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Resumen

En esta tesis se desarrolla el modelado del motor jaula de ardilla monofásico en el marco

de referencia estacionario a/3. Se propone un diseño de controladores no lineales por modos

deslizantes de segundo orden para resolver el problema de control de velocidad (lazo principal)

y un control discontinuo por modos desUzantes para controlar el módulo de flujo (lazo

auxiliar), para el mejor desempeño del motor. El controlador rechaza las perturbaciones

por variaciones de parámetros y de carga del motor. Para la realización del control auxiliar,
se propone un interruptor en paralelo con el capacitor con una lógica de interrupción. Se

proponen diversos diseños de observadores para estimar los flujos de rotor y par de carga. En

este trabajo se demuestra la estabilidad de los controladores y observadores propuestos. Los

resultados de simulación verifican la robustez de los controladores y observadores propuestos.
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Abstract

This thesis develops the modeling of single-phase squirrel cage motor in the stationary
reference frame alpha beta. We propose a nonlinear controller design for second order

sliding mode to solve the problem oi speed control (main loop) and a discontinuous control

sliding mode to control the flux module (auxiliary loop), for the best motor performance
Hie controUer rejects disturbances and parameter variations of engine load. Fbr carrying out

the auxiliary oontrol circuit is proposed in parallel with the capacitor with interrupt logic.
Various designs are proposed for estimating observer fluxes rotor and load torque. In this

paper we demónstrate the stability of the proposed controllers and observers. The simulation

results verify the robustness of the proposed controllers and observers.
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Capítulo 1

Introducción

1.1 El motor jaula de ardilla monofásico

El motor de inducción se inventó en 1882 por Nikola Tesla. Inicialmente este motor se utüizó

únicamente en apUcaciones donde la exactitud de velocidad no era el interés principal, por

ejemplo, en abanicos y bombas por mencionar algunos.

El control de velocidad se dio a mediados de los 70's y durante estos últimos años, la

mayoría de las investigaciones fueron en motores de inducción trifásicos de alta potencia,

centrando la atención en el alto desempeño del motor. El MJAM no fue de interés. Una

de las razones fue el costo adicional del sistema de control comparado con el costo total del

motor.

En algunas de las aplicaciones del motor jaula de ardilla monofásico usualmente operaba

a velocidad fija, con dos o tres velocidades y, estas se proporcionaban por medio de un

cambiador de devanados por intervención manual. En estos casos, la eficiencia y el factor

de potencia del motor son bajos. Una de las ventajas es la construcción del motor, que es

simple y económica, es también confiable y robusto en la operación.

Hoy en día los grandes avances en las aplicaciones domésticas y comerciales proyectan

la necesidad del uso del motor jaula de ardilla monofásico. Donde el MJAM es uno

de los motores de corriente alterna de baja potencia más ampliamente utilizados en

compresores herméticos, lavavajillas, lavadoras, secadoras de ropa, ventiladores, bombas,

aire acondicionado y otros equipos, que arrancan con carga, y en aplicaciones comerciales

donde una fuente de alimentación trifásica no está disponible [7] .

Tomando en cuenta los recientes avances de la microelectrónica y la electrónica de

potencia, aunado a la reducción de costos de estas tecnologías, se presentan grandes

oportunidades para la utilización del motor jaula de ardilla monofásico. Estas oportunidades
se derivan de la investigación de controladores de velocidad en estos motores, así como la

1



2 1. iNTRam-flCJíÓN

optimización del desempañe del mismo,

Em significativo nl hecho do que los motores eláefcríee* MiiiriínlNirmi. en su mayor párte

la energía qne involucra los proceses industriales, per lo que 1» conservación y adecuada

operación de los motores en la industria representa uno de los campes más fértiles de

oportunidades en el ahorro de energía que se traduce en una reducción en los costos de

producción y en una mayor competitividad,

El aumento del costo de la energía eléctrica ba traído a discusión ei compromiso entre el

costo inicia] y los costos de operación del meter. Este hace que ia eficiencia y i» densidad de

energía sean de nuevo objetives de diseño, Sin embargo, si se considera el ahorro potencial de

energía y la amplia aplicación de los controladores en los motoras Jaula de ardilla monofásicos,
el control de velocidad variable es un tema de interés tanto económico come ambiental.

