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Resumen

En esta tesis se desarrolla un modelo matematico del motor de induccion con saturaciéon magnética,
que describe de manera mas exacta la dindmica real del motor, comparado con los modelos que no toman
en cuenta el efecto de saturacion. Con base en las técnicas de control por bloques y modos deslizantes, se
disefia un algoritmo de control compuesto que tiene dos objetivos: 1) regular el seguimiento de las sefiales
de referencia, como son la velocidad y el médulo del flujo del rotor, y 2) limitar las corrientes de arranque
del motor.

Adicionalmente se disefian dos observadores no lineales que estiman variables reales de la maquina,
lo que permite reducir costos al disminuir el nimero de sensores requeridos. El primero de éstos, es un
observador por modos deslizantes que estima los flujos del rotor y de magnetizacion. El segundo es un
observador de segundo orden que calcula el par de carga. Asimismo, se establece bajo qué condiciones los
sistemnas son estables.

Finalmente, se proponen dos algoritmos que aumentan la eficiencia del motor por reduccion de
pérdidas eléctricas. En el primer caso, se encuentra una expresion para el flujo de referencia dependiente de
la carga y del médulo de corriente, que vectoriza a 90° los médulos del flujo del rotor y de corrientes del
estator, optimizando el par electromecanico. En el segundo se hacen simulaciones en las cuales se varian
las sefiales de referencia y la carga, obteniendo los valores minimos de corrientes del estator. A partir de
estos valores, se aproxima una funcidn para la sefial de referencia del médulo 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, ademas de reducir pérdidas eléctricas del motor.
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Capitulo 1

Introduccion

1.1 Justificacién del proyecto

Los motores de induccién han ganado mucha aceptacién en la industria debido a sus caracterfsticas de robustez,
poco mantenimiento, amplia gama de potencias y de condiciones de operacién. Ademds de tener un costo
relativamente bajo y ser de menor dimensién para la misma potencia en comparacién a los motores de corriente
directa. Estas caracteristicas han impulsado el interés en desarrollar mejores técnicas de control que permitan
operar de una manera confiable y eficiente a esta herramienta, asf como su implementacién y aplicaciones de
mayor precision.

Hasta hace pocos afios, los motores de induccién eran tradicionalmente modelados bajo la suposicién de
circuitos magnéticos lineales. Sin embargo, dada la construccién del motor, éste presenta saturacién magnética,
por lo que se hace necesario tomar en cuenta la saturacién para lograr un controlador con un mejor desempefio
de este dispositivo.

En muchas aplicaciones de par variable y de magnitudes grandes de par, es deseable operar con una
trayectoria de flujo en saturacién magnética, permitiendo a la méquina de induccién producir mayor par. Por
ejemplo, en aplicaciones vehiculares, la mdquina de induccién puede ser operada en condiciones normales del
camino o puede ser necesario producir mayor par instantdneo para soportar pendientes extremas o permitir
un rango mayor de aceleracién o desaceleracién.

Ademss es 1itil encontrar un médelo que describa de una manera més real el comportamiento del motor de
induccién, por lo que se hace necesario incluir la saturacién magnética en el modelo del motor.

Por lo anterior, los objetivos de este trabajo son:

-Desarrollar un modelo del motor de induccién que incluya saturacién magnética.

-Proponer una estrategia de control por modos deslizantes, que garantice el seguimiento de trayectorias
para sistemas con perturbaciones y variacién de pardmetros.

-Limitar las corrientes de arranque del estator.

-Desarrollar un observador que estime variables que, por razones técnicas o econdémicas, son dificiles de
medir.

-Proponer algoritmos de optimizacién del desempeno del motor.

1.2 Antecedentes

Debido a la creciente demanda del motor de induccién 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 ultimos 27 afios, entre los cuales estdn 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 transformacién 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 disefia un control global

1



2 CAPITULO 1. INTRODUCCION

por retroalimentacién 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 saturacién magnética. Por ejemplo, en [4] se menciona
que el esquema de control del par por flujo orientado del estator no depende de los pardmetros magnéticos de
la méquina, requiriendo sélo el conocimiento de los voltajes, corrientes y resistencia del estator.

No es sino hasta en los tltimos 15 afios, que se ha incluido el efecto de la saturacién magnética en el modelo
del motor, para estudiar cémo afecta dicha saturacién en la dindmica de las variables del motor y proponer
asf, estrategias que optimicen su funcionamiento.

En [5], por ejemplo, se encuentran los pardmetros eléctricos que pueden ser medidos experimentalmente
desde el estator a diferentes niveles de saturacién, cuyo objetivo es encontrar un modelo saturado de dos
fases que use estos pardmetros eléctricos evitando el célculo por elementos finitos. En (6], se muestra c6mo la
seleccién del nivel del flujo magnético del rotor es alterado cuando se incluye saturacién 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 médulo del flujo magnético del rotor es seleccionado para minimizar las pérdidas en el cobre de la méquina,
0 en (8] esta seleccién es para maximizar el par a una velocidad constante tomando en cuenta los limites de
voltaje y de corriente.

Sin embargo, estas propuestas de modelado del motor que incluyen saturacién magnética, asf como de
control, presentan algunas desventajas. Por ejemplo, en el caso de los modelos del motor, es necesario conocer
la posicién del rotor, adem4s de que no son sencillos de descomponer, lo que origina mayor complejidad en el
disefio del controlador. Mientras que los controladores carecen de seguimiento de trayectorias de referencias,
robustez o algoritmos de optimizacién.

1.3 Organizacién del trabajo

En el primer capftulo se presenta la motivacién para realizar esta tesis, los objetivos que persigue, asf como
algunos trabajos que han sido desarrollados en relacién al motor de induccién.

En el capitulo 2, se describe el procedimiento para obtener un modelo que incluye saturacién magnética,
a partir de las ecuaciones bésicas del motor en el marco de referencia estacionario. Este modelo seré utilizado
para desarrollar una estrategfa de control que se describe en el capitulo 4.

En el capftulo 3, se presentan las bases teéricas para la técnica de control por bloques para sistemas con
dindmica cero y perturbaciones, as{ como para la construccién de observadores con modos deslizantes. Con
base en este capitulo, se disefia el controlador y el observador aplicado al motor de induccién.

En el capftulo 4, se desarrolla una estrategia de control para el seguimiento de trayectorias por modos
deslizantes, la cual es aplicada al modelo del motor de induccién que incluye saturacién magnética, obtenido
en el capftulo 2. Ademés se desarrolla un limitador de corrientes de arranque del motor. Asimismo, se disefia
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 optimizacién para disminuir pérdidas eléctricas del motor.

En el capitulo 5, se presentan los resultados de simulaciones, que muestran la dindmica del motor saturado,
asf como el desempefio del controlador y del observador.

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

Finalmente, en el apéndice se presenta el artfculo “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.



Capitulo 2

Modelado del motor de induccién con
saturacién magnética

2.1 Introduccién

En este capitulo se obtendrd un modelo para el motor de induccién, en donde el flujo magnético entre rotor
y estator es no lineal, fenémeno que se conoce como saturacién magnética. Este serd descrito m4s adelante.
Primero nos basaremos en los acoplamientos magnéticos de un transformador para después aplicar la misma
metodologfa al motor de induccién [9).

La obtencién del modelo se hard en el marco de referencia estacionario, es decir, w = 0, lo cual se conoce
como el modelo a — 3. Esto facilita el anélisis y desarrollo, asf como la implementacién del controlador, ya
que el cambio de variables, nos permite eliminar la dependencia de las inductancias respecto a la posicién del
rotor. Ademds, estas nuevas variables son usadas en las matrices de transformacién, que son empleadas para
llevar las ecuaciones de la méquina de inducién de su representacién trifdsica abc a un marco de referencia
arbitrario dq0.

En esta tesis nos enfocaremos a obtener el modelo @ — 3 que describa el comportamiento dindmico del
motor de induccién a partir de las ecuaciones en el marco de referencia estacionario dg0 (w = 0), tomando en
cuenta la saturacién magnética. Esto es una aportacién importante del trabajo desarrollado en esta tesis.

Empezamos con una revisién de los sistemas magnéticos.

2.2 Sistema magnético no lineal

Aunque el andlisis de transformadores y de méquinas eléctricas es generalmente desarrollado suponiendo un
sistema magnético lineal, los aspectos econémicos traen consigo que en el disefio real de estos dispositivos se
presente saturacién magnética y que el calentamiento de los materiales magnéticos existe debido a las pérdidas
por histéresis.

Como en cualquier sistema magnético, la saturacién producird un modelo altamente no lineal. En los
disenos reales de las miquinas de induccién los efectos de saturacién magnética causardn una desviacién
notoria entre los modelos saturado y no saturado. Esta desviacién serd mayor en la regién donde la operacién
6ptima con respecto a valores de carga o par es més probable que ocurra. Asf, para predecir apropiadamente
las condiciones de operacién, la saturacién debe ser incluida en el modelo matemaético.

Las caracteristicas de magnetizacién de materiales de transformadores o médquinas 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 mayoria del nicleo,
entonces B es proporcional a ® y H es proporcional a la fuerza magnetomotriz (fmm). Por lo tanto una
grafica de flujo contra corriente es de la misma forma que la curva B — H. Un transformador es generalmente
disefiado para que ocurra saturacién magnética durante su operacién normal. Las méiquinas eléctricas son

3



4 CAPITULO 2. MODELADO DEL MOTOR DE INDUCCION CON SATURACION MAGNETICA

disefiadas de manera similar y operan suavemente en la regién de saturacién durante condiciones normales de
operacién.

f{Am)

L—

Lml1(11+12) /
Am

(a) (b)

il+i2 !

Am=Lml (il+i2)-f( Am )

Figura 2.1: Curva de magnetizacién

En la Figura 2.1a se muestra la curva de magnetizacién, donde las variables i,, y Am son la corriente y
el flujo de magnetizacién respectivamente. En la Figura 2.1b se muestra que el efecto de saturacién puede
ser incluido utilizando una funcién f(Am), que se le resta a la componente lineal de la relacién flujo-corriente.
En nuestro caso, utilizaremos una funcién cibica para aproximar la curva de saturacién, como se vers més
adelante.

Si las caracterfsticas de magnetizacién (curva de magnetizacién) de los devanados acoplados son conocidas,
el efecto de saturacién de la trayectoria del flujo mutuo puede ser ficilmente incorporada a una simulacién
por computadora. En el caso del transformador, la curva de magnetizacién 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 informacién obtenida de este tipo de
prueba podemos graficar \,, contra (i; + 'L’z) como se muestra en la Figura 2.1a, donde la pendiente de la
parte lineal de la curva es L,,;,que es la inductancia de magnetizacién no saturada del devanado primario,
Am es el flujo de magnetizacién, e i; junto con 1'2 son las corrientes de los circuitos primario y secundario
respectivamente.

En esta Figura es claro que en la regién de saturacién Ay, = Lpyi(i1 + 1'2) — f(Am), f(Am) puede ser
determinada de la curva de magnetizacién para cada valor de A,. En particular f(\;) es una funcién de A,
como se muestra en la Figura 2.1b.

Por lo que, los efectos de saturacién de la trayectoria del flujo mutuo pueden ser tomados en cuenta
introduciendo la relacién de la nueva funcién f(A\n), que para efectos de incluir saturacién magnética serd no
lineal. En caso de que la funcién f(\,,) = 0, se obtiene el médelo ya conocido [9], con el flujo de magnetizacién
lineal.

2.3 Obtencién del modelo del motor con saturacién magnética.

A continuacién se desarrollan las ecuaciones de la mdquina de induccién con saturacién magnética a partir de
las expresiones de voltaje en el marco de referencia arbitrario dq0.!

1 Para ver la descripcién y desarrollo completo a fin de obtencr las ecuaciones de voltaje de la mdquina en el marco de referencia
arbitrario dq0 ver [9].



2.3. OBTENCION DEL MODELO DEL MOTOR CON SATURACION MAGNETICA. 5

Las ecuaciones de voltaje de la méquina de induccién en el marco de referencia arbitrario son las siguientes:

Vs = Rslgs + wAas + dz‘:’
Vi = Ryigs — whgs + d;\d’
Vos = Ryio, + d:i\:’ (2.1)
Vq’, = Ry + (0= )Ny + 2
=R, —(w-— w,))\;r + %};’
Vi, = Rl + Do

donde V;; y Vi, son los voltajes del estator y del rotor respectivamente, para i = ¢,d,0; R, y R, son la
resistencia del devanado del estator y del rotor; i;5 e i;,, son las corrientes del estator y del rotor; w y w, son
la velocidad del marco de referencia y la velocidad eléctrica del rotor; A5 y /\;,, son los flujos magnéticos del
estator y del rotor. Las cantidades del rotor son referidas al estator.

Las expresiones para los enlaces de flujo estdn dadas por

Ags = Lisiqs + M (iqs + i;r)
Ads = Lisias + M (igs +1g,)
)‘Oa = Lls'io.c (22)

er = L'lriqr + M(iqs + iqr)
’\dr = Llridr + M(’id, * idr)
’\Or = LlriOT

donde Ly, L;r y M son la inductancia de dispersién del estator, del rotor y la inductancia de magnetizacién
entre rotor y estator respectivamente.

En el transformador, el flujo de magnetizacién lineal estd4 dado por A, = Ly (1,1 + 7,2) con L., constante;
mientras que en el motor de induccién esta expresién es equivalente a Ap; = M (i;5+4,,), cons = d, g segun seael
eje de referencia? De acuerdo a la Figura 2.1, para incluir la saturacién tenemos que Ay, = Lo (314+i9)—f(Am),
que en el motor de induccién es A\ = M (45 + z,,) f(Ams), donde la funcién f(Am:) que utilizaremos para
incluir saturacién magnética serd f(Ami) = cA2,;. Esta funcién nos permitirs hacer un an4lisis de la dindmica
del motor incluyendo saturacién magnética, donde c es una constante que nos ayuda a aproximar la curva de
saturacién del motor. En caso de que ¢ = 0, se tiene la curva de magnetizacién lineal.

Para obtener el modelo a — 3, hacemos w = 0 que es el marco de referencia estacionario, sustituimos d por
a'y g por 3. Entonces las ecuaciones bésicas para obtener nuestro modelo son

dAas

Vaa = Raias + _dt_ (2.3)
— PR dAss
bs = Rsigs + — (2.4)
; dAar
Var = Ryiar + wr/\ﬁr + (25

dt

2La acci6n en el eje O puede despreciarse ya que es perpendicular a d y q.



