

En este capítulo se presentan los resultados de las simulaciones de la dinámica del motor de inducción, así

como de la respuesta en lazo cerrado utiUzando el controlador por modos desUzantes desarroUado en el capítulo

4. Los resultados nos demuestran la efectividad del algoritmo de control propuesto. Se mostrará la dinámica

de la máquina con y sin saturación, y sus efectos.

Las simulaciones fueron hechas en simulink de matlab, con un paso de integración de 1 x IO-4 segundos

con la técnica de integración de Dormand-Prince.

5.1.1 Parámetros de la máquina

La potencia del motor es de 0.25 C.P., con una frecuencia de alimentación de 60 Hz y un voltaje rms de

220/440 V.

Los valores de los parámetros eléctricos y mecánicos del motor son los siguientes: Rs = 14fi, Rr = lO.lfi,

La = 0.4JT, Lr = 0.4128JT, M = 0.377JT, J = O.OlKgm2, np = 2. Donde Ls y Lr son las inductancias propias

de estator y de rotor respectivamente, y están definidas como La = L¡s +M, Lr = L¡r +M. El valor de c = 15

nos sirve para aproximar la curva de saturación del motor.

5.2 Dinámica del motor

5.2.1 Dinámica del motor sin saturación

En las Figuras 5.1-5.3 se muestra la dinámica de las variables del motor sin tomar en cuenta la saturación

magnética.

En la Figura 5.1 observamos que la velocidad del motor wr alcanza su valor nominal de 188.5 rad/seg en

un tiempo de 1.2 seg con una carga inicial de Tl = 0 Nm, que al ser incrementada a 1 Nm en 1.5 seg, origina
una disminución en la velocidad del motor. El módulo del flujo del rotor /modl y de la corriente del estator

imod también se ven afectados por la carga Tl y alcanzan un valor constante depués de que el motor alcanza

el estado estacionario.

Los flujos magnéticos del rotor far y fbr y los de magnetización fma y fmb se muestran en la Figura 5.2.

Además, observamos que las corrientes del estator y del rotor ias, ibs e iar,ibr aumentan al apUcar la carga;
mientras que las corrientes de magnetización ima e imb disminuyen como se muestra en la Figura 5.3, donde

podemos observar la curva de magnetización, la cual es Uneal, es decir que no existe saturación magnética.
En esta Figura se presentan los voltajes apUcados a las terminales del estator VI y V2 los cuales son señales

senoidales con una ampütud de 180 V y una frecuencia de 60 Hz.

41
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Figura 5.1: Módulos de flujo y corriente sin saturación.

Figura 5.2: Dinámica de flujos y corrientes sin saturación.
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Figura 5.3: Curva de magnetización sin saturación.

5.2.2 Dinámica del motor con saturación

Cuando incluimos la saturación magnética en el modelo, se observan cambios en el comportamiento del motor;

por ejemplo en la Figura 5.4 el módulo del flujo del rotor fmodl disminuye al incluir saturación, mientras que
el módulo de la corriente aumenta. La velocidad del rotor permanece prácticamente sin cambios al igual que
el par electromecánico del motor Tg1 En comparación con el caso lineal, en la Figura 5.5 observamos una

disminución en la ampUtud de los flujos magnéticos y un incremento en las corrientes, lo cual indica que el

efecto de saturación magnética disminuye los campos magnéticos. En la Figura 5.6 se tiene el mismo voltaje
de alimentación; las corrientes de magnetización son mayores que cuando no se tiene saturación magnética y
la curva de magnetización es no lineal.

Figura 5.4: Módulos de flujo y corriente con saturación.

1
Se observa ruido debido a las altas no linealidades que son incluidas en la simulación y al paso de integración el cual debería

ser lo suficientemente pequeño para quitar este ruido.
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Figura 5.5: Dinámica de flujos y corrientes con saturación.

-4-2024 0 1 2 3

ima (A) t (seg)

Figura 5.6: Curva de magnetización con saturación.