La operación doi motor jaula do ardilla monofásico de velocidad variable con diferente*

cargas contribuye a que los diseñadores de aplicaciones Incorporen características nuevas en

su* productos, también abre oportunidades para la penetración de los motores en aplicaciones
industriales en las que se oferta una sola fase y a un menor costo con respecto a motores

trifásicos,

1.1.1 Motor Jaula de ardilla monofásico

Los motores Jaula de ardilla monofásicos sufren de usa severa limitación, Cerno únicamente

tienen una fase en el devanado del estator, el campe magnético no gira cen respecto del rotor

y ne se produce un par de arranque. Al ne existir velocidad relativa «ntre tes devanado* del

rotor y estator, no hay inducción de voltaje de tipo rotacional y el par es cero para velocidad

de rotor cero.

Para proporcionar un impulse inicial a los motores Jaula de ardilla monofásico* o* coman
utilizar un devanado auxiliar en el estator para arrancar el dispositivo, lo que se conoce

como "fase partida", que consiste de un devanado auxiliar de menor número de vuelta* ¿m

ei estator. La corriente que circula por este devanado está desfasada y *e puede lograr un
campo rotatorio, Sin embargo, el devanado asimétrico causa operación desbalanceada en ia

máquina,

Como el motor se alimenta con una fuente monofáiíca, es común tatubiáu que el
desfasamiento se logre al añadir al devanado auxiliar un capacitor y así producir et par
de arranque del MJAM,
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1,2 Control no lineal por modos deslizantes

H control robusto de sistemas es de gran interés para los investigadores. Cualquier sistema

que se desee controlar tendrá perturbaciones. Sin embargo existen problemas prácticos que
no

han sido abordados con el éxito deseado en sn conjunto. En primer lugar, los sistemas tienen

dinámicas may complejas, es decir, no Uneales y discontinuas, como cuando se involucra la

fricción, y muchas veces las trayectorias a seguir por el sistema se expresan en términos de

velocidades y aceleraciones, por lo que la dinámica del error es no lineal, no suave y variante

en el tiempo. En segando lugar, el sistema se ve afectado por perturbaciones desconocidas,

lo que provoca errores en la medición de fc» estados del sistema. Es por eso que se necesita

de controles robustos qne sean insensibles ante las perturbaciones y sean aplicables a los

sistemas más complejos.

Una técnica relativamente simple, especialmente tratando con plantas no lineales, es ei uso

de control conmodo» deslizantes [65], [67}. Losmodos deslizantes aparecieron por primera vez

dentro del control de estructura variable. Se hicieron muy populares en desarrollos teóricos

y en la práctica gradas a su propiedad de reducción del orden deí sistema y a su baja

sensibilidad a perturbaciones. Estas características los hacen ideales para controlar plantas

complejas y de alto orden bajo perturbaciones, algo muy común en la industria.

Estas razones conducen a utilizar modos deslizantes para el desarrollo de este trabajo. Las

ventajas de esta técnica son bien conocidas. Primero, este método permite la descomposición

dd problema de diseño en dos etapas independientes: Selección de la variedad de modos

deslizantes con d movimiento deseado, y d diseño del control discontinuo que fuerce los

modos deslizantes a lo largo de esta variedad. Segando, con un diseño adecuado del

controladoT discontinuo, d efecto de las no linealidades, incertidumbres en los parámetros

y las perturbaciones en el subespacio de control pueden ser suprimidas, e invariancia total

puede obtenerse cuando d movimiento del sistema se encuentre sobre la variedad de modos

deslizantes. Muchos sistemas físicos contienen incertidumbres dentro y fuera del subespacio

de control (matched y unmached). En ausencia de las condidones matching, leyes de control

discontinuas garantizan movimiento acotado alrededor de la dinámica nominal de modos

deslizantes, y cuando d sistema alcanza la variedad de modos desUzantes las perturbaciones

que no se encuentran en el subespacio de control pueden ser rechazadas al utilizar altas

ganancias.