6 CAPITULO 2. MODELADO DEL MOTOR DE INDUCCION CON SATURACION MAGNETICA

dar

Vﬁr = Rr":ﬁr - erozr + dt (26)
y
Aas = Listas + Ama (27)
Ags = Lisips + Amp (2.8)
/\a'r ES Llriar + Amcx (29)
Agr = Lirigr + Amga. (2.10)

Las variables de estado son wy, Aar, Agr; tas, i8s, Amas Amg donde estas dos dltimas Ao ¥ Amp son dos nuevas
variables que nos permlten incluir la saturacién magnétma anero desarrollaremos el procedimiento para
encontrar d—dg‘ﬂ y —d%-* de manera similar se encuentra —;if— y —:ﬁ.

De (2.5) despejamos ﬂ“ﬂ para obtener 3

dAar
dt

Ahora hay que encontrar una expresién para iy, en términos de las variables de estado. Esto lo hacemos
despejando iy, de (2.9):

= —wrAgy — Reiar. (2.11)

Aar - )\ma
tar = I (2.12)
Sustituyendo (2.12) en (2.11) llegamos a la ecuacién que describe la dindmica de Aq,
Dhar _ R,
? = ergr Llr (/\ar - )‘moz) . (213)
Siguiendo el mismo procedimiento encontramos la dindmica de Ag, que est4 descrita por
d/\ﬂ'r _ Rr
_dt = erar_E (’\ﬂ"‘ - Amﬁ) . (214)
Ahora obtendremos las dindmicas para i, € ig,. Derivando la ecuacién (2.7) tenemos
d)\ozs _ dias dAma
@ Ta T Tar (2.15)
Sustituimos (2.15) en (2.3) obteniendo
digs dAma
Vas =R Zus + Lls dt + dt . (216)
Despejamos Las taa
digs 1 ) dAma
dt —Lla (chs Rszas dt > (217)
y de manera similar:
digs 1 , dAmg >
d L. <Vgs Ryigs — 7 (2.18)

3V4r = 0 ya que el rotor estd en corto circuito.
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Ahora procedemos a encontrar las dindmicas para las nuevas variables Ao y Amg. Como se vio anterior-
mente, A\, estd definida por

A'moz =M (":al + 2.::::r) = .f (Ama) (219)
y f(Amo:) por
f (ma) = cXpg (2.20)

de tal forma que obtengamos una curva de saturacién completa.!
Ahora derivamos la ecuacién (2.19) para obtener

dhna _ , (diss | diar 2 o
7 —M( 7 + dt) 3 o—— T (2.21)
Factorizando d"’""‘, resulta

dAma _ M (g + 23"

= 2.22
dt 1+3c)2, (2.22)
Derivamos (2.12) para obtener
digyr 1 [ddar dIpa
- — ome 2.2
dt L, ( dt dt ) 12%3)
Sustituimos (2.17) y (2.23) en (2.22) y tenemos
dAa B M (LL,, (Vas — Ryigs — d)‘ma) + I L,,, (_?i?n - %)) (2 24)
d 1+3c)2,, ' '
Sustituimos (2.13) en (2.24)
dA\na _ M (LL“ (Vas — Rsias — dAmoz) i L, (_erﬂr_LR_,: (Aar - /\ma) - dAma)) (2 25)
dt 1+3ch?,
y factorizamos ‘”‘m"‘ para tener
dAmo . M (fllj (Vas - Raias) + 'Lll—, (_wr/\ﬂr_g;l: ()\ar - )\ma))) (2 26)
dt 1+ + M +3c\2, ' ’
Definamos d; como
M M
di=1+ -+ + 3cA2,, (2.27)
y reacomodando términos, llegamos a la dindmica de A,
Ao = M M MRr MRr MR, .
iy Vas — dlLlrur/\g,— Aar + Ama — (2.28)

&2 oIz L,

1Esta funci6n ciibica nos ayuda en forma practica a incluir saturacién magnética.
Si quisieramos obtener el modelo que contemplara parte lineal y de saturacién, nos veriamos obligados a introducir m4s funciones,
lo que originarfa mayor complejidad en nuestro modelo y en las simulaciones.
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De manera similar obtenemos la ecuacién correspondiente a Amg

dAmg M M MRr M Rr MR, .
dt doLi. Vs + &l WrAar— dlez Agr d L2 ———Amg — Bl ig (2.29)
con dy definida como
M
d2—1+£+L—+3C)\ (230)
Ir
Definimos finalmente el modelo del motor de induccién que incluye saturacién magnética como sigue:
dw, P ,3PM .
ar 2.]( 4L, (Aarips — Agrias) — TL) (2.31)
dhar _ R,
gt _erﬂr_Llr ()‘ar )\ma) (232)
dgr R,
E:@_ =Wrlar — L_lr (Agr — Amp) (2.33)
digs 1 . M M MRr MRr MR, .
dt ~ Li (Vas Retes = G20 VoV @i, e diLf, Aar diLf, et 4L Zas) (234)
dig, 1 . M M MRr M Rr MR,
s - s — r)\ T r — m, ’
dt  Li, (Vﬂ ~ Ratps da Ly, Ve &L, e +d2L12, A dy L7, gl &L, ° ) (2.38)
dAma M M MRr MRr MR, .
= s — rAr_ ar 5 72 Mma T 7 las .
dt dl Lls Va dlLlr WelB d1L12r Aar + d] ler A d] L[s ¢ (2 36)
dmg M M MRr MRr MR, .
r)\ar__ r T T5 AmB — S5 .
& = gL, Pt Ly T Rz e T G e T L, (2.37)
donde

Vs, Vs = voltajes de estator en coordenadas (a — ).
iqs,is = corrientes de estator en coordenadas (a — ).
Aor, Agr = componentes de los flujos magnéticos del rotor en coordenadas (o — ).
Ama> Amg = componentes de los flujos de magnetizacién en coordenadas (o — 3).
Ly, Lis, M = inductancias de dispersién de rotor y estator e inductancia de
magnetizacién.
L, = inductancia propia del rotor.
Rr, R, = resistencia de rotor y estator.
P = nimero de polos.
w, = velocidad del rotor (eléctrica).
J = constante de inercia del rotor.
T = par de carga.

En el capitulo 5 se analizar4 la dindmica del motor de induccién con saturacién magnética, mostrando las
diferencias con el modelo que contempla un campo magnético lineal.



Capitulo 3

Control por bloques y observador con
modos deslizantes

3.1 Introduccién

En este capitulo se establecen las bases de la técnica de control por bloques [10] con modos deslizantes [11], [12]
y [13]. En primera instancia se plantea la técnica para resolver el problema de control de sistemas no lineales
con dindmica interna, y posteriormente la técnica para resolver el problema de seguimiento de la trayectoria
de referencia para los sistemas no lineales con perturbaciones.

El problema se enfocard en la construccién de una variedad no lineal en el espacio de estado del sistema,
tal que la dindmica de la ecuacién de modos deslizantes en esta variedad tiene las propiedades deseadas. Se
encuentran las condiciones bajo las cuales la solucién del sistema en lazo cerrado asintéticamente tiende a cero
(en primer caso) o es acotado (en segundo caso), y ademds el error de control asint6ticamente tiende a cero.

En la segunda parte de este capitulo se considera el problema de disefio de observadores por modos
deslizantes, para estimar los estados no medibles, y de observadores adaptables para estimar tanto variables
no medibles del sistema, como pardmetros que pueden cambiar su valor, tal es el caso del par de carga T} .

3.2 Control por bloques para sistemas con dindmica cero
Consideremos el caso de un sistema no lineal de la forma
x=f(x,t)+B(x,t)u (3.1)

donde x € X C R"™ es un vector del estado del sistema, u € U C R™ es un vector del control que est4 acotado
por

|ui] < ug, con ug > 0. (3.2)

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

9
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Definicién 3.1. Sea el sistema

x; =1 (xl,t) +B; (xlvt)x2
kg = f5 (%1, %2,t) + By (x1,X2,t) X3

)'ci=f¢(x1,...,xi,t)+Bi(x1,...,xi,t)xH.l, 1=3,...,r—1 (33)

*7‘ :fr (xl)"' )xr+1at)+BT(xlv"' )x1'+11t)u
*r+1 = Ir4+1 (xla--- ,X,—+1,t)+B1-+1 (X1,--- 7xr+1;t)u
con la salida
y=hx)=x; (3.4)

donde y € Y C R™ es una funcién suave. Se dice que el sistema (3.3) estd en la Forma No Lineal
Controlable por Bloques con Dindmica Cero (FNCBDC)!, para el sistema (3.1) si la matriz B; que aparece
antes del vector x;1, el cual es un control ficticio, es de rango pleno; esto es

rangoB;]=n; VxeXCR"yte[0,00), i=1,...,7 (3.5)
donde xT = (x1, b RN (N +1) y los Indices (n1,ng,...,n,) definen la estructura del sistema y satisfacen la
siguiente condicién

n; <ng < <n-<m

con Z;H n; =mn.

Apliclando 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 proposicién [10].

Proposicién 3.1. Suponga que en el sistema (3.3)

1) fi(x1,...,%;t) ¥y Bi(x1,...,%X;,t) son funciones continuamente diferenciables de orden (i — 1), con
i=1,...,r, con respecto a todos sus argumentos sobre el intervalo t € [0,00), y todas las derivadas son
acotadas;

(2) La condicién (8.5) se cumple, y
(8) Se tiene la estructura

nNi=ng="- N, =Mm.

Entonces existe una transformacién difeomdrfica

2= (x,1), = (b1, )" (3.6)
una superficie
s(xt)=0, seR™ 3.7
y una ley de control discontinua
u = —ugsign [M (z,t) s| (3.8)

INotemos que ¢l modelo del motor de induccién obtenido en cl capftulo 2, sc puede presentar en la forma controlable por
bloques (3.3) después de un cambio de variables, como se verd cn cl capftulo 4.
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que garantiza modos deslizantes sobre la superficie (8.7) en tiempo finito, tal que el movimiento de modos
deslizantes con respecto a la nueva variable z estd descrito por una ecuacion de orden (n — n,):

z) = K;z1+B122
z; = K;z2;+B;z;+

zr—1 = K,_12,1 (3.9)
ir-}-l = .r+l (zlv EERIRE 15 1) zv‘+1)t) +Br+1 (zla cee g Zp—1, z‘r+lvt) Ueqg
donde z = (z,,... ,z,,zr+1)T z; € R%.i=1,...,7+1 con s = z, y todas las K; son matrices Hurwitz,

M (z,t) es una matriz no singular tal que el rango[MB,] # 0, y u.q es el control equivalente calculado como
una solucién de la ecuacién z, = 0.

Prueba. Con el propé6sito de demostrar esta proposicién, debemos desarrollar un procedimiento iterativo
para hacer el cambio de variables, con el cual obtendremos la superficie requerida y la ecuacién de modos
deslizantes deseada.

Suponga que las condiciones (1) (3) se satisfacen. Bajo estas condiciones la transformacién (3.6) y la
superficie (3.7) pueden ser encontradas paso a paso considerando al estado x;41, 2 = 1,...,7 — 1 como un
control ficticio en cada i45im, bloque del sistema (3.3) bajo el siguiente procedimiento.

Definimos

zZ1 = X = ¢ (x1,1)
y al calcular su derivada tenemos
z1 = f1 (x1,t) +B1 (x1,t) x2 (3.10)
Entonces se elige x2 como el control ficticio del primer bloque del sistema (3.3) de la siguiente forma:
x2 = By (x1,8) [—f1 (x1,t) +K121] + 22 (3.11)

donde K; es una matriz Hurwitz, Bl'1 (x1,t) es la matriz inversa de B (x1,t) y existe bajo la condicién (3).
Con el control ficticio x2 (3.11) podemos obtener la nueva dindmica deseada para el primer bloque del sistema
(3.10) eligiendo los valores propios de la matriz K;.

Con la transformacién de variables (3.11), el primer bloque queda descrito en las nuevas variables 21 y 23
como

z1 = K121+B (z1) 22.
La variable z; se obtiene a partir de la ecuacién (3.11) como
zo= 32+ B! (x1,t) [f1 (x1,t) — K1X1] : = @ (X1, X5, ).
Ahora, derivando 2, sobre las trayectorias del sistema (3.3) resulta
2 = f (X1, %y, t) + Ba (x1,%,,t) X3, (3.12)
donde
f2 (x1,%,,t) = % (f1 (x1,t) + By (x1,t) x2] + %fz (x1,x2,t) + %

¥ X3 actia como el control ficticio en (3.12). Ahora x3 se elige de la misma manera como en (3.11)

X3= B2—l (x1,%5,t) [—?2 (x1,%q,t) + K2z2] +z3 (3.13)
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de tal forma que la nueva dindmica para z; queda
2o = K222+B2 (21,25,t) 23

con K5 como una matriz Hurwitz.
Despejando para z3 de la ecuacién (3.13) obtenemos

z3=x3+B3 ! (x1,%,1) [B2 (%1, %5, t) — Kooy (x1,%p,8)] : = b3 (X1, %, X3, ) - (3-14)
Luego derivando la ecuacién (3.14) resulta
i3 =?3 (xlax2)x3)t)+B3 (x1)x2ax3at)x4 (315)

donde ahora x4 es el control ficticio en (3.15) y podemos utilizar el mismo procedimiento que en (3.11) o (3.13).
Entonces continuamos el procedimiento hasta obtener

zi = (X1,...,%X;,t) +Bi (x1,. .., X5, t) Xig1, i =4,...,7—1 (3.16)
donde x4 es el control ficticio para la ecuacién (3.16) quedando de la forma
Xit1= B:l (X], o ,xi,t) [—E' (xl, vos ,xi,t) +K¢Z,‘] +Z;i41

donde B; ! (x3,... ,X;,t) es la inversa de la matriz B; (x1, ... ,X;,t), y K; es una matriz Hurwitz.
Entonces la ecuacién (3.16) queda con la nueva dindmica como

z; = K;z;+B; (zl, e ,zi,t) Zit1.
Con este procedimiento, obtenemos la transformacién no lineal de las variables de estado ¢¥ = (D1, ,0,)

z1 = X1= @y (X1, 1)
7o = Xo+B7 ! (x1,1) [fl (x1,t) —-lel] 1= ¢y (X1,Xg, 1)
z3 = x3+B;l (xlax2>t) [?2 (x11x2)t) = K2¢2 (x1>x2)t)] L= ¢3 (x1’x2ax3)t) (317)