5.3 Respuesta en lazo cerrado

A continuación se presenta la respuesta en lazo cerrado, teniendo todos los estados disponibles.
En las Figuras 5.7-5.9 se muestra la efectividad de nuestro algoritmo de control con sus ganancias ajustadas

de la manera siguiente: ki = 10000 y Uo *= 220 V.

En la Figura 5.7 se observa que la velocidad de referencia wref es alcanzada en un tiempo aproximado
de 0.11 segundos, teniendo una carga constante Tl de 1 Nm. La referencia del módulo del flujo del rotor

fmodref, tiene un valor arbitrario fijo de 0.15 Wb2, que es alcanzado satisfactoriamente. También podemos
observar el módulo de la corriente del motor imod, que se mantiene prácticamente constante cuando el motor

está en estado estacionario.

En la Figura 5.8 vemos los flujos de rotor far, fbr y de magnetización fina, fmb al igual que las corrientes

del estator ias, ibs y del rotor iar, ibr. En todos estos casos vemos que las componentes del eje /? están

desfasadas 90° de las componentes del eje a.
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En la Figura 5.9 tenemos las variables de control discontinuo «i y u2, las corrientes de magnetización y la

curva de saturación así como la variedad de desUzamiento z2.

Figura 5.7: Seguimiento de señales de referencia.

Figura 5.8: Dinámica de flujos y corrientes.
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Figura 5.9: Entradas de control.

5.3.1 Limitador de corrientes

En las Figuras 5.10-5.11 se muestra la efectividad al usar el Umitador de corriente desarrollado en el capítulo
4.

En la Figura 5.10 podemos ver cómo la corriente de arranque sobrepasa el valor máximo permitido que

es de 16 ampers, que representa 5 veces su corriente nominal, alcanzando un valor pico de 28 ampers, lo que

podría ocasionar un daño en el aislamiento del motor. La velocidad de referencia es seguida satisfactoriamente

y en un tiempo relativamente rápido de 0.06 segundos. El par eléctrico tiene un valor pico de 27.8 Nm y se

estabiliza en el valor de la carga Tl que es de 10 Nm. Se muestran también las entradas de control ui y u2

que conmutan entre ±440 volts.

Al apUcar en el control el limitador de corrientes mencionado en (4.24), obtenemos buen resultado en el

seguimiento de la velocidad de referencia wref como se muestra en la Figura 5.11, aunque ésta es alcanzada

en 0.14 segundos, 0.08 segundos más tarde que en el primer caso. Las corrientes de arranque son mantenidas

por debajo del límite Ima.x, lo cual representa una protección para el motor. El valor pico del par eléctrico se

reduce a 19.5 Nm con la misma carga apUcada; los controles ui y u2 conservan la magnitud de sus valores

pero aumentan su frecuencia de conmutación para poder controlar las variables wr y fmodl.
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Figura 5.10: Corrientes del estator sin limitar.

Figura 5.11: Corrientes del estator Umitadas.

5.3.2 Control para el ángulo a

Con base en los conceptos descritos en el capítulo 4, en la parte de optimización del desempeño del controlador,

primero presentamos los resultados del control para mantener el ángulo a a 90° y posteriormente el control

que reduce el módulo de la corriente Is.
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Recordamos que los módulos de flujo y corriente están dados de la siguiente forma:

J* = >J*L+%.i Vv = yfiZtr + xl

Los parámetros del motor y las ganancias del controlador mantienen los mismos valores.

En la Figura 5.12 vemos que la velocidad de referencia es seguida por la velocidad del rotor cuando se

aumenta la carga de 1 a 2 Nm. También podemos observar que el módulo del flujo de referencia fmodref es

seguido por fmodl, el cual varia dependiendo de la carga apUcada a la flecha del motor y del módulo de la

corriente imod. En la Figura 5.13 se muestran los flujos del rotor y de magnetización junto con las corrientes del

estator. También podemos ver como el ángulo a se mantiene cerca de los 90° = f = 1-5708 rad. Finalmente

en la Figura 5.14 vemos los controles ui y u2, las corrientes de magnetización junto con su curva y la variedad

desUzante.

:0.5 :Á y

/
0.5

Figura 5.12: Flujo de referencia para el control del ángulo a.