Recientes avances de la teoría de control por modos deslizantes ha dado origen a un nuevo

tipo de controladores por modos deslizantes de alto orden [26], entre ellos el Super-Twisting.
Este controlador fue deseñado para sistemas no lineales con grado relativo uno con respecto
a la variable deslizante. Mediante esta ley de control se mejora la robustez del controlador,
atenuando d efecto chattering y provee una señal de control continua adecuada para su

implementación con un sistema PWM convendonal.



4 1. Introducción

Por otro lado la técnica de control a bloques [47] se ha utilizado para el control de sistemas

lineales y para una clase de sistemas no-lineales que poseen la forma controlable a bloques,

la cual consiste en una serie de bloques interconectados, de manera que la estructura del

sistema permite diseñar paso a paso un control, tal que el sistema en lazo cerrado tenga

las propiedades deseadas. Muchos de los modelos matemáticos de sistemas físicos tienen la

forma controlable a bloques; este es el caso del modelo del motor jaula de ardilla monofásico.

1.3 Trabajos previos

Se han realizado trabajos importantes para mejorar el desempeño del motor jaula de ardilla

monofásico. Aquí se presentan algunos de los trabajos que utilizan el control del capacitor
como son:

• Law J. D. [35], propone un controlador de voltaje y una estrategia de control para

mejorar la eficiencia en los motores jaula de ardilla monofásicos. En particular, muestra

una configuración de tiristores controlados por voltaje para una conmutación dinámica

en la configuración de los devanados del motor. Ya que dentro del arreglo de tiristores,

propone el poder conectar los devanados en serie o paralelo según sea la carga aplicada
al motor. Esto resulta en una mejora sustancial en la forma de onda de corriente. El

documento compara el rendimiento del controlador propuesto con un control de factor

de potencia convencional y con operación del motor a plena tensión sin un controlador.

• Lettenmaier T. A. [36], propone un capacitor con conmutación electrónica para un

motor jaula de ardilla monofásico. Este muestra un arreglo en puente H de transistores

para alimentar el capacitor. Mediante un control adecuado de la conmutación de los

transistores, resulta una capacitancia variable en serie con el devanado auxiliar. El

sistema se utiliza para reemplazar la configuración de condensador motor monofásico

estándar para proporcionar un mejor rendimiento del MJAM.

• Muljadi E. [55], propone un capacitor de marcha de CA con un interruptor electrónico
en paralelo que provee un equivalente a un capacitor de arranque para resolver la

problemática de dos capacitores diferentes y mejorar el desempeño del motor. La

operación del interruptor de estado sólido durante cada ciclo se realiza regulando el

ángulo de disparo para proporcionar la capacitancia equivalente.

Liu T. H. [42,44], propone un método paxa mejorar las características de eficiencia

y el par de un MJAM. Mediante la tecnología de electrónica de potencia se elimina

el capacitor de arranque y el interruptor centrífugo, y sólo se utiliza un capacitor de
marcha. Utilizando un DSP, ajusta la conmutación del capacitor de CA y mejorar la
eficiencia y el par del MJAM.
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• Liu T. H. [43], propone un condensador regulable de corriente alterna utilizando un

conmutador electrónico en paralelo con un condensador mediante un sistema basado

en DSP El condensador está en cortocircuito por un conmutador electrónico ajustando

adecuadamente el ciclo de trabajo del interruptor de estado sólido para variar el valor

efectivo del condensador de corriente alterna. Esto con la finalidad de obtener un par

máximo de partida mediante el ajuste del condensador.