Zit1 =x1-_,_1+B1-_1 (X1, ,X;, 1) [ﬁ- (x1,... ,%;,t) " Ki; (x1, ... ,xi,t)] =0 (xl,... ,x,-_,_l,t)

dondei=3,...,r—1.
A partir de la transformacién (3.17) se puede obtener la superficie de modos deslizantes (3.7) como

s(x,t) :=2z,= ¢, (X1,... , X, 1). (3.18)
Entonces la dindmica del sistema (3.3) en las nuevas coordenadas queda de la forma

z1 = Kq1z,+B1zo
zo = Kozo+Boz3
z3 = K3z3+B3z, (319)

z,—1 =K, 12,_1+B,_1s

$ =f (z,t) + B, (z,t)u (3.20)
Zry1 = fr11(2,) + By (2,t)u (3.21)
donde z = (z1, ... , z,, z,+1)T, Zri1 = Xri1, ?_r (z,t) de la condicién (1) es una funcién continuamente diferen-

ciable y todas sus derivadas son acotadas, y f,41 (z,t) = [fr41 (%, t)]x=¢“(z.t)'
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Enseguida se eligiré el control como en (3.8) y se probar4 la estabilidad del movimiento del sistema en lazo
cerrado sobre la superficie s (x,t) = 0 definido por (3.18). Entonces, elegimos una funcién definida positiva
como

vo = =s's (3.22)

[

que ser4 la funcién de Lyapunov candidata. Derivando esta funcién sobre las trayectorias del subsistema (3.20),
resulta

v =s"f, (z,t) +s"B, (z,t)u. (3.23)

Recordando que B, (z,t) es una matriz no singular y tomando en cuenta el acotamiento (3.2), se define
M (z,t) = BT (z,t) en (3.8) y se selecciona el control como una funcién discontinua de la forma (3.8) [11]:

u = —ugsign (8), up >0 (3.24)
con
§=BT(z,t)s y sT=35"B;!(z) (3.25)
donde M = BT. Tomando en cuenta que

§7sign (5) = ||

1811, =I5l
La ecuacién (3.23) con (3.24) y (3.25) queda de la forma
0o = 57 B, — uo8Tsign (5)
< [I8ll, B — wo [8ll;
De (3.25) tenemos que [|§]|, = |BTs||, y ||BTs||, < [|BT||, llsll5, por lo tanto
Vo < — (uo — ||B;'E|,) IISll, (3.26)
< — (o — [[BZ &) [1BF [ llsll; -
Bajo la condicién (3.2) existe una constante positiva go tal que
B (z) E- (2.8)]|, < g
Entonces la derivada de la funcién de Lyapunov serd definida negativa si
uo > o (3.27)

y el movimiento del sistema en lazo cerrado es estable sobre la variedad § =0 y también sobre s = 0 debido a
que la matriz B es no singular. Entonces los modos deslizantes son forzados sobre el sistema.

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

[Islly = v2vo.

Sustituyendo el valor anterior en la ecuacién (3.26) resulta

o £ —BV2vo, B = (uo—qo0)lo (3.28)
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donde la constante positiva ly es la cota de la norma de la matriz B, ||BZ‘||2 < lp. Esta constante existe bajo
la condicién (3.2). Ahora empleando el Principio de Comparacién [14] para la desigualdad diferencial (3.28)

existe una ecuacién

¢=-Bv2% (3.29)
o (to) < ¢ (to)
tal que
vo (t) ¢ (2).
Entonces la solucién ¢ (¢) de (3.29) es
<O =[-Z5 -0+ VE@) (3:30)

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

ts <ito+ g\/’uo (to) (3.31)

que es el tiempo en que se alcanzan modos deslizantes. Para todo ¢t > t, ¢ (t) serd igual a cero, por lo tanto
vg (t) se desvanecerd en un tiempo finito, cuando s sea igual a cero. Asf se garantiza los modos deslizantes

sobre la superficie s =0.
Después que se ha garantizado los modos deslizantes sobre el sistema transformado (3.19), quedan n — n,

ecuaciones

z1 = K1z1+B1zo
8 = Kizi+ BiZig i=2,...,r—2 (3-32)
ir—l = Kr—lz‘r—l

Zry1 =Frp1(2,1) + Bria (2,1) u

las cuales representan la dindmica de modos deslizantes.
Mientras el movimiento del sistema sobre la superficie s = 0 sucede, el control u es igual al control
equivalente u., [11] obtenido bajo la ecuacién § =0 de la forma

Ueq (2,t) = —B; ! (2,0) F (2, 1) . (3.33)
Sustituyendo (3.33) en el sistema (3.32), la dindmica de modos deslizantes sobre la variedad s = 0 serd

z1 = K1z1+B1(21,t)22

z; = K;z;+B;(z1, .. . ,2;,t)Zi41, i=2,...,r—2 (3.34)
zr—1 = K 12,1
Zryl = ~,+1 (zl, . ,zr_l,O,z,_H,t)

donde

i;T+1 (zl7 o 2e_1)0, zr+l’t) = [f7‘+1 (za t) —Br (zvt) Br_l (z’ t) ?" (z’t)] s=z,=0

que coincide con (3.9). Esto concluye la prueba.l
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Ahora vamos a investigar las condiciones bajo las cuales el punto de equilibrio del sistema (3.3) con el
control (3.24) es asint6ticamente estable.

Redefiniendo el estado como ¢7 = (& s ,5,_1)T :=(21,... ,Z,_1) YN = Z,4,, el sistema (3.34) se puede
reformular como

E=A&+g(£t) (3.35)
n= Q(f,ﬂat) (336)
donde q(&, ﬂ»t) = E‘v‘+l (zla EER ) zr—l,o: Zry1, t) y
[K; 0 0 --- 0 0
0 K 0 - 0 0
A, = .
0 0 0 --- K, 2 0
| O 0 0 . 0 K,_;
B (§1) €
B (£1,€2) &3
g (£1t) =
Br_2 (ﬁ], o ,6'._2) 51‘—1
i 0
Ahora definimos
Dy = {€ e R™™ "+ | ||g|l, <1} y Dy ={n e R™*' | |Inll, <r2}

para todo [0,00) x D; x Dy, con constantes positivas r; y 7.

El sistema (3.35) es aut6nomo en el sentido de que no depende de la variable 7. Podemos considerar a este
sistema como un sistema lineal con una perturbacién no lineal que se desvanece en g (0,t) = 0.

Ahora suponemos que la perturbacién g (€,t) satisface la siguiente hipétesis:

HO. Existe una constante positiva v tal que

g (€:D)llz < 1€l (3.37)

para todo t > 0 y toda £ € R "r~"+!
Sabemos que A; es Hurwitz, entonces existe una solucién tnica P; = P > 0 de la ecuacién de Lyapunov

PiA; +ATP, = —Q,

para Q; = Q7 > 0. En este caso la forma cuadratica v, = ETP1£ es la funcién de Lyapunov, con las siguientes
propiedades

Qmin (P1) l€]7 < €7P1£ < aimax (P1) ||€]12 (3.38)

%@Als = —€TQuE < —amin (Qu) [I€]12 (3.39)
6'Ul (E)t) _

e, =2 ||;,=T1)1”2 < 20imax (P1) [I€]l, - (3.40)

Tomando la derivada de v; sobre las trayectorias de (3.35) resulta

91 < ~min (Q1) €113 + 20max (P1) 7 [1€]12
< — (@min (Q1) — 20tmax (P1)7) |I€]I2 < -6 ||€]12 . (3.41)
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De la desigualdad (3.41), tenemos
Qmin (Ql) - 2c‘ma.x (Pl) Y > 5.

Por lo tanto resulta

< Qmin (Ql) - 6
2amax (Pl)
donde 6 > 0.
Ahora tenemos que
1 < —6 €3 (3.42)
De (3.38) podemos decir
U1 2
Qmax (Pl) = ”5”2
Sustituyendo la desigualdad anterior en (3.42) tenemos
CR I (3.43)
P2 e (P1) '
Resolviendo (3.43) resulta
—— (t—t)
1 (t) Svi (ts)e max (P1)
donde t; es el tiempo inicial del movimiento de modos deslizantes.
Ahora utilizando de nuevo (3.38), tenemos que la solucién del sistema. (3.35) es
2 1
t < — v (¢
I @13 < o—pys ®
1 -5 (t=t.)
< —— v (t;) e Ymax (P1) 3.44
=~ Qmin (Pl) 1( ) ( )
Sabemos que
V1 (ts) < cmax (P1) 1€ (84)]5
entonces, sustituyendo en (3.44) resulta
1€ @)y < ha lI€ (26) [l e P28 (3.45)
max P 6 . T .
donde h; = ?xrn((ﬁll_)) y hy = m; ts es el tiempo de inicio de modos deslizantes.

Entonces tenemos
l€(@)l,— 0 cuando t— o0

y la dindmica del sistema (3.35) y (3.36) dentro del subespacio invariante {§ =0, 7 CD2€ R™*' } se representa
por la ecuacién:

7 =q(0,n,t) (3.46)
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que estd definida como la dindmica cero.
Ahora podemos establecer las siguientes hipétesis:
H1. La dindmica de (3.46) converge exponencialmente al punto de equilibrio = 0.
H2. El mapeo q:D; x [0,00) — R"+! es continuo en tiempo t y localmente Lipschitz en £ y 1 tal que

”q(ev ’l,t) - q(O, n, t)”2 < L ”£“2 VE € D11 V'r’ € D2) vt > tO

donde L es una constante de Lipschitz.
Entonces bajo la hipétesis H1 y por el teorema inverso [14], existe una funcién de Lyapunov v; (7,t) que

satisface

c1 Il < vz (mt) < ez |Imlf3 (3.47)

Oua (mt)  Bua (e
ve(nd) 1 218 4 0,0 < -l (.49
’%“m)”<cnm| (3.49)

en [0,00) x D; x Da, con las constantes positivas c1, ¢z, c3 ¥ ca.

La proposicién que a continuacién mencionamos [14] establece la estabilidad de la dindmica de modos
deslizantes descrita por el sistema (3.35) y (3.36).

Proposicién 3.2. Supdngase que se cumplen las hipdtesis H1 y H2, y

c1 c30
[FFCAIPRS ,/ - 23_L 0<6<1 (3.50)

lm (€)1l < rz\/g (3.51)

entonces la solucion (||€ (t)||, |0 (t)||)T del sistema (3.35) y (3.36) converge ezponencialmente a cero.

Prueba. La convergencia exponencial de £ (t) del subsistema auténomo (3.35) se establecié anteriormente
por (3.45). Para mostrar la convergencia de la solucién 7) (¢) del sistema (3.35)-(3.36), considerando ||€ (¢)]|
como entrada en (3.36), usamos la funcién de Lyapunov vs (1,t) con las propiedades (3.47)-(3.49). La derivada
de v; a lo largo de las trayectorias de (3.36) es:

- a'U2 (ﬂ,t) aU2 (77 t) (5 )

ot
=avza(tn,t) %z(nt)q(s, £) + “ia:”t)q(o,n,t)—%g—:mq(&n,t%

Usando la condicién (3.48) tenemos que
. dvs (1, Ova (n,t
b2 < —ea lf + 2250 q g, m ) - 2208 0,

2
S —C3 ”1’”2 + ) ) - Q(Oa"?,t)“z *

Bajo la hipétesis H2 (condicién de Lipschitz), entonces la derivada de la funcién de Lyapunov queda

2 < —cg ||nll3 + caL |Imll; |1€ll, — 8es lImlZ + e [|n]lZ
=—(1-0)cs|nll; — IInlly (Bes |Inll, — caL ||€]l,)

es negativa

< —(1-8)eslnli, 0<6<1
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en el dominio

Il > G €l = () (352

De (3.47) tenemos

< _mw_

Vg <
C2

Usando el Lema de Comparacién [14] obtenemos la solucién estimada de la desigualdad de la ecuacién
diferencial anterior

_(1 o 0) C3
v (t) <ws (ts)e C2

(t—ts)

donde vs (ts) es la condicién inicial de la dindmica de modos deslizantes, entonces esa es la condicién inicial
para este estudio. Eligiendo de (3.47)

InOIf < S-v2 0

resulta
1-0)c
_ Bl T
lm @)z < ualt)e @ (3.53)
Sustituyendo

v (k) < c2 ||m (8|12

en (3.53) resulta

I @)y < 71 llm (t) |, €772, Vt, <t <t (3.54)
C 1-0)c
donde vy, = f Y2 = (_2c—2)_3

Si la condicién (3.51)

C1
t < To.]—
lIm ( 8)”2 2’/02

se cumple, entonces la solucién (3.54) pertenece al dominio
Dz ={n e R™* |||, <rs}

para todo ty <t < t;.
Ahora usando (3.45), el dominio (3.52) se presenta como

L
pm=§gmm

csL —ha(t—
< S e el e
C3

y si la condicién (3.50)

C1 030

T2
el < 2 o
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se cumple, entonces tenemos

p(t) < ray [Lehalt=te) (3.55)
co
Por lo tanto
pl) <my [ vzt
c2
y por el corolario 5.3 [14] tenemos que
c
In @)lly < 1 (2) 4/ ﬁ VE>t > t,. (3.56)
Sustituyendo (3.55) en (3.56) resulta
I ()], < roe~h2Ct=t) vt >4, (3.57)

Las ecuaciones (3.54) y (3.57) en conjunto dan la solucién estimada para ||n (t)||, completamente para todo
tiempo t > t;

I ()1l < vy llm (2s)llp 772078 4 rgehal=t) vt > ¢, (3.58)

Las ecuaciones (3.45) y (3.57) presentan la solucién estimada del sistema (3.35) y (3.36), concluyendo asi
que la solucién (€ (t) ,77 (t)) converge exponencialmente a cero. B

Tomando las proposiciones 1 y 2 tenemos el siguiente resultado

Corolario 3.1. Supongamos que se cumplen

A) Las condiciones de las Proposiciones 1y 2;

B) Las hipdtesis HO, H1 y H2.