5.3. RESPUESTA EN LAZO CERRADO

Figura 5.13: Dinámica del ángulo a.
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Figura 5.14: Entradas de control.

5.3.3 Algoritmo para disminuir Is.

Como se describe en el capítulo 4, buscamos un tpTe¡ que disminuya la corriente demandada por el motor

a la fuente de alimentación. Con este propósito, se reaUzaron simulaciones bajo diferentes condiciones de

carga y valores de referencia para la velocidad del rotor y para el módulo del flujo del rotor. De esta manera,
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se determinaron los valores del tpTe¡ que ofrecen valores mínimos de la corriente del estator Is, dadas las

condiciones descritas.

Los resultados se muestran en las Figuras 5.15-5.16, en donde puede observarse que no hay gran diferencia

respecto a la selección de la velocidad de referencia; por lo que ésta se elige a 100 rad/seg. Entonces variamos
la carga T¿ de 1 a 6 Nm y el flujo de referencia en escalones como se muestra en la Figura 5.17.

Del anáUsis de los resultados se determinó una expresión para tprR¡, ecuación (4.53), en términos de la carga
Tl. Las gráficas donde se muestra la efectividad de este algoritmo se presentan en las Figuras (5.18-5.21) donde
tenemos que en la Figura 5.18 u>r sigue a u,ref para diferentes valores de la carga T¿. Los cambios de carga

modifican tpre¡ (fmodref) el cual es seguido por ¡fí (fmodl), manteniendo un valor bajo para Is (¿mod). En
las Figuras 5.19-5.20 se muestran la dinámica de las corrientes y flujos, así como las entradas de control y la

variedad de desUzamiento. En la Figura 5.21 se compara la magnitud de la corriente I, utiUzando el flujo de

referencia en escalones y el flujo de referencia propuesto.

El desempeño de los dos algoritmos de optimización para una uire¡
= 100 rad/seg y una carga T¿ = 2

Nm, se observa en la Figura 5.12, donde el módulo de la corriente es de 4.25 ampers aproximadamente, con

un flujo de referencia de 0.48 Wb; mientras que en la Figura 5.18 estos valores son de 2.8 ampers y 0.28 Wb

respectivamente, lo que demuestra la efectividad del control para reducir el módulo de la corriente del estator.
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2 4
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0.2w r
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Figura 5.15: Señales de referencia variable 1.
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Figura 5.16: Señales de referencia variable 2.

Figura 5.17: Obtención de la corriente mínima.
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Figura 5.18: Seguimiento de las señales de referencia.

Figura 5.19: Dinámica de flujos ycorrientes.
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Figura 5.20: Entradas de control.
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Figura 5.21: Comparación de flujos de referencia.

5.4 Observador de estados y del par de carga

Las ganancias del observador las ajustamos a ¿i — l2 = 8000, ¿3 = 500 y ¿4 = —500, el valor de delta es

6 = 0.00001. Todas las condiciones iniciales del motor y del observador son cero.

En la Figura 5.22 vemos que uiT es seguido por su estimado con un error de seguimiento muy pequeño al

igual que la carga Tl y su estimado Ti0. En la Figura 5.23 se muestran los flujos magnéticos y sus estimados.

Las entradas del observador se muestran en la Figura 5.24 donde se puede ver que son discontinuas. Finalmente

en la Figura 5.25, vemos los errores de seguimiento de los flujos magnéticos.2

2
Los errores de observación de corrientes de estator deben ser cero, ya que éstas se pueden medir. Sin embargo es difícil

llevarlos a cero debido a las entradas discontinuas wl y vv2 y a las dinámicas no lineales del sistema. El observador por modos

deslizantes nos permite tener muy buenas aproximaciones de los valores reales.
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Figura 5.22: Estimación de la velocidad del rotor y de la carga.

Figura 5.23: Estimación de flujos.
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Figura 5.25: Errores de estimación.

5.5 Respuesta en lazo cerrado con los estados estimados

A continuación se presenta la respuesta en lazo cerrado introduciendo al controlador los estados estimados por

el observador.