Básicamente, estos controladores se diseñan con una técnica de control lineal que garantiza

la estabilidad local en una vecindad del punto de operación. Se han propuesto controles de

desacoplamiento vectorial y mediante la transformación del modelo al marco de referencia

estacionario se propone eliminar las asimetrías. Además, otros ofrecen control por orientación

de flujos para el motor jaula de ardilla monofásico. En estos trabajos se resalta la importancia

de eliminar el par pulsante y d control de par, como se presenta en:

• Mauricio B. [53], propone un control vectorial del MJAM. Se implementa un

convertidor estático de potencia mediante un rectificador monofásico en cascada con

un inversor de cuatro interruptores. El control vectorial se basa en el concepto de

orientación del campo que ha sido adaptado para este tipo de máquina. El uso de

la orientación del campo para controlar una máquina de una sola fase desbalanceada

requiere una atención especial debido a que el modelo matemático para este tipo de

máquina es similar a la de una máquina de dos fases asimétrica. Sin embargo, el

énfasis se da para el caso en el que los devanados principal y auxiliar tienen diferentes

impedancias. La configuración propuesta proporciona un fiujo de potencia bidireccional

y el control del factor de potencia. Muestra resultados donde es necesario suministrar

a los devanados principal y auxiliar de la máquina corrientes desbalanceadas para

eUminar la componente de alterna del par electromagnético. Por otra parte, este control

desbalanceado es necesario para realizar un modelo del rotor con flujo desbalanceado

que permite el control vectorial en el MJAM.

• Reicy, S. [57,70], propone un modelo simétrico de MJAM sin acoplamiento adicional

y términos variantes en el tiempo. Diseña un sistema de control de vectorial indirecto

basado en el par máximo por amper para el MJAM. Los devanados asimétricos en un

MJAM causan funcionamiento desequilibrado. El problema se puede resolver haciendo

referencia sólo a los términos simétricos a un marco de referencia giratorio. La influencia

de los términos asimétricos se considera en el marco de referencia estacionario.

Esta transformación, así como el control de la orientación del flujo depende de los parámetros
de la planta que, en la práctica, están sometidos a variaciones como resultado de un cambio

en la carga del sistema y/o de la configuración del sistema.

Se han propuesto muchos otros controladores para el motor jaula de ardilla monofásico,
aquí se mencionan algunos de los trabajos donde se presentan controles de velocidad, como
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•

son:

• Collins E.R. [13] , propone un control de velocidad ajustable que actúa sobre el devanado

auxiliar del MJAM. El control se obtiene por el ajuste del par electromagnético

mediante el control de magnitud de la tensión del bobinado auxiliar y ángulo de fase,

mientras que el devanado principal del motor está directamente conectado a la fuente.

Se propone una metodología de control para la magnitud de tensión y ángulo de fase

del devanado auxiliar para el control de par del motor. El acoplamiento de la variable

de control del ángulo de fase con la magnitud de tensión auxiliar ajustable proporciona
un medio de reducir el par pulsante.

• Rocha R. [60], propone una estrategia del control de velocidad ajustable para motores
asincronos monofásicos. Donde garantiza el nivel de magnetización, que mejora el

desempeño de la máquina. El par motor se controla mediante el ajuste de las corrientes

de ambos devanados del estator, con el objetivo de mejorar la eficiencia de la máquina
mediante controladores PI.

Caruso M. [10], propone un control sensorless para la velocidad del MJAM en base a

la técnica de orientación del flujo directo de rotor. Además diseña un observador que

se basa en dos sistemas de control de lazo cerrado lineales independientes que estiman

el flujo del rotor y la velocidad, mediante las mediciones de corrientes y voltajes del

estator. Estas estimaciones se utilizan en los sistemas en lazo cerrado de control de

velocidad y la regulación de flujo con el fin de determinar los voltajes que se deben

aplicar en los devanados principal y auxiliar.