Entonces la ley de control (3.24) con M(z,t) = BT (z,t) y la funcién de conmutacion (3.18) bajo la
condicion (3.27) estabiliza al sistema (3.3).

3.3 Control por bloques para sistemas con incertidumbre

En la prética las plantas son afectadas por perturbaciones. Estas perturbaciones se pueden originar por las
sefiales de referencia y/o por los disturbios. Por lo tanto es importante resolver el problema de disefio del
control el cual debe asegurar:

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

B) El rechazo de sefiales de disturbio no deseadas.

Para resolver este problema, en esta seccién se plantea aplicar la técnica de control por bloques con modos
deslizantes.

Considere el siguiente sistema no lineal sujeto a perturbaciones

x =f(x,t) + B (x,t)u+ D (x,t) w(t) (3.59)
con una salida
y =h(x)

donde xe XCR", ye YCRP, ue UCR™, we W C R?, w es un disturbio originado por un sistema
externo

w=s(w). (3.60)



20 CAPITULO 3. CONTROL POR BLOQUES Y OBSERVADOR CON MODOS DESLIZANTES

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.
Definicién 3.2. Considere el sistema de la siguiente forma

X =f; (xl,t) + B, (xl,t) x2+D1 (xl,t) w (t)

J'c,-:f,-(xl,...,xi,t)+Bi(x1,...,xi,t)xi+1+Di(x1,...,xi,t)w(t), 1=2,...,r—1 (361)
X =fr (X1, .« , X, Xrt1,8) + Br (X1, -+« Xr, Xpp1,8) 0+ Dy (X1, .., X, Xpp1, 8) W (2)
*r-{-l =Irt1 (X],... ,xr:xr+1;t)+Br+1 (xl:"- ;xraxr+1at)u+Dr+1 (xli"' ,X,-,x,.+1,t)W(t)
y=h(x)=x;

se dice que el sistema (3.61) estd en la forma No Lineal Controlable por Bloques (NCB) con Perturbacién y
con Dindmica Cero si

rangoB;]=n; VxeR™ te[0,00) ¥y i=1,...,r (3.62)

donde x = (x1,... ,X, xr_,_l)T, x; € X; C R™, y los nimeros (n1,ng,... ,n,) definen la estructura del sistema
(3.61) como

con > i_,m; =n.

Las condiciones de existencia para la forma NCB con perturbacién (3.61) y el procedimiento para llevar el
sistema (3.59) a la forma (3.61) se presentan en [10]. Notamos que la dindmica 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 sefial de referencia r (t) originada por un exosistema

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

Entonces podemos disefiar una superficie deslizante y una ley de control discontinua por retroalimentacién
para el sistema (3.61) como en el caso anterior, considerando el estado X;41,% = 1,... ,7—1 como un vector de
control ficticio (quasi control) en el ¢¢simo bloque del sistema. Contrario a la subseccién 3.2, vamos a considerar
el caso cuando la estructura del sistema (3.59), transformado a la forma (3.61), se presenta por

np=ng<...<n,=m. (3.64)

Este disefio se lleva a cabo de la siguiente forma. Primero, por (3.64) tenemos que n; = ng; es decir
Bi (x1,t) es cuadrada, entonces By (x;,t) existe debido a (3.62). Definimos el error del control como

Zz] = X1 —T. (3.65)
Derivando (3.65) tenemos

Z1 =X — I
= f1 (x1,t) + By (x1,t) xo+d (x1, W, 1,t) (3.66)

donde d; (x;,w,r,t) = D (x1,t) w — g (r).
Elegiendo x5 como el control ficticio en (3.66) resulta

Xg = —Bl_l (xl,t) [f] (xl,t) +d; (xl,w,r,t)] + Bl_l (X],t) [—k121 + 22] (367)

donde z; es un vector de variables nuevas de ny x 1 y k; es una constante positiva.
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Ahora el primer bloque transformado con las nuevas coordenadas zi, z2 y con la entrada (3.67) tiene la
forma

7z, = —k121 + 22 (3.68)
A partir de (3.67) se puede obtener la variable z; como sigue
zo = f1 (x1,t) + By (x1,t) x2 + dy (x1, W, r,t) + k1 (X1 —T) := @y (X1,Xp, W, T,2) . (3.69)
Ahora derivando (3.69) alrededor de las trayectorias de (3.60), (3.61) y (3.63) resulta
2y = I (x1,X2,t) + Ba (X1, X2,t) X3 + da (X1, X2, W, ,t) (3.70)

donde
f, = 9% +a¢2f ;9%

f o, T s Fret B, =B;B;
9 3¢2 0¢, _‘?ﬁ
d; = Bx ax w+ w —=s+

_ Se puede observar que el rangoB; = rangoB; = ny. Suponemos ahora que ny < n3, entonces la matriz
B; (x1,X2,t) no es cuadrada, y el control ficticio es x3 en (3.70) y se selecciona de manera similar a (3.67)

x3 = —BJ (x1,%2,t) [f‘z (x1,%2,t) + d2 (x1,%2, W, r,t)] (3.71)
+ BF (x1,%2,t) [~k222 + E3,123]

donde z3 es el vector de variables nuevas de dimensién ng X 1, kg es un valor escalar positivo, B2 (x1,%2,t)
denota la pseudo inversa derecha de B; (x1,x2,t), Eg,1 = [In, 0],y E2; € R"2%", L., es una matriz identidad.
De esta forma, la ecuacion (3.70) con (3.71) queda de la forma

Zo = —kozo + Eg,lzg.

Ahora suponemos lo siguiente
H1. Los elementos de la matriz B, (x1,X2,t) se pueden ordenar de tal forma que la matriz cuadrada

= Bg (x1, X2, t
B3(X1,X2,t) ;:[ Z(E;;Q )]

donde la matriz Ep 2 = [ 0 Logy—n; ] tiene rango n3, Eq o € R(na—7n2)xns I.,-n, es una matriz identidad.
Entonces la variable z3 se obtiene a partir de (3.71) como

23 = ES (X1, X2, t) X3 + [ f2 (xla X2, t) + d2 (xl ) X2, “8 l‘,t) + k2¢2 (xl y Xo, W, l‘,t) (372)

= ¢3 (xl’x2,x31w7r1t) '

Para el préximo paso se toma la derivada de z3 y se plantea de la misma forma que en los pasos anteriores.
Entonces siguiendo el procedimiento iterativamente llegamos hasta el im, paso, i = 3,... ,7 — 1. Para el
caso n; < nit; y bajo el supuesto H1 para las matrices B;, tenemos que el control ﬁct1c1o es de la forma

Xip1 = —]—3;'_ (x1,...,Xi,t) [E (x1,-.. yXi, t) +d; (x1,. .. ,xi,w,r,t)]
+ B (x1,... ,%i,t) [~kizi + E; 12i11]
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donde la matriz B} denota la pseudo inversa derecha de B; = B;_1B;, y E;; = (I, 0], E;; € R™>™+1.
I, es una matriz identidad. Las nuevas variables z; obtenidas por el procedimiento anterior forman una
transformacién no lineal de las variables de estado dadas por

zZ; =X; —r:= ¢, (X1,r)

zo = fi (x1,t) + By (x1,t) X2 + dj (x1, W, 1,t) + k1 (X1 — 1) := @5 (X1, X5, W, T,2) (3.73)
z3 = B3 (x1,%2,t) X3 + [ f2 (x1,%2,1) + d2 (xl,xg,w('), r,t) + k2o (x1, %2, W, T 1)
= @3 (X1, X9, X3, W, T,t)
Ziin = Bist (X1 %60 t) Xir1 + [ £ (x1,...,x,t) +d; (x1,. .. ,xi,ow,r,t) + kip; (x1,... ,%i,W,T,t)
=0 (X1,... ,Xi41, W, T,t)
donde i =3,... ,r —1, z; es un vector de variables nuevas de dimensién n; X 1, k; es un valor escalar positivo,
Ei+1 = [ ];3, ; yEio= [0 | I +1—m]’ E;2 € R(m+1—m:)Xni - Entonces, el sistema en las nuevas coordenadas
se presenta de la forma
z1 = —k121 + 22
z; = —kizi + Ei 1211 i=2,...,7r—1 (3.74)

%, = £, (z,xr_,_l,t) +B, (z,x,+1,t)u+d,. (z,xr_H,w,r,t)

%41 = Frt1 (2,%,41,t) + Bri1 (2, %40, t) u+ Dryy (2%, 1) w

donde z =(z4, . .. ,z,)T B=B,_;B,.
Ahora se elige la ley de control discontinua como

u = —k,B; !sign (z,) . (3.75)

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

kr 2 ||BZY (2,%,41,t) Ueq |l (3.76)
donde ue, es el control equivalente [11] calculado cuando z, = 0 de la siguiente forma:
uy = —B;! (2,%,41,t) [ (2,%,41,8) + dr (2,%,4,,W,r8)] . (3.77)

Sustituyendo (3.77) en (3.74), la dindmica de modos deslizantes sobre la variedad z, = 0, est4 gobernada por
el sistema de orden reducido

z) = —k121 + 22
z; = —kiz; + E; 12i11 i=2,...,r—2 (3.78)
Zr_1 = —kr_1Z,_1
Zry1 = fr+1 (Zl, . 1zr—1’01 Zr+1,w,l‘,t)
donde z,41 = X741,
fr+l =1Irt1 (zlv a9 n 7zr—17072r+17t) + DT‘+1 (zlv wie: o 7zr—1307 zr+l»t) w

+Er+l (zlv"' vzr—l,Oazr+1at) B:l (zlv"' 1zr—1?0vzr+lat)
[ (2555 52oys 0525 8) # b (2051 \Zy_1,0,Z,41, W, t)] .
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Ahora haciendo un cambio de variables como £7 = (z1,... yZr_1) ¥ M =2, €l sistema queda de la
siguiente forma

€= A€ (3.79)

7 =q(§n wrt) (3.80)

donde q = f',.H (zl,...

v &r_1» Oy Xr4+1, W, l‘,t) y

[ —k11,, | 0 0 0
0 —kol,, Eg; 0 0
A, = . : ) .
0 0 0 _kr—ZIn,.—Z E‘r—2,l
| 0 0 0 0 —kr_1In, 1 |
Se denotan los siguientes dominios como
Dy ={£ €R™™ ™+ | [l <1} y Do ={neR™ |l <r2}.

Entonces, como en la seccién anterior, el sistema (3.79) es auténomo, y la matriz A; es Hurwitz, por lo que la
solucién de este sistema est4 definida como

€ ®)ll < ha 1€ (8s)llp e~ h2¢") (3.81)

donde

Omax (Pl) y h2 _ 1
Omin (P1) 20imax (P1)

y P; es una solucién definida positiva de la ecuacién de Lyapunov

PiA, + A{Pl =-Q

hy =

para Q;= QlT >0, y t, es el tiempo de inicio de modos deslizantes.
La dindmica cero del sistema (3.79) y (3.80) se define como la dindmica sobre el subespacio {£ =0,7 CD€ R™+'}
como

7=q(0,n,w,rt). (3.82)

Ahora podemos pronunciar las siguientes hipétesis:
Al. La dindmica de (3.82) converge exponencialmente a un conjunto compacto

lImlly < b1.
A2. El mapeo q:Ds x [0,00) — R™+! es continuo en tiempo ¢t y localmente Lipschitz en £ y 7 tal que

la(¢n,w,rt)—a(0,n,w,rt)l, <L, V€€ Dy, Vne Dy, (3.83)

donde b; > 0 y L es una constante de Lipschitz.
Entonces bajo la hipétesis A1 y por el teorema inverso [14], existe una funcién de Lyapunov V (7,t) que
satisface

Vvt > to.

arlmllz <V (n.t) < calimll3 (3.84)
oV (nt) 8V (it
5(" ) 4 ;:77 )q(O,n,W,r,t) < —cs|nl; (385)
oV (n,t)
< &
” on “2_&: lImll (3.86)
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para todo

Imllz > w1

en [0,00) X Dy x D3, con las constantes positivas c;, ¢2, €3 ¥ ¢4, donde p, estd definido por el corolario 5.3

[14] como
=b
V e’

La siguiente proposicién [14], establece la estabilidad de la dindmica de modos deslizantes del sistema, (3.79)

y (3.80).
Proposicién 3.3. Supdngase que se cumplen las hipdtesis A1y A2, y

0
1€ (£l < \/—f :L (3.87)

MMMM<W¢E (3.89)

entonces la solucion (||€ (t)||, ||n (t)|))T del sistema (8.79) y (3.80) es uniformemente acotada, y ademds ¢ (t)
converge rdpidamente exponencialmente a cero.

Prueba. Entonces, al igual que en la seccién anterior, procederemos a demostrar que la dindmica cero
del sistema converge a un conjunto compacto y la solucién de £ (t) converge exponencialmente a cero. La
convergencia exponencial de £ (¢) del subsistema auténomo (3.79) se estableci6 anteriormente por (3.81). Para
mostrar la convergencia de 7 (t) del sistema (3.80), considerando £ (¢) como entrada, usamos la funcién de
Lyapunov V (n,t) con las propiedades (3.84)-(3.86). La derivada de V (n,t) a lo largo de las trayectorias de
(3.80) es:

. 6V v

aV 6V 1% G1%
a ——q(§,n,w, 1”f)+a q(0,m,w, rt)—-—q(O 7, W,T,t).

De las propiedades anteriores tenemos que
V< —aallnl} + Sra€mwr) - goaOnwr)
ov
< —C3 ”"7“3 + H-é—,,; H ”q (6’ nw, I‘,t) —-q (07 nw, l‘,t)“2 .
2

Entonces la derivada de la funcién de Lyapunov queda

¥ 2 2 2
V < —cslnllz + caLlnll; [1€lly — Ocs lImllz + Oca [Inll;

~ (1= 8)cs|Imll3 — lInll, (Bes Imll, — caL [I€]l,)
V<-(1-0cslnl} 0<f<1

y es negativa en el dominio
csL
Inlly > o= 1€l = pa () (3.89)
c3
En el dominio (3.89) tenemos

v<(d-0ey,

c2
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(1 —0) Cc3
V<V(t)e  c2

(t_tl)

donde V (t;) es el tiempo inicial donde comienza la dindmica de modos deslizantes.