En la Figura 5.26 la velocidad de referencia ure¡ es seguida por la velocidad del rotor u/r y su estimado

Uro- De igual manera, el flujo de referencia del rotor ípref es seguido por fmodl, que está calculado utiUzando

los flujos del rotor estimados. Se observa un transitorio en el módulo del flujo y en el par, debido al cambio

de referencia en la velocidad.

En la Figura 5.27 tenemos los flujos de rotor y sus estimados, además de las corrientes del estator, que son

mantenidas por debajo del valor máximo; se puede observar una reducción en la frecuencia de los flujos y de

las corrientes al disminuir la velocidad del rotor.

En la Figura 5.28 se muestran los flujos de magnetización en los ejes a y ¡3 y sus estimados, así como

las entradas discontinuas del observador. Las entradas de control, las corrientes y la curva de magnetización,
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junto con la variedad desUzante son mostradas en la Figura 5.29, donde se observa un transitorio debido al

cambio de velocidad. En la Figura 5.30 se muestran los errores de estimación de los flujos magnéticos.

Figura 5.26: Seguimiento de las señales de referencia.

Figura 5.27: Dinámica de flujos y corrientes.



5.5. RESPUESTA EN LAZO CERRADO CON LOS ESTADOS ESTIMADOS

1

|U

1-0.5Wl
S* 0.5

1-0.5

-1

mpi
0 0.5

t (seg)

5000

■a o

-5000

O 0.02 0.04 006 O.OB

t(seg)

0 0.02 0.04 0.06 0.06

t(seg)

Figura 5.28: Entradas del observador.

5?10'

i 0

x10

-20 -10 0 10 20

¡ma (A)

a
2

as

c
°

a

"

-2 i

-4

t(seg)

0.5

t (seg)

Figura 5.29: Entradas de control.



58 CAPÍTULO 5. RESULTADOS DEL SISTEMA DE CONTROL

Figura 5.30: Errores de estimación.

5.5.1 Robustez del controlador

En la Figura 5.31 se muestra un aumento en la resistencia del rotor Rr del 80% aproximadamente, que puede

ser provocado por el calentamiento del motor. En la Figura 5.32 observamos como el controlador es robusto

ante esta variación paramétrica y ante variaciones de carga. En las Figuras 5.33-5.34 se muestran los flujos

del rotor y las corrientes del estator así como las entradas de control y la variedad deslizante.

t (seg)

Figura 5.31: Variación de la resistencia del rotor.
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Figura 5.32: Control robusto.
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Figura 5.33: Dinámica de flujos y corrientes.
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Capítulo 6

Conclusiones y trabajos futuros

Se desarrolló un modelo para el motor de inducción, donde se incluye el efecto de saturación magnética.

Se analizó y resolvió el problema de seguimiento de trayectoria para sistemas con perturbaciones y control

discontinuo.

Basado en el método propuesto, se desarroUó una estrategia de control discontinuo con modos deslizantes

para el motor de inducción con saturación magnética, que considera los Umites de corriente y de voltaje del

estator.

Se desarroUó un estimador de estados con entradas discontinuas usando la técnica de modos desUzantes

para estimar los flujos del rotor, de magnetización y el par de carga

Se proponen dos algoritmos que aumentan la eficiencia del motor por reducción de pérdidas eléctricas. Un

algoritmo vectoriza los flujos y corrientes optimizando el par electromecánico; mientras que el otro disminuye

las corrientes del estator en dependencia del par de carga.
Los resultados obtenidos en las simulaciones nos muestran buen desempeño y robustez del sistema en lazo

cerrado con respecto a perturbaciones externas y paramétricas.

Como trabajos futuros se proponen la implementación en tiempo real del controlador, la consideración del

ciclo de nistéresis magnética, la influencia de los armónicos y el efecto de barra profunda.
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Apéndice

Artículo presentado
En este apéndice se incluye el artículo "Sliding Mode Observer-Based Control of Induction Motor

with Magneting Saturation Effect", presentado en el congreso: Variable Structure Systems 2002, VSS'02.