En estas propuestas no se considera el desarrollo de análisis de estabilidad.

En general estas propuestas muestran trabajos importantes sobre el interés del control en

el motor monofásico, sin embargo, falta trabajo por realizar para esta máquina. Por ejemplo,
el desarrollo de controladores no lineales y observadores. Un trabajo previo que trata el

control de velocidad mediante técnicas de control no lineal y observadores es:

• Reyes J. M. [58] propone dos controladores, utilizando la técnica de modos deslizantes,
para controlar la velocidad de motores eléctricos jaula de ardilla monofásicos. Los

controladores proporcionan un par de arranque apropiado y también minimizan el par

pulsante. Se desarrolla el estimador de estados para las variables no medibles, enlaces de

flujo del rotor y par de carga. Demuestra la estabilidad de los controladores propuestos.

Este trabajo no considera el modelo del MJAM con incertidumbres internas y externas.

Este último trabajo se considera de importancia, porque sienta la base del desarrollo de

esta tesis. La propuesta de este trabajo es el diseño de controladores no lineales robustos por
modos deslizantes de alto orden, el desarrollo de observadores no lineales para el modelo del

motor jaula de ardilla monofásico con incertidumbre paramétrica y perturbaciones externas.
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1.4 Objetivos del trabajo

• El Moddo dd motor jaula de ardilla monofásico en el marco de rrferencia estationario

ap.

• Diseño de algoritmos de control no Uneal de alto orden por MD, para controlar la

velocidad de los motores jaula de ardilla monofásicos. Se utiüza la técnica de control

a bloques y el control equivalente. El diseño un algoritmo de control para la lógica de

interrupción dd capadtor para regular el modulo del flujo de rotor.

• Diseño de observadores no Uneales para proveer la estimadón de las variables no

medibles.

En el diseño de los controladores en un primer desarroUó se asume que no hay variadón

paramétrica y posteriormente se incluye incertidumbre paramétrica.

Al cumplir con los objetivos que se señalan, se espera un buen fundonamiento de los

algoritmos de control al tener un buen seguimiento de trayectorias y un desempeño adecuado

del MJAM.

1.5 Estructura del trabajo

En el capítulo 2 se describe y desarrolla, elmodelo MJAM en el dominio de espacio de estados.

En este desarrollo se plantean los conceptos básicos utilizados, las hipótesis consideradas, las

suposiciones introducidas, etc., con el fin de mostrar el modelo del motor jaula de ardilla

monofásico, como la planta del proceso de control.

En el capítulo 3 se expUca la teoría sobre los conceptos fundamentales del control

por modos deslizantes. La teoría de diseño de superfides desUzantes mediante el control

equivalente y la técnica de control a bloques, la teoría del diseño del control no Uneal de alto

orden por modos deslizantes y se presenta el diseño del observador de orden reduddo.

En el capítulo 4 se presentan la aplicación de las técnicas que se describen en el capítulo

3 al motor jaula de ardiUa monofásico, descrito en el capítulo 2. Se aplica un esquema de

control no Uneal robusto por modos desUzantes al modelo del motor, el diseño del observador

no Uneal de orden reduddo para estimar las variables no medibles: los enlaces de flujo del

rotor y el par de carga. Se presenta un análisis de estabiUdad del sistema.

En el capítulo 5 se considera la incertidumbre en resistenda del rotor en el MJAM, y se

propone un controlador no Uneal robusto por modos deslizantes para el control de veloddad,
el diseño de un observador de orden reduddo MD ST para las variables no medibles como el
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par de carga y los flujos del rotor. Se presenta un análisis de estabilidad del sistema completo

en lazo cerrado.

En el capítulo 6 se introduce un control ST con QC para el rechazo de la perturbación
del par de carga e incertidumbre de la resistencia del rotor y un observador para flujos de

rotor.