Por lo tanto
(1 - 0) C3

1 1 (t—t.)
@I < Ve < —Vt)e
1 C1

y usando
2
V(ts) < czllm (ts)lI2
resulta

Il ()1l < 71 llm (2) 1l €772, Vi, <t <ty

c 1-6)c
donde'h:‘/ﬁ y72=(2—02)3.

Ahora supongamos que la condicién (3.87) de la proposicién se cumple. En este caso tenemos

c
ha (t) <T2‘/—1
Cc2

25

(3.90)

(3.91)

y si ademés se cumple la condicién (3.88), entonces por el corolario 5.3 [14] la solucién 7 (¢) del sistema (3.79)

y (3.80) converge exponencialmente al dominio

Inll; <82(t) Vit

ba (1) = \/gﬂz (0.

Notemos que la convergencia (3.92) tiene lugar cuando

con b, (t) definido como

by (t) = by.
Usando (3.89) y (3.81) tenemos

b2 ) = \ [0 = 22 1€ O, = € ) o)

donde hy = o CLL-hl Por lo tanto

b (t) — 0 cuando t— oo.
Definimos el momento del tiempo ¢, como
ba (t) < by.
Entonces

I @l <71 lim (E)ll e Ve, <t <ta <ty

(3.92)
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Iln (t)”2 S bla t Z t2)

que significa que la solucién |77 (t)]|, (3.79) y (3.80) es uniformemente acotada. Esto concluye la prueba.
Los resultados obtenidos los podemos presentar en la siguiente proposicién.
Corolario 3.2. Supongamos que se cumplen
A. La condicién (3.76)
B. Las hipétesis Al y A2;
C. Las condiciones de la Proposicién 3.3.
Entonces la solucién del sistema en lazo cerrado (3.61) y (8.75) es uniformemente acotada, y ademds el

error de control z; (t) converge erponencialmente a cero.

3.4 Observadores para una clase de sistemas no lineales

En las secciones anteriores se establecen las bases para el disefio de controladores de sistemas, suponiendo que
todas las variables de estado de la planta son conocidas. Pero como ya se menciond, en la préctica sélo se
puede medir directamente una parte de los estados de un sistema. Esto aumenta el problema de determinacién
y observacién del vector de estado a través de la informacién de las variables medidas. En otras palabras, es
necesario construir un observador que nos estime la informacién desconocida del sistema no lineal.

En este trabajo de tesis se utiliza un observador por modos deslizantes de orden completo para estimar
estados del sistema.

3.4.1 Observadores con modos deslizantes

A continuacién se van a establecer las bases para el disefio de un observador de estados con entradas discon-
tinuas. Estas entradas son funciones de los errores de estimacién, donde los modos deslizantes son forzados
[11].

Consideremos un sistema no lineal de la forma

% =f (x) + Bu (3.93)

con la salida

y=Cx (3.94)

dondexe R ueR™ y y € RP.
Suponemos que
S1. rango C =p
Basado de esta hipétesis, se puede representar el vector de salida (3.94) como

y = Cix; + Coxa (3.95)
y separar el sistema (3.93) como
_(x _( fi(x1,%x2) > B=( B
*= ( X2 > f= ( f2(x1, %2) B,
donde x; € R" P, x9 € RP.y rango Co=p.
Entonces el sistema (3.93-3.94) se presenta por las variables x; y y de la forma

).(1 = ?1 (X],y) e Blu (396)
¥ =B(x1,y) + Byu (3.97)
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donde fi(x1,y) = £, (X1, X2)x,=y—h\ (x1)> F2(%1,¥) = [Cif1(x1,%2) + Caf2(%1,%2)]x, =51 (y—Cyxy) ¥ 1o matriz
B, = C,B; + C2B,.
El observador es descrito por las siguientes ecuaciones diferenciales:

%1 = fi(k1,y) + Byu+ Ly(y)v (3.98)
91 =B(k,y) +Bu-v (3.99)

donde L;(y) es una matriz, y el vector v € RP es elegido tal que el error entre el vector de salida y y su
estimacién ¥ sea llevado a cero forzando modos deslizantes sobre la variedad eo=y—3 = 0:

v = —lpsign(y—y) lo >0, lp = constante. (3.100)

Usando (3.96)-(3.99) y (3.100), la dindmica de los errores de estimacién €;= x1 — X; y €2=y — ¥ se pueden
despejar de la forma

¢ =fi(e1,y) - Li(y)v (3.101)

€2 = Ba(e1,y) — losign(ez).
Bajo la siguiente condicién:
lo > ||f2(e1,y)||

el error €7 converge a cero en un tiempo finito tg. Después de este tiempo, se alcanza el movimiento en modos
deslizantes sobre la variedad €2 = 0, y tenemos

v(t) = veq= (losign(e2)),, = f2(e1,y) para t > to. (3.102)
Sustituyendo (3.102) en (3.101) obtenemos la ecuacién de modos deslizantes de orden reducido
&1 = fi(e1,y) — Li(y)fa(e1, y)- (3.103)

La matriz L1 (y) debe ser encontrada para estabilizar el sistema (3.103).
Una clase de sistemas dindmicos donde es posible aplicar este procedimiento de disefio para un observador
con modos deslizantes, es la de los sistemas lineales [11]

X = Ax+Bu
y = Cx (3.104)
donde x € R® u € R™ y y € RP. Suponiendo que la hipétesis S1 se satisface, y usando (3.95), el sistema

(3.104) se representa en las variables x; y y como:

x1 = Anux;+Apy+Bnu (3.105)
Yy = Aax;+Axy+Bou (3.106)

donde
X1 X I.., 0 —1 A A B,
=T 5 T = 4 i T = =
( y ) ( X2 ) ( C: G, ) AT ( A Ap e B:

La transformacién de coordenadas es no singular porque det Ca # 0.
Probemos el siguiente lema auxiliar:
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Lema 3.1. Si el par {C, A} es observable, el sistema
X1 = Anxy
con el vector de salida
z = Agxy

o el par {Ag;1, A11} es observable también.
Prueba. Supongamos que esta condicién no se cumple. En este caso, la ecuacién (3.105), donde y y u
son considerados como entradas, se puede representar junto con z en la forma canénica de observabilidad:

X} = Alx;+Apy+Bu (3.107)

x{ = A7X;+A3x]+Apy+Biu (3.108)
! 7

z = 21%1

donde xT = (x{T, x{T). El par {A};, A};} es observable, y x/ es el subespacio de los estados no observables.
De acuerdo a la transformacién, (3.106) se tiene

y = A} %] + Agy + Bou. (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 condicién contradice la hip6tesis
del par de observabilidad {C, A}, por lo tanto, el par {A21, A1} es observable. Entonces el lema es probado.

Ahora procedemos a disefar el observador con modos deslizantes. Este observador estd descrito por la
siguiente ecuacién diferencial (similar a (3.99)):

%1 = Ak +Apd+Bu—Lv (3.110)

¥ Agi%1 + Ay +Bu+v (3.111)

con el vector discontfnuo v elegido como

v =l sign(y — §), lo>0 (3.112)

donde %, y ¥ son los estimados de los estados del sistema, sign(e) = (sign(e1), ..., sign(ep))T

Ahora, la matriz L; se puede encontrar tal que la estabilidad del movimiento y la localizacién de los valores
propios en la ecuacién con respecto a la diferencia

eg=x1—%;, e=y-Y},
sean los deseados. Las ecuaciénes para e; y e, puede obtenerse de (3.105), (3.106) y (3.110)-(3.112) como

& = Aper+Aper+Lyv (3.113)
é = Aje;+ Agxpes — losign(e2). (3114)

Y si asumimos una condicién inicial con dominio en el espacio (e;, €2) para un valor dado de Iy definido
como

lo > ||Az1e1 + Axzes|
entonces los modos deslizantes siempre ocurrirdn en (3.114) sobre la variedad

e; = 0. (3.115)



3.4. OBSERVADORES PARA UNA CLASE DE SISTEMAS NO LINEALES 29

Usando el método del control equivalente es necesario resolver
éy = Ag1e; + Axpep — Veq = 0, eo=0
con respecto a v,
V = Veq = Azlel.

Sustituyendo esta solucién dentro de la ecuacién (3.113) y tomando en cuenta (3.115), obtenemos la ecuacién
de modos deslizantes

&1 = (An +LiAg)e;. (3.116)

Entonces el par {A2;, Aj;} es observable, esto es posible eligiendo la matriz L, tal que los valores propios de
la matriz (Aq; + L1Ag;) estén ubicados en el semiplano complejo izquierdo abierto, entonces

lime; =0 cuando t — oo.

Como resultado, el observador (3.110)-(3.111) y (3.112) determina el vector x; con exactitud. La estimacién
X2 del subvector x2 queda inclufda dentro de x y se puede obtener como

%2 = —C3(y — C1%). (3.117)

Notar que este método determina x bésicamente de una realizacién con modos deslizantes de orden (n — p).
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Capitulo 4

Diseno de control para el motor de
induccion

4.1 Introduccién

En este capitulo aplicaremos la técnica de control por bloques con modos deslizantes establecida en el capftulo
3, para controlar dos variables del motor de induccién, cuyo modelo fue obtenido en el capitulo 2 el cual incluye
saturacién magnética. La principal variable que nos interesa controlar es la velocidad del rotor w,. Dado que
tenemos dos variables de control independientes u, y ug, esto nos permite un grado de libertad extra para
seleccionar una segunda salida a controlar. En nuestro caso sers el médulo del flujo del rotor p;, por razones
que expondremos més adelante.

Como no todos los estados del motor son medibles, por razones econémicas o técnicas, se hace necesario
disenar un observador por modos deslizantes que estime los flujos magnéticos del rotor y de magnetizacién
Aary A8r Y Ama, Amg. Ademds se implementa un observador para el par de carga 1.

Para aprovechar el grado de libertad extra que se tiene en el control, en este trabajo se calculan dos
referencias p,.; para el médulo del flujo del rotor p;. Esto, de acuerdo a una estrategia de optimizacién que
reduce pérdidas eléctricas en el motor, mejorando asi el desempefio de este dispositivo. También se analiza la
estabilidad en cada caso.

4.2 Control de la velocidad

Primero presentamos el modelo de la planta en espacio de estados donde las variables son wy, Aar, Agr, tas, 48s, Ama
¥ Amg. Dado que la velocidad del rotor que va a controlarse est4 en grados mecénicos, necesitamos acondicionar
nuestro modelo obtenido en el capftulo 2, y esto lo logramos haciendo uso de la siguiente relacion:

Wr eléctrica = Mp Wr mecénica-

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

dw, ) ,
at =c; (Te — TL) y Te = CZ(/‘\ar'Lﬂs = A,Grzas) (4.1)
d)or
7 —NpwrAgr—c3 (Aar — Ama) (4.2)
dg,
—dtﬂ = npw'r)\ar —C3 (’\ﬂf - )‘mﬂ) (43)

31
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digs .
dt =C71npwr)\ﬂr + CSlAar - c81/\'moz =+ (691 - cS)"las + (04 - cGl)ua (44)
digs ;
?= —C72npwr/\ar+052)\ﬁ, = Csz)\mﬁ + (092 = cs)zﬁs + (C4 = CSQ)U.ﬁ (4.5)
dAma .
dt = Lls (“67lnpwr/\ﬂr - 081)\ar o+ c81/\ma — C91las t+ cGluoz) (46)
d)\mﬁ F
— = Lis (erampwrdar — coasr + ca2dmp — Coxips + co2ug) 4.7)
con los siguientes pardmetros:
c—i c—w-n c—Rr c—1 c—Rs
v Jr. 2_2Lr - S—Llr, 4—Lls’ S_Lls‘
M M M Rr MR,
)‘ma = y Am . )\ma )\ma = ___s_’
c61(ma) = Fz enma) = 7 7o a1ma) = G T enOma) = g2

M M MR, MR
ENZR cr2(Amg) = WL, , c82(Amp) = ENT I , Co2(Amp) = L2

ls

ce2(Amp )

con d; y dg definidos como:

M M M M
d1(Mma) = 14+ — + — +3cX2 d =14 —+—
1( Ot) + Lls + Ll'r + 3¢ ma Y 2(Amﬂ) + L + Llr +3CAmﬂa

donde

Ug = Vas ¥ ug = Vg, son los voltajes de estator en coordenadas (a — f),
ias ¥ i8s son las corrientes de estator en coordenadas (o — f3),
Aar ¥ Agr son las componentes de los flujos magnéticos del rotor en coordenadas (a — ),
Ama ¥ Amp son las componentes de los flujos de magnetizacién en coordenadas (o — 3),
L., Lis y M son las inductancias de dispersién de rotor y estator e inductancia de
magnetizacion,
L, es la inductancia propia del rotor,
R, y R son las resistencias de rotor y estator,
N, es el mimero de pares de polos,
w; es la velocidad del rotor,
J, es la constante de inercia del rotor,
T. es el par electromagnético del motor,
Ty, es el par mecénico de carga.