Realizado en Sarajevo, Bosnia-Herzegovina en Julio del 2002. El artículo está fundamentado en esta tesis.
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SLIDING MODE OBSERVER-BASED CONTROL OF INDUCTION

MOTOR WITH MAGNETING SATURATION EFFECT

A. G. LOUKIANOV, JOSÉ M. CAÑEDO, A. CORONADO MENDOZA

CINVESTAV del IPN, Apdo. Postal 31-438, CP. 44550.

Guadalajara, Jalisco, México,

E-mail: [loukl[canedoj][acoronad]@gdl.cinvestav.mx

This paper applies the block control technique to design a sliding mode controller for the full

order model of the induction motor that includes a second order dynamics of the magnetic
saturation effect. The simulation results demónstrate the effectiveness of the designed
controller.

1 Introduction

It is known that the magnetic saturation effect, allowing an induction motor to

produce higher torque, can cause a bad performance of the dynamic response of the

motor, if it is not taken into account in controller design. Most of studies concerning
the saturation effect tried to find special models with varying parameters (see for

example [1-4]
In this paper we present an extended order model of the motor with constant

parameters. Based on this model, and applying the sliding mode [3-7] and block

control [8] techniques, a discontinuous observed based control law is derived.

2 Mathematical Model of Induction Motor with Saturation

To include the saturation effect in the motor model, it is necessary to know the

magnetization curve of the motor. We approximate this curve with a function

/(•O PJ. namely we use f(\m )= >?m , (see Figure 1).

H&JO)

y

i.

*0'+i2^>

fl?j

Xm Lml(il+i2)

r
/il-nj

1

Xm = Lm 1 ( il+i2 ) - fí *.m )

Figure 1. Magnetization curve
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The established saturated model can be described by the mechanical equation

(D
dwr

~dt~
= j-(Te-TL)

•*
r

with

Te = C2^*ar-Pi _kp**W
and the electromagnetic basic equations

"«■" sos

df

vPí
-Ri 4-^
-R^+

dt

0--= Rr'ar
1 dk„r

+ npwrXpr +
™

0 ~

Rr'Pr
1 ^Vr

npwrA-ar + ,

with

(2)

*-as
~

Hs'ols + "■«ia

**Pí
=

-V'pj + ^*mp

^ar = Liriar + X.ma

^-Pr
=

*-**!**'pr
+ ^mp

¿mp^Miip+i^-cfiÁ^)

where f(kmi ) = X3m* , i = a, P ;

X.ar and Xnr are the rotor magnetic fluxes;

Xma and Xma are the magnetizing fluxes;

¡as and (a, are the stator currents;

V^ and Vps are the stator voltages;

(or is the rotor velocity; J
r
is the rotor moment of inertia,

¿k , L¡r and M are, respectively, the stator and rotor link inductances and the

mutual inductance between the rotor and stator;

Rs and Rr are, respectively, the stator and rotor resistances;

np
is number of pair of poles, and c is a constant which introduces in order to

approximate the saturation curve ofthe motor.
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Using (1) and (2), after some routine calculations the we obtain the following
model of the motor:

-~ =

ci (c2 (Kr'Vs ~

V'-u > _ TL )

npwr^-\lr -Cl&ar *"^mo)

dt

__a

dt

dkar
~t~

=

«p "V>*ar
~

<-"3 ("V
_

X<"P )

-^
=

c71wrXpr +cglX.ar -c8,A.ma + (c91 -c5)ias+(cli -c61)vaj

-2f-
= -c12wr\ar + c82Xpr

-

ci2\mp- + (c92 -

c5 )/p, + (c4 -

c62 )Vpj

(3)

dt

- =

M~ c71MV**Pr
~

C81*-c*r + '■Sl^ma
~

c9l'as + c6XVas )