En base al capitulo 3, el disefio del controlador por modos deslizantes se divide en dos pasos. El primero
consiste en formar una variedad deslizante usando la técnica de control por bloques. El segundo en proponer

una ley de control discontinua disefiada para hacer esta variedad atractiva.
Suponemos que todos los pardmetros, variables de estado y perturbacién son conocidos. Més adelante se

disefiarén observadores para estimar los flujos variables y el par de carga.
Definamos los errores de control como

— z — Wy — Wref
7 [ T2 ] [ P11~ Pref ] (8}
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_ iaa _ s _ ’\ma
- iﬁs 1 A= Te - /\mB

donde ¢, es el cuadrado de la magnitud del flujo magnético del rotor y est4 definido por:

y ademds las variables

x
X2=[ 3
T4

Y= |¢|2 = A¢2m' + ’\21"

Y Wref Y Pres SON sefiales de referencia.
Suponga que

T, =0. (4.9)

Entonces el sistema (4.1)-(4.7) puede ser representado en la cuasi Forma Controlable por Bloques (FCB) con
perturbacién y dindmica interna (ver capitulo 3):

%1 = fi(x1) + Bi(x1) [ :: ] +diTL — wy (4.10)
% | _ [ () By (x3)
[ X3 ] Bl [ f:(x) T [ B;(x:) u (4.11)

donde x = (x;, Xy, X3)T- Wi = (Wref, Pref)Tru = (U, ug)”, rango[B (x1)]=2, rango|[Bs(x3)]=2 y rango[B3(x3)]=2
con los siguientes vectores y matrices:

£ = il _ 0 B, — —c1C2A8r  C1C2Aar 0 0
YTl T 26 0T 0 0 2c3har 2c3)gr

£ _ | enmpwrdsr 4 eg1har — c81Ama + (Co1 — €5)ias
2 = = ¢
fa —CranpWr Aar+Cg2Agr — Cg2Ama + (Co2 — €5)igs

f; = 5 | _ Ly, (—c7lnpwr/\ﬁr — cg1Aar + C81Ama — chias)
6 Ly, (072nperar - 682/\ﬁr ot 082Am[3 - 0927:63)

1
B, = | (a4 o) 0 = | Ewcr 0 B=|B2| g | 7|
2 [ 0 (ca—ce2) | B 0  Lics2 | B; |'™! 0

Utilizando la técnica de control por bloques para sistemas con perturbacién, se define z; = x;, con el vector
21 = (21,22)7, introducimos la dindmica deseada —k;z; + z2 para el bloque (4.10) obteniendo

fl(xl) + Bl(xl) [ :.'25 ] +d1 T, —wy = —k121 + 22 (4.12)

donde z; = (z3,24)T es un vector de nuevas variables, y k; > 0. Entonces de (4.12) podemos proponer el
siguiente cambio de variable

zo = B, [ ;: ]+f1+d1TL—w1+k1x1,

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

N =tasy N2 =16sY N3 = Aar — Ama.
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Entonces vamos a representar las ecuaciones (4.10)-(4.11) en las nuevas variables z y 7 definidas como
Z = (zl,z2)T z,= (21,22)T Zo= (z3,z4)T y 1 = (11,m2,Mm3)7 Estas nuevas variables representan el medio
para obtener una transformacién difeomérfica del sistema original al sistema en las nuevas coordenadas de la

forma siguiente

C W ] g
Aar 22
Agr 23
ias 9; 24
igs ™
Ao N2

s Amg | L 73

Entonces el sistema original lo expresamos en la forma no lineal controlable por bloques NCB con perturbacién
y dindmica cero como sigue:

z1 = —k121 + 22 (4.13)
zo = f2(z1,22,m) + Ba(z1)u + doTL, — kywy — Wy (4.14)
71 =A,n+B,(z1)u +g,(2,71) (4.15)
con
= ] & B, cicz(cq — ce1)Agr  c102(cs — co2)Aar
=% |.B,=B =
? [ fa 277 Bs 2Lisc3c1Aar 2Lisc3ce2Apr
_k _
dy; = [ OJ fa =cica (Aarfa1 +ips fa2 — Agr f33 — tas f34) + K1 f35,
f31 = —cranpwrAar+ca2Asr — cg2Amp + (Co2 — C5)igs, fa2 = —NpwrAgr—c3 (Aar — Ama)
f33 = e71npwrAgr + C81Aar — €81 Ama + (€91 — €5)ias, f34 = NpwrAar — €3 (Agr — Amg) ,
f35 = Clc2()\ariﬁs - )‘Brias), f4 = (kl - 2C3)<p2 + 203(Aarf41 + )\mozf32 + )\ﬁrf42 + )\mﬂf34),
Yo = —2C3901 + 2C3 (’\ar/\ma v 3 /\ﬂr/\mﬂ) 3
fa1 = Lis (—crnpwrAgr — cg1har + €81 Ama — Co1%as) »
faz = Lis (cranpwrAar — c82A8r + C82Ampa — Co218s) ,
A, =diag(—cs, —cs5, —c3),
C71np“}r/\ﬂr o 081)‘&1' - 081)\7710( + Co1tas
g(z,n) = —CraNpWrAar+C82Agr — C82Amp + Co2igs
—npwr/\ﬂr — Ly (_CTInpwr/\,Br — C81Aar + C81Ama — chias)
y
¢4 — C1 0
B,,(z) = 0 Cq4 — Cp2
—Lysce 0

La segunda parte del disefio es la seleccién de un control discontinuo, el cual force modos deslizantes sobre
la variedad z5 = 0. La condicién para que existan modos deslizantes es equivalente a la condicién de estabilidad
de la proyeccién del movimiento sobre el subespacio z2, descrito por (4.14), y serd analizada a continuacién.
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4.2.1 Anélisis de estabilidad de modos deslizantes

Sea
1 sz 4

una funcién de Lyapunov candidata para el an4lisis de estabilidad del control por modos deslizantes. Derivando
(4.16 ) sobre las trayectorias del sistema (4.13)-(4.14), obtenemos

V =z (f + doTy, — kywy — W) + 23 Bou. (4.17)
Podemos seleccionar el control u como
u = —Upsign(z;), Up > 0 (4.18)
con
z; = Blz, y 2l =21 B;! (4.19)
Abhora, sustituyendo (4.18) y (4.19) en la ecuacién (4.17), obtenemos
V =2IB; 1 (f; + doT1 — kiwi — W1) — Up |22l

donde ||Z;||, = Z] sign(z2).
Dado que ||Z2]|; > ||Z2]|5, la derivada

V < —|Z2ll, (Vo — ||B7 ! (B2 + d2Ti — kywy — Wy)]|,)
es definida negativa para
Uo > ||B3 ' (F2 + doTL — kywy — Wi))|, - (4.20)

Obviamente la condicién (4.20) se mantiene para todo T y wref. Por lo tanto, los modos deslizantes son
forzados en el sistema en lazo cerrado (4.13-4.15) y (4.18) sobre la variedad Zz = 0 en un tiempo finito (ver
el capitulo 3). y sobre z; = 0 ya que la transformacién (4.19) es no singular. Una vez que existen los modos
deslizantes, el movimiento sobre la variedad deslizante z; = 0 est4 gobernada por el sistema cuasi-lineal de
quinto orden

il = —k1z1 (4.21)

’i] = A,,]"] + g(zl,n,TL, w1, V-Vl) (422)

donde g = B, (z)ucy(21,7,TL) + 8,(2,,m, W1,W1), con el control equivalente calculando de z; = 0 como
ueg = —BJ (B + doTp — kyw; — ).

El sistema (4.21) corresponde a la dindmica mecénica linealizada y del flujo del rotor, y ésta es asimp-
téticamente estable para k; > 0. Asf, el control por modos deslizantes (4.18) se mantiene invariante en el
subespacio {z = 0, 17 € R3}, en el espacio de estados del sistema en lazo cerrado. La dindmica de 7 sobre este
subespacio es una dindmica cero y est4 gobernada por

7.’ = Ann + g(o» n,TLv w1, Wl) (4'23)

Debido a que la matriz A, es Hurwitz y a que g(0,71,TL., w1, W1) es acotada, la solucién de (4.23) converge
exponencialmente al conjunto compacto definido por Ty, w; y W; y.como se mencioné en el corolario 3.2 (ver
capitulo 3) la solucién para el sistema (4.10)-(4.11) en lazo cerrado (4.18) es tltimamente uniformemente
acotado, y el error de control z;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 maximo I,., de 3 a 5 veces su
valor nominal, ya que de sobrepasar este valor el aislante de los devanados pueden sufrir dafo, disminuyendo
la eficiencia y la vida 1til del motor. Por esta razén se implementa un limitador de corriente por modos
deslizantes de la siguiente forma:

ug= —Uosign[Bg(X3)X2], Uyg>0 (4.24)

cuando |I;| > Imax, Is = (ias,ias)T - donde I,y es el valor méximo del modulo de la corriente. En este caso
la derivada de V = %x{xz sobre las trayectorias del sistema (4.11) con el control (4.24)

x3 Ba(x3)B3 ! (x3)f>(x) — Uoxj Ba(xa)sign[B3 (x3)x2]
1B (xs)xz|l, [[B3 ™ (xa)£2(x) |, — U [|BZ (x3)x2]
- l|Bg‘(x3)x2H2 (Uo - “B2—1(x3)f2(x)”2)

14

ININ

es negativa si
Uo > ||B2_1(x3)f2(x)||2 . (4.25)

Por lo tanto, la norma del vector [B (x3(t))x2(t)] disminuye. Debido a que la matriz B (x3) es no singular,
la norma del vector x3(t) desminuye también.
Quedando entonces la siguiente ley de control compuesta expresada en (4.18) y (4.24):

_ u; si lx2| S Imax
u= { u s |x2| > Imax -26)
donde
;= —Upsign(BT zy). (4.27)

Cuando ocurre un proceso transitorio, ya sea por perturbaciones o al arranque del motor, el médulo de
corriente puede exceder el valor maximo In.x, en este caso aplicamos el control (4.24) con lo cual bajo la
condicién (4.25) aparecen modos deslizantes sobre la variedad

|X2| — Imax =0,
donde el par eléctrico serd maximo, con lo que las corrientes del estator no sobrepasardn el valor lfmite I ax.
Una vez pasado el transitorio el médulo de la corriente disminuye su valor tal que [x2| < Imax, €n este caso
aplicamos el control u; (4.27), y bajo la condicién (4.20) hay modos deslizantes sobre la variedad

ZQ=0.

El movimiento en modos deslizantes sobre esta variedad es asint6ticamente estable como se demostré anteri-

ormente. Como resultado, tenemos lim z; (t) = 0. Entonces el error de control (4.8) tiende exponencialmente

t—oo
a cero.

4.3 Diseno del observador

Suponemos que las corrientes del estator iq, € igs y la velocidad w, son medibles. El problema ahora es la
estimacién de los flujos del rotor Asr y Mgy, los flujos de magnetizacién Ama ¥ Amg ¥ el par de carga Tp.
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4.3.1 Observador de flujos con modos deslizantes

37

Para la estimacién de los flujos usamos la técnica de disefio de observadores con entradas discontinuas que se
propone en el capitulo 3. El modelo del motor de induccién (4.2)-(4.7) puede ser reescrito en la forma (3.96)

y (3.97) como

donde

Entonces en este caso el vector de la salida es y = (ias,7as)7 ¥ €l vector que es necesario estimar es

dAar
d: = "nperﬁr—c3 (/\ar - /\ma)
g _ NpwrAar — €3 (Agr — Amg)
dt
e
praiaid
dAmp _
& 2
dias .
2 =C4Vas — Cslas — C4F1
di ;
di’ =c4Vjs — c5ips — CaF,

F, =L (_C7lnpwr)‘,6r — cg1Aar + C81Ama — Co1tas + cﬁlvas)

=1L (67277'11‘4-’1'/\&1' = 682/\51' + 082/\mﬂ = 0927:33 o c62Vﬁ.sl) .

(4.28)

(4.29)

(4.30)

(4.31)

(4.32)

(4.33)

x1 = (Aar, A8r, Amas /\mg)T. El observador propuesto para estimar los flujos tiene la siguiente forma:

dXar
dt

dAar
dt

= —npwr;\ﬂr_c3 (;\ar - ;\ma)
= n,,w,.j\m —C3 (j\g,- — X,,,B)
e _,
at "
dAmp
g - v
digs

=C4 Vas - C5ias -0

(4.34)

(4.35)

(4.36)

(4.37)

(4.38)
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ng
dt

donde Aqr, j\gr, Ay ;\mg, Tas € igs son las estimaciones de flujos y de corrientes y lp es un pardmetro que
definiremos més adelante. Elegimos las entradas del observador v; y vz usando el control unitario [11], como

—C4Vﬁs C57:p_., — Ug (439)

€as Eﬂs
lh— = —_ 4.40
1|6a3|+6yv2 |E 5'+6 ( )

con !y y la > 0y 6 es una pequefia constante. La estabilidad del observador (4.34)-(4.39) con las entradas
(4.40) puede ser analizada examinando las dindmicas de los errores de estimacién de flujos eq4r = Aqr — )\M,
Epr = Agr — /\gr, Ema = N — /\ma, EmB = Amg — /\mg, y de corrientes €qs = tas — las ¥ €8s = i85 — 1gs.
Entonces de (4.28)-(4.40) tenemos que

Ear = —NpwrEpr—C3 (Ear — Ema) (4.41)
EBr = NpwrEar—C3 (Egr — Emp) (4.42)
a = Fl - lov1 (4'43)
é‘mp = F2 - lov2 (4.44)
o (2
Eas = —cF1+v, v1= -Iz—-ﬁ (4.45)
as
. &
€ps = —caFa+ve, va= ﬁ (4.46)
8

Sily > |caF1], y l2 > |caF2|, entonces ocurrirdn modos deslizantes en (4.45) y (4.46) sobre
€as =0 y €3s =0
después de un tiempo finito. Por lo tanto, después de este tiempo, tenemos

Eas = —c4F14+v1=0
é‘ﬁ_, —c4Fo +v9 =0.

Resolviendo estas ecuaciones sobre v; y vy, obtenemos
V1 = VUleq =4 (4.47)
V2 = Ugeq = CaF (4.48)

Sustituimos (4.47) y (4.48) en (4.43)-(4.44), y definimos el pardmetro [y = 314- Entonces las dindmicas de
los errores de estimacién de flujos (4.41)-(4.44) estdn gobernadas por

Egy 1= —NpWrEGr—C3 (Ear - Ema) ’

EBr = NpwWrEar—C3 (Ear — Ema) ,
=0

Emp =0.

Es evidente que este sistema es estable. Los valores estimados obtenidos en (4.34)-(4.39) son utilizados 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 informacién sobre los flujos Aar ¥ Agr a partir de (4.34)-(4.39), el observador de la
carga puede ser disefiado como sigue
dw,

- = (CQ(/\erﬁs — Agrias) — TL) + l3(wr — @r) (4.49)
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dT

i —& 4.50
= la(wr — @r) (4.50)

donde &, y T son los valores estimados. El sistema de errores de estimacién €, = w, — &, y €7, =T — T
se puede obtener de (4.1), (4.9), (4.49) y (4.50), como

—l3ew, — cieT,,

Ew,

6"'1",_ = —146(,,, «

Las ganancias del observador l3 y 4 son elegidas tal que el sistema lineal de errores de estimacién sea
asintoticamente estable.

4.4 Algoritmos de cuasi optimizacién del desempeno del contro-
lador

En esta seccién proponemos dos algoritmos para optimizar el funcionamiento del sistema de control, reduciendo
pérdidas eléctricas en el motor. Para esto, definiremos dos sefales de referencia ¢, ; para el médulo del flujo del
rotor p;, que realicen un mejor desempefio que cuando ¥, se elige arbitrariamente como un valor constante.

4.4.1 Algoritmo de control para el angulo a.

Conocemos que la eficiencia de un motor determinado es fuertemente influenciada por el par electromecénico
que produce, el cual puede expresarse como

Te = 02(/\011'7:35 - Aﬁ‘r":t:u.s)y
o también en estado estable como
T. = Ly, sen(a) (4.51)

donde a es el dngulo entre el médulo de corriente del estator I y el médulo del flujo del rotor ¥,., los cuales

estan definidos como sigue:
I, = /i, +i,
wr = V ’\ir + ’\%r

A continuacién se propone un valor de referencia para la magnitud del flujo del rotor 1,

T,
Ures = 7 (4.52)

cuyo objetivo es mantener el d4ngulo « en (4.51) a 90°. Esta sefial de referencia trae como beneficio obtener
en estado estable el maximo valor de par electromagnético para un médulo de corriente del estator I, y un
moédulo del flujo del rotor ¥, dados, lo que significa un mejor desempefio en el motor. Para suavizar la sefial
de referencia (4.52), elegimos la referencia ¢,.; en (4.8) como la salida de un filtro de primer orden

T,
. 2 L
TPref +‘pref = ¢ref7 w'ref = T

con una pequeia constante de tiempo .
A continuacién proponemos otro valor de referencia para el médulo del flujo del rotor que disminuye las
corrientes del estator para una carga dada.
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4.4.2 Un algoritmo heuristico 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 somn, las referencias de la velocidad y del flujo del rotor, ademé4s de la
carga del motor. Entonces, para cada una de estds combinaciones, se obtiene la demanda de corriente minima.

Estos resultados se muestran en la tabla 4.1

Tabla 4.1 Sefiales de referencia variable.

Wref T s
150 2 2.9
150 4 5
150 6 7
100 2 2.7
100 4 5
100 6 6.7
50 2 2.6
50 4 4.6
50 6 6.8

wref
0.3

0.4
0.5
0.3
0.4
0.42
0.3
0.4
0.49

En la tabla 4.1 observamos que los valores para el flujo de referencia v, 7 con los que se obtiene una
demanda de corriente minima dada una carga, aproximadamente coinciden para las diferentes velocidades de
referencia, por lo que se consideré una velocidad constante de 100 rad/seg, variando la carga 77, de 1 a 6 Nm
obteniendo los valores mostrados en la tabla 4.2.

Tabla 4.2 Obtencién del médulo de corriente minimo.

Wref Ty

100 1 1.7
100 2 2.8
100 3 3.8
100 4 4.9
100 5 5.8
100 6 6.6

wre f
0.2

0.3
0.3
0.4
0.41
0.42

Finalmente calculamos una funcién que se aproxime a estos valores, dando como resultado la siguiente
expresion, la cual depende de la carga aplicada al motor:

donde

¢ref = aT[’i (453)
a = 0.20988
b =0.41069
corr = 0.96349
n=2.03

En el capitulo siguiente comparamos las respuestas obtenidas con una sefial de referencia arbitraria para

p; ¥ con las propuestas en esta tesis.



Capitulo 5

Resultados del sistema de control

5.1 Introduccién

En este capitulo se presentan los resultados de las simulaciones de la dindmica del motor de induccién, asi
como de la respuesta en lazo cerrado utilizando el controlador por modos deslizantes desarrollado en el capftulo
4. Los resultados nos demuestran la efectividad del algoritmo de control propuesto. Se mostrard la dindmica
de la médquina con y sin saturacién, y sus efectos.

Las simulaciones fueron hechas en simulink de matlab, con un paso de integracién de 1 x 10~* segundos
con la técnica de integracién de Dormand-Prince.

5.1.1 Pardmetros de la maquina

La potencia del motor es de 0.25 C.P., con una frecuencia de alimentacién de 60 Hz y un voltaje rms de
220/440 V.

Los valores de los pardmetros eléctricos y mecédnicos del motor son los siguientes: Rs; = 14Q, R, = 10.1,
L, =04H, L, =0.4128H, M = 0.377H, J = 0.01LKgm?, n, = 2. Donde L, y L, son las inductancias propias
de estator y de rotor respectivamente, y estdn definidas como Ly = Lij;+ M, L, = L, + M. El valor de ¢ = 15
nos sirve para aproximar la curva de saturacién del motor.

5.2 Dindmica del motor

5.2.1 Dindmica del motor sin saturaciéon

En las Figuras 5.1-5.3 se muestra la dindmica de las variables del motor sin tomar en cuenta la saturacién
magnética.

En la Figura 5.1 observamos que la velocidad del motor w, alcanza su valor nominal de 188.5 rad/seg en
un tiempo de 1.2 seg con una carga inicial de Ty, = 0 Nm, que al ser incrementada a 1 Nm en 1.5 seg, origina
una disminucién en la velocidad del motor. El médulo del flujo del rotor fmodl y de la corriente del estator
imod también se ven afectados por la carga Ty 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 magnetizacién fma y fmb se muestran en la Figura 5.2.
Ademds, observamos que las corrientes del estator y del rotor ias,ibs e iar,ibr aumentan al aplicar la carga,;
mientras que las corrientes de magnetizacién ima e imb disminuyen como se muestra en la Figura 5.3, donde
podemos observar la curva de magnetizacién, la cual es lineal, es decir que no existe saturacién magnética.
En esta Figura se presentan los voltajes aplicados a las terminales del estator V1 y V2 los cuales son sefiales
senoidales con una amplitud de 180 V' y una frecuencia de 60 H z.
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Figura 5.1: Médulos de flujo y corriente sin saturacién.

ias,ibs (A)

far for (Wh)

t (seg) t (seg)

fma fmb (Wb)

iaf,ibr (A)

1 (seg) t (seg)

Figura 5.2: Dindmica de flujos y corrientes sin saturacién.
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Figura 5.3: Curva de magnetizacién sin saturacién.

5.2.2 Dindmica del motor con saturacién

Cuando incluimos la saturacién magnética en el modelo, se observan cambios en el comportamiento del motor;
por ejemplo en la Figura 5.4 el médulo del flujo del rotor fmodl disminuye al incluir saturacién, mientras que
el médulo de la corriente aumenta. La velocidad del rotor permanece practicamente sin cambios al igual que
el par electromecsnico del motor T.! En comparacién con el caso lineal, en la Figura 5.5 observamos una
disminucién en la amplitud de los flujos magnéticos y un incremento en las corrientes, lo cual indica que el
efecto de saturacién magnética disminuye los campos magnéticos. En la Figura 5.6 se tiene el mismo voltaje

de alimentacién; las corrientes de magnetizacién son mayores que cuando no se tiene saturacién magnética y
la curva de magnetizacién es no lineal.

g

g

wr wref (rad/seg)
8

50
0 -1
1] 1 2 3 0 1 2 3
1 (sec) t (sec)
02 40
<
2o 0
- &
2 <
B 01 E 20
£ E
;5 0.05 10
E
0 0
0 1 2 3 0 1 2 3
t (seg) t (seg)

Figura 5.4: Médulos de flujo y corriente con saturacién.

1Se observa ruido debido a las altas no linealidades que son incluidas en la simulacién y al paso de integracién el cual deberfa
ser lo suficientemente pequefio para quitar este ruido.
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Figura 5.5: Dindmica de flujos y corrientes con saturacién.
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Figura 5.6: Curva de magnetizacién con saturacién.

5.3 Respuesta en lazo cerrado

A continuacién 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: k; = 10000y Uy =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 I7 de 1 Nm. La referencia del médulo del flujo del rotor
fmodref, tiene un valor arbitrario fijo de 0.15 Wb?, que es alcanzado satisfactoriamente. También podemos
observar el médulo de la corriente del motor imod, que se mantiene practicamente constante cuando el motor
estd en estado estacionario.

En la Figura 5.8 vemos los flujos de rotor far, fbr y de magnetizacién fma, 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 8 estdn
desfasadas 90° de las componentes del eje a.
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En la Figura 5.9 tenemos las variables de control discontinuo u; y ug, las corrientes de magnetizacién y la
curva de saturacién asf como la variedad de deslizamiento Z3.
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Figura 5.7: Seguimiento de sefiales de referencia.
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Figura 5.8: Dindmica 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 limitador de corriente desarrollado en el capftulo
4.

En la Figura 5.10 podemos ver cémo la corriente de arranque sobrepasa el valor maximo permitido que
es de 16 ampers, que representa 5 veces su corriente nominal, alcanzando un valor pico de 28 ampers, lo que
podrfa ocasionar un dafio en el aislamiento del motor. La velocidad de referencia es seguida satisfactoriamente
y en un tiempo relativamente rapido de 0.06 segundos. El par eléctrico tiene un valor pico de 27.8 Nm y se
estabiliza en el valor de la carga Tf, que es de 10 Nm. Se muestran también las entradas de control u; y us
que conmutan entre +440 volts.

Al aplicar en el control el limitador de corrientes mencionado en (4.24), obtenemos buen resultado en el
seguimiento de la velocidad de referencia w,.s como se muestra en la Figura 5.11, aunque ésta es alcanzada
en 0.14 segundos, 0.08 segundos més tarde que en el primer caso. Las corrientes de arranque son mantenidas
por debajo del lfmite Inayx, lo cual representa una proteccién para el motor. El valor pico del par eléctrico se
reduce a 19.5 Nm con la misma carga aplicada; los controles u; y up conservan la magnitud de sus valores
pero aumentan su frecuencia de conmutacién para poder controlar las variables w, y fmodl.
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t(sed)

Figura 5.11: Corrientes del estator limitadas.

5.3.2 Control para el dngulo o

Con base en los conceptos descritos en el capitulo 4, en la parte de optimizacién del desempefio del controlador,
primero presentamos los resultados del control para mantener el 4ngulo a a 90° y posteriormente el control
que reduce el médulo de la corriente I,.
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Recordamos que los médulos de flujo y corriente estdn dados de la siguiente forma:

I, = Vi?xs +i?§s’ Y, = V Air + )\zr

Los pardmetros 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 médulo del flujo de referencia fmodref es
seguido por fmodl, el cual varia dependiendo de la carga aplicada a la flecha del motor y del médulo de la
corriente imod. En la Figura 5.13 se muestran los flujos del rotor y de magnetizacién junto con las corrientes del
estator. También podemos ver como el 4ngulo o se mantiene cerca de los 90° = % = 1.5708 rad. Finalmente
en la Figura 5.14 vemos los controles u; y ug, las corrientes de magnetizacién junto con su curva y la variedad
deslizante.

150 15

100} -

wrwref (rad'seg)
g
Te, L (Nm)

5
0
50 ol
0 05 1 0 05 1
t (sec) t (sec)
15 15

-

0
0 05 1 0 05
t (seg) t (seg)

Figura 5.12: Flujo de referencia para el control del déngulo a.
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Figura 5.14: Entradas de control.

5.3.3 Algoritmo para disminuir I;.

Como se describe en el capftulo 4, buscamos un ¢,.; que disminuya la corriente demandada por el motor
a la fuente de alimentacién. Con este propé6sito, se realizaron simulaciones bajo diferentes condiciones de
carga y valores de referencia para la velocidad del rotor y para el médulo del flujo del rotor. De esta manera,
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se determinaron los valores del ¢,.; que ofrecen valores minimos de la corriente del estator I,, 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 seleccién de la velocidad de referencia; por lo que ésta se elige a 100 rad/seg. Entonces variamos
la carga Ty, de 1 a 6 Nm y el flujo de referencia en escalones como se muestra en la Figura 5.17.

Del anélisis de los resultados se determiné una expresién para ¢, s, ecuacién (4.53), en términos de la carga
Ty. Las gréficas 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 w, sigue a w,.s para diferentes valores de la carga Ty. Los cambios de carga
modifican ¢,.; (fmodref) el cual es seguido por ¢; (fmodl), manteniendo un valor bajo para I, (imod). En
las Figuras 5.19-5.20 se muestran la dindmica de las corrientes y flujos, asi como las entradas de control y la
variedad de deslizamiento. En la Figura 5.21 se compara la magnitud de la corriente I, utilizando el flujo de
referencia en escalones y el flujo de referencia propuesto.

El desempefio de los dos algoritmos de optimizacién para una w,.s = 100 rad/seg y una carga T = 2
Nm, se observa en la Figura 5.12, donde el médulo 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 médulo de la corriente del estator.
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Figura 5.15: Senales de referencia variable 1.
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Figura 5.16: Seiiales de referencia variable 2.
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Figura 5.17: Obtencién de la corriente mfnima.
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Figura 5.18: Seguimiento de las sefiales de referencia.
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Figura 5.19: Dindmica de flujos ycorrientes.
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Figura 5.20: Entradas de control.
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Figura 5.21: Comparacién de flujos de referencia.

5.4 Observador de estados y del par de carga

Las ganancias del observador las ajustamos a l; = l; = 8000, {3 = 500 y I4 = —500, el valor de delta es
§ = 0.00001. Todas las condiciones iniciales del motor y del observador son cero.

En la Figura 5.22 vemos que w, es seguido por su estimado con un error de seguimiento muy pequeiio al
igual que la carga Ty y su estimado T7,. 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.?

2Los errores de observacién de corrientes de estator deben ser cero, ya que éstas se pueden medir. Sin embargo es dificil
llevarlos a cero debido a las entradas discontinuas vvl y vv2 y a las dindmicas 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: Estimacién de la velocidad del rotor y de la carga.
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Figura 5.23: Estimacién de flujos.
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Figura 5.24: Entradas del observador.
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Figura 5.25: Errores de estimacién.

5.5 Respuesta en lazo cerrado con los estados estimados

A continuacién 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 w,.s es seguida por la velocidad del rotor w, y su estimado
wro. De igual manera, el flujo de referencia del rotor ¢, es seguido por fmodl, que est4 calculado utilizando
los flujos del rotor estimados. Se observa un transitorio en el médulo 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, ademds de las corrientes del estator, que son
mantenidas por debajo del valor mdximo; se puede observar una reduccién 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 magnetizacién en los ejes a y 8 y sus estimados, asf como
las entradas discontinuas del observador. Las entradas de control, las corrientes y la curva de magnetizacién,
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junto con la variedad deslizante 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 estimacién de los flujos magnéticos.
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Figura 5.26: Seguimiento de las sefiales de referencia.
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Figura 5.27: Dindmica de flujos y corrientes.
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Figura 5.28: Entradas del observador.
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Figura 5.29: Entradas de control.
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Figura 5.30: Errores de estimacién.