- = hs (*-*72*-V**ar ~ cS2^r + <-82^mP
~

c92'Pj
+ c62Vfis )

dt

1 3/1pM R 1 R

wherec,=
—

,c2=—
—

,c3=-— ,c4=
—

. c5=-^-,c61--
■»r ¿/-r Mr Mí ■** dyLr,

M

npM MRr MR,
c7l

=

_,,,• c8l
=■—

-5 c91
rfl-tfrl*

'"

diL\Lu
MRr MR

c82
=

ñ •c92

d2LlrLls
M M

d, =1 +

c62
=

^->c72
="

*

r¿

d2¿fa
2 >-l -'"""T-

+
",

'

'"mo ■

Lis hr

d2L¡s

+ 3cr.i„,and

d2LlrLls

da=l+—+•— +3CX1-*.
Wf Hr

mp
■

3 Control Law Design

The sliding mode controller design will be divided in two steps. First, exploring
the block control technique [8], a sliding manifold will be formed. Then, a

discontinuous control law will be designed to make this manifold attractive.

Let us define the control errors as

xx

.X2_

ü)r-a.ref

<P-<Pref
(4)

and
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x2
=

*3
_

i
as

• x3
=

x5
A,
ma

.**. .'P-5 *6. ^mp

where <p= y y, \xi =(\ar,\ar) a>ref and <príf are reference signáis. Also,

assume that TL = 0 . Then the system (3) can be represented in quasi Block

Controllable form (or BC-form) with perturbation [8]:

"*2
x-=f*(x*) +B-(x-)

x3

+ d17/L-w- (5)

f2W

f3(x)

where x = (x,,x2,x3)r \.l=(wref,yref)T u = («a,Kp)r
0

■2c3tt.
. B,

-clc2^Pr clc2^ar °

0 0 2c3>.ar 2c3Xpr

'h

u.

"fs

.fe]

c71wr^*Pr +c81^*ar -c81^*ma +(<-91 -c5)'cu

-C72wrXar +C82Xpr -C82Xmp +(c92 -C5)ips

Lls(-Cl\Wr^iir -c81^-or +c81^-ma -c91»at)

Lls(CT2wr^ar ~cS2^Pr +cS2^mXl ~c92'fis)

B,=
(c4-c6l) 0

0 (c4-c62)
• B3

L¡sc6x 0

0 Llsc62
.d.=

(6)

Defining z, =x, , z- = (z*,z2) , we introduce the desired dynamics *-¿fc*z* for

the block (5) setting

"x2
B,(x,)

X3

+ d1rz,+f1(x,)-W| =-*,Z|+z2 (7)

where z2 =(z3,z4) is a new variables vector, and £■ >0. Then using (7) the

following nonsingular change of variables can be proposed:

V
i2=B,

x3

+ f* -fd^-Wj +it|Z

and i*** -ios, Tl2=<p.s* l3=^ar-^*ma* Then the equations (5) and (6) is

T 7*

represented in the new variables z , z = (z*,z2) and ti, T* = (T||,r|2,i-|3) ofthe

form
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with

fj =
"h

Á
.B2 = B,

B2

J>3.

=

d2 =

"-(kx/Jr)'
0

> A- c-c

z- = -ifc-z* + z2 (8a)

z2
= f2(z*,z2,n) + B2(z*)u + d27'¿-*iWI-w* (8b)

n
=

AnT1 + Btl(z1)u + gt,(z,ii) (8c)

cic2(c4-c61)X.pr c1c2(c4-c62)X.ar

2¿íic3c61^or 2i/fc3c62*-pr

> /3 =clc2^*ar/31+'p,/32-^Pr/33-,'ar/34j+*l/35'

/31 =-c12wr^a.r +c82^-pr -c82^*mP +(c92 -ci)^s<

/32 =-"pwr^Xir -cl&ar -***-«x)*/33 =<*71wr^pr +CgiA.ar -CglXma +(c91 -Cs)/^

/34 =

npwrXar -c3(Xpr -Xmp), /35 =C|C2(X01rí'pJ -A-p^cu),

/4 = (*i
-

2c3)(p2 + 2c3(A.ar/4| + r.ma/42 + A.pr/43 +Xmpfu) ,

92 =-2*--3<Pl +2c3^ar^ma +^Pr>'mp).

/41 =

^("^l^Xpr -c81Xar +CgtXma -c^i^), /42
=

-np-wrXpr -c3(Xar -A.ma),

/43 ='^i(c72wr\ir-*-'82;V+C8-^*'>>P_C92'Pi)* /44 =

"p^r^-ar _c3(^*Pr
~

*7>*p) ■

A^ =diag(-c5, -c5> -c3), and

■-■71*^V + c8Aar
~

<*81*-ma + c91 'cu + (c4 -

c61 ^as

Bn(z.»|)= -C72Wrí.ar + í%2X.p,-C*eXB1p + C92^í*f(c4-C-a)Vpí
-■JpWrXpr -¿^(-Cy-H-^pr -C81X.or +C81X.m<J -C***^ +C6*Vaj)

The second stage of the design procedure is selection of discontinuous control,

which enforce 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 (8b). Let V = -|z2z2 be a Lyapunov function candidate.

Then

V = z2(f2 +d27¿ -/t*w, -w,) + z2B2u

The control u is selected as

u = -l/0sign(z2) , í/0 > 0

with

z2
= BjZj and z2

=

z2 BJ1
Then (9) is of the form

V = ¿[BJ1 (fj + d2T¿ -

Jt-w,
-

w, )
-

1/„M|

(9)

(10)

(11)
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where ||z2|| = Z2SÍgn(z2). Since |z2| ¿|z2|, the derivative

v¿-\z2¡2(uQ -|B2-'(f2 +d27£ -¿lW, -w,)|J
is negative definite for

|^2\f2+d2r¿-A*lW.-w.)|2<£/0 (12)

Obviously the condition (12) holds for all possible TL and ts>„¡ . Henee, the sliding

mode is enforced in the closed-loop system (8) and (10) on the manifold z2
= 0 in

a finite time [5]. The transformation (11) is non-singular; therefore sliding mode

takes place on the manifold z2
= 0 too. Once this is achieved, the sliding motion on

z2
= 0 is govemed by the fifth order quasi linear system

z, =-fc*z, (13a)

il = AI1ii + g(z1,n,7'í.,w1,w1) (13b)

where

g
=

Bn(z*)ue9(z1,*i,7¿) + g11(z1,n,w1,w,), ue9=-B21[f2+d27L-t,W|-w1].
The system (13a) corresponds to the linearized mechanical and rotor flux dynamics,
and it is asymptotically stable for k¡ > 0 . So, the sliding mode control (9) yields

invariant subspace (z = 0, i| e R } ,
in the state space of closed-loop system. The

dynamic of ii on this subspace is a zero dynamics and it is governed by

n
=

AnTi + g(0,n,ri,,w1,w1) (14)

Because of the matrix A_ is Hurwitz and g(0,n,7L,w*,W|) is bounded, a solution

of (14) converges exponentially to a compact set defined by TL, w* and w, .

Therefore, a solution of the closed-loop system is ultimately uniformly bounded,

and the control error z- converges exponentially to zero.

5 Flux Observer with Sliding Mode

Assuming that the speed (or and stator currents í'aj and ip, are measured, the

motor model (3) can be rewritten as

dXar d^Rr

—^-
=

-npwr^\ir-Ci0^ar-Xma), —^-
=

npwrXar-c3(Xi}r-Xm(i)

-^-
= C^as-c5'ru-C^X^ -J1

=

C4Vps -c5ip, -C4F2 (15)
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-

rx

dt
"

dt

where f, = L¡s{-clxwrXrir -c81Xar +c81>.ma -c91ia, +c61Va,)

f2 = ¿fc (c72wr**ar ~c82**Pr +c82**mP _c92'pí + c62V'ps )

The proposed fluxes observer has the following form:

—£r-
=

-npwrXp-r-c3(Xar-Xma),

dXar « «

—f- = npwrXar -c3(Xpr -Xmp)

-^£-
= c4V'aí-c5''ai-vl. ~^~

=

C^s -c5<Pí ~v2 O6)

dXm„ 1 -**mp 1
- =—

v,,
—— =—

v2
dt c4 dt c4

where Xar, Xpr, Xma, Xmp , !"„, and ip, are the fluxes and currents es timates.