5.5.1 Robustez del controlador

En la Figura 5.31 se muestra un aumento en la resistencia del rotor R, 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 variacién paramétrica y ante variaciones de carga. En las Figuras 5.33-5.34 se muestran los flujos
del rotor y las corrientes del estator asf como las entradas de control y la variedad deslizante.

Rr (chms)

1 (seq)

Figura 5.31: Variacién de la resistencia del rotor.
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Figura 5.33: Dindmica de flujos y corrientes.
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Capitulo 6

Conclusiones y trabajos futuros

Se desarroll6 un modelo para el motor de induccién, donde se incluye el efecto de saturacién magnética.

Se analiz6 y resolvié el problema de seguimiento de trayectoria para sistemas con perturbaciones y control
discontinuo.

Basado en el método propuesto, se desarrollé una estrategia de control discontinuo con modos deslizantes
para el motor de induccién con saturacién magnética, que considera los limites de corriente y de voltaje del

estator.

Se desarrollé6 un estimador de estados con entradas discontinuas usando la técnica de modos deslizantes
para estimar los flujos del rotor, de magnetizacién y el par de carga

Se proponen dos algoritmos que aumentan la eficiencia del motor por reduccién de pérdidas eléctricas. Un
algoritmo vectoriza los flujos y corrientes optimizando el par electromecédnico; mientras que el otro disminuye
las corrientes del estator en dependencia del par de carga.

Los resultados obtenidos en las simulaciones nos muestran buen desempefio y robustez del sistema en lazo
cerrado con respecto a perturbaciones externas y paramétricas.

Como trabajos futuros se proponen la implementacién en tiempo real del controlador, la consideracién del
ciclo de histéresis magnética, la influencia de los arménicos y el efecto de barra profunda.
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Apéndice

Articulo presentado

En este apéndice se incluye el articulo “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 articulo esta fundamentado en esta tesis.
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SLIDING MODE OBSERVER-BASED CONTROL OF INDUCTION
MOTOR WITH MAGNETING SATURATION EFFECT

A. G. LOUKIANOV, JOSE M. CANEDO, A. CORONADO MENDOZA
CINVESTAYV del IPN, Apdo. Postal 31-438, C.P. 44550,
Guadalajara, Jalisco, México,

E-mail: [louk][canedoj][acoronad]@gd|.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 dy ics of the magnetic
saturation effect. The simulation results demonstrate 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 [5-7] 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

f(r,,) [9], namely we use f(A,, )= 13,,, , (see Figure 1).

L f{Am)

Lml(@il+i2) /
2an

1

11+12

m=Lml (11+12) - f( Am )

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

dw, 1
=—IT,-T, 1
o =7 ) M

with
T,=c, (xo.riﬁs - )"ﬁrias)
and the electromagnetic basic equations

Vs = Rslos + Py

dt
. d\

VB-" = R.YIBS + Tﬁx )

_ B, )
0=Ryig, +npyw kg, +

0=Rig, —npyw Ay, +

d?»ﬂ,.
t
with
Mos = Lygiqs +Apmg
XBS = Llsiﬂs + A‘mﬁ
Mar = Lipigr + Ao
A’ﬁr = Llriﬁr +A’m[§
Amo =M (igs +ig,) —¢f (Apg)
Ay =M iy +i,)=cf (A,,)
where f(A;)=A3;, i=a,B;

Aor and Ag, are the rotor magnetic fluxes;

Ame and A, are the magnetizing fluxes;

iys and ig, are the stator currents;

Vis and Vg, are the stator voltages;

®, is the rotor velocity; J, is the rotor moment of inertia,

Ly, L, and M are, respectively, the stator and rotor link inductances and the
mutual inductance between the rotor and stator;
R, and R, are, respectively, the stator and rotor resistances;

n, is number of pair of poles, and c is a constant which introduces in order to
approximate the saturation curve of the motor.
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Using (1) and (2), after some routine calculations the we obtain the following
model of the motor:

W, . .

dtr = (‘—'2 (kar’ﬂ: = A'[ir‘u..wr) "TL)
dA,

d;lr = "npwrkﬂr —c3(Agr ~Apg)
dA

7”’ =W, Ay ~C3(hp, —App)

di, ;

(;’ =c71W,Ag, + Cg1har = Cihma +(Co1 — €5 )ias +(cq — Co1)Vas

; 3)

di

% = —c72WAqr + Cgohpr —Cahmp +(cor — C5 )ips + (4 — c2)Vps

dA .

d';'a = Ll:(— c11Wehpr — Cg1har + Cg1Ama — Cotias + cGlVa.s)

d\

d':ﬂ =L (C7zwr’~ar —cgohp, + Cgohpmp — Conigs + CﬁZVBs)

1 3n,M R 1 R M
where ¢; =—,c, = ye3=—1,c=—. cs=—%, ¢ =——.

r 2Lr Llr Lls Ll.\' dll{;
M MR, MR, M i
7= . cg = ) €9 = . e = €72 = .

di Ly Ly d\L} Ly dyL% dy L% da Ly, Ly
R S =1+ M M 352 and
2 2 L
dZLh-Ll: dZL[‘y Is Llr
d2 = 1+£+£+3Cl%nﬂ .
Is Llr

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

x _[xl J_ O, —O¢
1= =
X2 ¢- (przf

C))

and
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i A
X2=|:X3}= .a.r , x3=[x5]= ma
X4 lﬂs Xe ;"mﬁ
where ¢ = \yT\y , W =(hur,7~ﬂ,)r o, and ¢, are reference signals. Also,

assume that TL =0. Then the system (3) can be represented in quasi Block
Controllable form (or BC-form) with perturbation [8]:

X, =f,(x)) +B,(x,)[2]+dln -w, ©)

x| [f20] [B2
[*3 J B [f3(")]+[33 ]u .

where x=(xl,x2,x3)r w1=((b,ef,(b,ef)r u=(uu,uB)T

£ = fl - 0 B, = _CIC2A'Br CICZAur 0 0
LAl e 0 0 23hg 2c3hp, |’

i [f3] €7 1WrAp, +Cg1A g, —Cg1 A ma + (o1 —€5)igs
2= = ,
fa
£ [fsJ I:Lls (_c7lwrlﬁr —cgirar + €81 mo —Cotigs )}
3= =

—C72W, A, +Cgahp, —Cgahmp +(Cgy —C5)ipg

fo] | Lis(caw hg, —cgahp, +Cgad g —Conips)

Bzz[(%—cm) 0 J B3=|:Llscél 0 ] d = - '
0 (ca-ce)] 0 Lyjce 0

Defining z, =x;, z; = (z,,zz)T , we introduce the desired dynamics —k;z, for
the block (5) setting

X
Bl(xl)[x2J+leL +fl(xl)—w| =—k,z| +Zy (7)
3
where z, = (23,24)T is a new variables vector, and k; >0. Then using (7) the
following nonsingular change of variables can be proposed:
X
zZ) = Bl[ 2:|+fl +leL -W) +k|zl
X3
and M =iy, M2 =igs» N3 =Aqr —Apmg- Then the equations (5) and (6) is

represented in the new variables z, z = (zl,zz)T and n, n= (Tlllez-TB)T of the
form
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il = —klzl +2 (8a)

iz =fz(ll,lz.ll)+iz(ll)ll+d2TL—klwl —Wl (8b)
n=A n+B,(z)u+g,(z,n) (8¢c)
with
- sl s cica(cs —ce1)hp, c1c2(cq —Cep)Ag,
f,=|"| 8B,-8|® :
fe 33 2Lj5c3c61Mgr 2Lsc3c62hp,
_(kl /‘Ir ) = g 2]
d; =[ o | fr=ciey (’varfal +ipsf32 —Aprf33 - 'u.rf34)+ ki f3s

f31 =—cpwrkg, +cgdp, —Cgadmp +(coz —C5)igs,
f32 ="'per'Br —c3(Agr ~Apo) f33 = C7|W,.Xﬂ,. +cg1har —Cg1hma +(c91 —C€5)igs
Sfza=npw kg, —c3(hp —Amp)s  f3s =c162(Agrigs —Aprias)
fa=(ky = 26309 +2c3(hgy fa1 + Mma far + Mgy f43 + Amp faa)
@3 =-2c39; +2c3(A g, A g +AB,A,,,B),
fa1 = Lig(=ciw, g, = cgihar + 1A ma = C9tias)» fa2 = —npwehp, = c3(hgy = A )s
Ja3 = Li(cpawhg, — Cgohp, + Cgolmp —Conips)s  faa =npwrkgr —c3(hg, —App) -
A,l =diag(-cs, —c5, —c3), and
11W,hp, +Cgihar = Caihma + Col ias +(cs —C61)Vas

gq(z, W= — W, hgr + Cgohp, — Caahmp +Coz ips +(ca — 62 )Vps

—n,w,Ag, — Lis\- c1iw g, — Cg1Aar + C81h ma — Cotias + €61Vas

The second stage of the design procedure is selection of discontinuous control,
which enforce sliding mode on the manifold z, =0. The condition for sliding

mode to exist, is equivalent to stability condition of the motion projection on
subspace z,, described by (8b). Let V = ——22 z, be a Lyapunov function candidate.
Then

V=2 (£, +d,T, —kyw, -w,)+z Bou )
The control u is selected as
u =-Ugsign(z,), Uy >0 (10)
with
Z,=Blz, and 2} =z!B;' 1)

Then (9) is of the form
V= E;B;l (fz + dZTL — klw, = Wl) —U0|i2"l

239



where "22"1 =z7sign(z,). Since ||Ez|l 2";2|]2 , the derivative

V< —Iiz"z(Uo —»E;‘(fz +dyTy - kyw, -W,)“ZJ
is negative definite for
Hﬁz_l(fz +d2TL-k1W1—W|)|2 <Ug (12)
Obviously the condition (12) holds for all possible T; and ®,,; . Hence, the sliding

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

a finite time [5]. The transformation (11) is non-singular; therefore sliding mode
takes place on the manifold z, =0 too. Once this is achieved, the sliding motion on

z, =0 is governed by the fifth order quasi linear system
z, = -k z, (13a)
n=Am+gz;, 0T, W, W) (13b)
where
=B, (2,2, 0,Ty) +8q (21, W1, W) , Uy =—B3'[f; +dyT; —kyw; —wW,].
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, ne R3} , in the state space of closed-loop system. The

dynamic of n on this subspace is a zero dynamics and it is governed by
N=AM+g0,n,T,,w;,W,) (14)

Because of the matrix An is Hurwitz and g(0,n,T;,w,,W|) is bounded, a solution

of (14) converges exponentially to a compact set defined by T;, 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 ®, and stator currents iy, and ig; are measured, the

motor model (3) can be rewritten as

d\
d[ar =—npwr).p, ‘-(.‘3(}.“,- _A'mu)' Tﬁr=npwrxur _(“3(}“[31' —}”MB)
di . di ;
d“t” =4Vos —Csins —C4F}, des =cqVps —csips —c4Fp  (15)
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dxma dx"'p
—ma _F,
dr dt
where  Fj = L, (=c1w,Ap, —cg1Aar +Cg1Ama —C91ias +€61Vas)

=F2

Fy = Lis(cyaw Ao, —Cgohp, +Cgoh g —Co2ips +C62Vps)
The proposed fluxes observer has the following form:

dh 2 Y 3
da‘r = —npw,.l.ﬁr =C3 ()"qr _A'm(!. )’
t
dkﬂ'—n Wyhg, = c3(hgy —Amp)
at SERpWrhgr —C3\Ag, mp
di, . di ;
d‘:: = C4Vw —Cslgs ~V]» _d—'is_ = c“vﬁ-" ~Cslps ~V2 as)
—dx"“" =Lv ) =Lv
a cq dt cy

where Ao, Agrs Aoy Apps fas and iB: are the fluxes and currents estimates.

The observer inputs v; and v, are chosen as [5]

and v, = 17

g
e

with [, >0, I/, >0 and 3>0. Denote the currents estimation errors as

= _ta
m=h eq|+8

€qs =ins —iqs and €p; = ig; —ip; . Then the stability of (16)-(17) can be analyzed
by examining of the derived from (15)-(17) current estimation error dynamics

_fas
|€as|+8

Eqs =—CaFy +vy, v =—, and eg; =—c4Fp +vy, v ==, Eps (18)
|SBs’ +8
If [} >|c4Fy| and I; >|c4F,|, then a sliding mode occurs in (18) on €4, =0 and
eps =0 after a finite time. Hence, after this time, €, =0 and &g, =0, and
VI =Vigg =C4F)  and vy =vy,, =cyF (19)

Then, the dynamics of the fluxes estimation errors are governed by

Eqr = —npw,ep, = C3(Eqr —Ema)s

Epy = NpW,Eq, —C3(Eg, —Emp)

Ema =0

bmp =0
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where €4, =Ag, —Agrs €8, =Apr —AprEmo = Ama ~ Ao »Emp = Amp —Amp- It
is evidently that this system is stable. The obtained from (16) the estimations iar ,

}A‘Br § ?: mo. and ): mp » are used then in control law (10), replacing the real variables.
Then the load torque observer can be designed as follows

&r =cyley O"ariﬁ.\' - }"Bria:) -Tp)+ (0, - (I),)

fL = 14(0),. = 6),-)
where w, and fL are the estimated variables. The observer gains /3 and /4 are

selected such that the estimation error system
éw = —I3Ew —ClE€T and éT = —l4€w

where €, =, —®, and g7 =T, - T} , is stable.

6 Simulations Results

Simulations are carried out to demonstrate the effectiveness of the proposed
control algorithm. The key parameter values of the motor are: R, =14Q,

R =101Q, L;=04H, L, =04128H. M=0377TH J =0.01Kgm?
n,=2,with L, =L, +M and L; =Lj; + M . c=15. The controller gains were
adjusted to k; =k, =100, U, =500, and the observer gains /| =I, =10000,
I3 =500,/4 =-500,5=.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 ¢ =1.5s, a load torque T; =2.5Nm 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 S 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 1 =0.5s, a load torque T; =10.0 Nm 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. 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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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 indicate the validity of the proposed
saturation model and the feasibility of the proposed control scheme.
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