The observer inputs v* and v2 are chosen as [5]

v* = /■
E°

and v2=/2 ^P . (17)

|ea| + 8 gp +§

with /■ > 0 , i2 > 0 and 6 > 0 . Denote the currents estimation errors as

Eas
=

'as ~'as ant' epj
=

'Bs ~'ñs ■ Then the stability of (16)-(17) can be analyzed

by examining of the derived from (15)-(17) current estimation error dynamics

¿cu = ~CAFX +V| , v,
= -/, ¡

—

?f— and ép, = -c4F2 + v2 , v2
= -l2

-

p—: (18)
leaí| + 5 |EPs| + S

If l¡ >|c4F*| and l2 >|c4F2| , then a sliding mode occurs in (18) on £„, =0 and

ep,
= 0 after a finite time. Henee, after this time, eOJ

= 0 and ép, = 0 , and

vX=vXeq=c*FX and "2 =v2eq =C4F2 O9)

Then, the dynamics of the fluxes estimation errors are govemed by

¿ar =-"pWre-Br
~

<^3 («-*(**r
"

E/na )•

¿Rr =nnWrZ„r-C-i(Zar-Zma)'p^r'-ar -c3(epr

¿ma=°

¿mP=0
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where ear
= Xar

-

Xar , epr
=

A.pr
-

Xpr , ema
= Xma

-

Xma , emp
= XmB

-

A.mp . It

is evidently that this system is stable. The obtained from (16) the estimations Xar ,

Xar , Xma and Xma , are used then in control law (10), replacing the real variables.

Then the load torque observer can be designed as follows

«>r
=

cl (c2 (A-ar'Pi
~

^-Xlr'as )
~

TL ) +k (w** ~ «*V>

fL=U(ar-ar)

where wr and TL are the estimated variables. The observer gains /3 and 1 4 are

selected such that the estimation error system

¿w = -'*■£„, -c-Er and é-r = ~Uew

where ew
=

cor
-

mr and eT
= TL

-

T¿ , is stable.

6 Simulations Results

Simulations are carried out to demónstrate the effectiveness of the proposed

control algorithm. The key parameter valúes of the motor are: Rs=\4Cl,

Rr=\0.1Cl, LS = QAH, Z.r = 0.4128/Y. M = 0.377 H J =0.0lKgm2
n _

= 2 , with Lr =L!r +M and Ls = ¿*, + M ■ c = 15 . The controller gains were

adjusted to it* =k2 =100, f/0 =500, and the observer gains /■ =/2 =10000,

/3 =500, i4 =-500, S = . 00001. All initial conditions of the motor and of the

observer are set to zero.

We show different graphics to observe the performance of our control and

observer. Figure 2 illustrates the response of the motor without saturation and

without control. In t = l.5s , a load torque TL = 2.5 Nm is applied. Figure 3 shows

the saturation curve that is lineal when we don't consider the magnetic saturation.
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Fig. 2. Rotor velocity Fig. 3. Saturation curve

Figures 4 and 5 depict the same simulations, considering the saturation effect. The

saturation curve presented in Figure 5 now is non lineal.
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Fig. 4. Rotor velocity Fig. 5. Saturation curve

Figure 6 presents the response of closed loop system with the designed state

feedback. In / = 0.5¿ , a load torque TL = 10.0Mn is applied. Figure 7 depicts the

same simulations with the proposed observer-based controller.
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Fig. 6. Rotor velocity and its reference.
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Fig. 7. Rotor velocity, its estimate and reference.

In Figures 8 and 9, the responses of the designed observer, are presented.
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Fig.8. Beta-rotor magnetic flux and its estimation
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Fig. 9. Load torque and its estimation

Acknowledgments - The authors thank the support of CONACYT, México, project
36960A.

7 Conclusions

A full 7 order model with constant parameters for an induction motor with

magnetic saturation, is derived. A discontinuous control strategy with sliding mode

observer, is presented. The simulations results indícate the validity of the proposed
saturation model and the feasibility ofthe proposed control scheme.
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