En el capítulo 7 se propone un control integral de alto orden con cuasi-continuo para

el rechazo de la perturbación del par de carga e incertidumbre en la resistencia de rotor e

inductancias y se diseña un observador robusto para flujos de rotor.

Finalmente en el capítulo 8 se presentan las conclusiones y los trabajos futuros.



Capítulo 2

Modelo del motor jaula de ardilla
monofásico

2.1 Introducción

Un motor de inducción, como todos los motores, consiste de un rotor y un estator separados

por un entrehierro. El rotor puede ser devanado o formado por un anillo de barras

cortocircuitadas en un arreglo específico denominado jaula de ardilla, este se muestra en

la Fig. 2.1.

Figura 2.1: Rotor jaula de ardilla. Figura 2.2: Motor Inducción Monofásico.

El devanado de estator está distribuido uniformemente en las ranuras del estator laminado

para producir un flujo sinusoidal, el devanado está constituido por un conjunto de bobinas

conectadas en serie con dos terminales conectadas a la fuente de alimentación, como se

muestra en la 2.2.

9
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Principio de operación

Los motores polifásicos balanceados generan un flujo resultante en el estator que es

equivalente a un campo giratorio de magnitud constante. Este campo giratorio hace que

el motor inicie su giro hasta conseguir el estado estable. Así, en el motor trifásico se produce

un campo magnético rotatorio y el motor arranca por si solo como se muestra en la 2.3.

Su resultante es 0,
"■** son ¡guales desfosados 120° „

3

j HR = ¿ff„ + jHm + jH„ = 3/2^JV|

Figura 2.3: Campo del motor trifásico

En el motor monofásico se aplica una fuente monofásica al devanado de estator, la

corriente que fluye en este devanado produce una fmm estacionaria en el eje del devanado y

que cambia su magnitud con el tiempo, que se denomina pulsante. Las corrientes en el rotor

son inducidas de acuerdo a la ley de inducción de Faraday y la dirección de las corrientes

es tal que la fmm del rotor se opone a la fmm del estator. Cuando el motor esta en reposo,

u = 0, la fmm inducida en el rotor tiene la misma dirección que la del estator y el par

electromagnético es cero y como resultado el rotor permanece estacionario.

El campo pulsante del estator se puede descomponer en dos ondas de magnitud constante

que giran con direcciones opuestas como se muestra en la Fig. 2.4. Cada componente tiene

una ampUtud igual a la mitad del valor de la amplitud del campo pulsante original.

h = Hm cos (wt)

í<

>iK

\¡2I COS (*«*t)

Figura 2.4: Representación del campo pulsante del MJAM.
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El campo (con velocidad del rotor cero) en adelanto y atraso produce pares de igual

magnitud pero en direcciones opuestas y el par neto es cero y el
motor permanece estacionario.

Si al rotor se le hace girar (velocidad diferente de cero), la suma de las dos componentes de

par es diferente de cero y el motor podrá alcanzar la velocidad
en estado estable. La relación

par-vdocidad resultante, que es la suma de las dos componentes,
se muestra en la Fig. 2.5.

a.

m

(-)

"

7 \

•a,"*»

o_ 100

% it velocidad slicrooa

Figura 2.5: Característica par-velocidad del motor jaula de ardilla monofásico.

El campo rotatorio en atraso tendrá una velocidad relativa respecto del rotor

aproximadamente igual al doble, induciendo corrientes en el rotor de una frecuencia casi

el doble de la síncrona. JEsta corriente produce una componente de par electromagnético

pulsatoria con valor promedio cero. Esta componente de par no contribuye al giro del motor

y como resultado, provoca que el motor vibre y sea ruidoso.

Se han utiUzado diferentes configuraciones para el arranque y operación de los motores

jaula de ardilla monofásicos en aplicaciones industriales y comerciales y son los siguientes:

1. Motor de fase partida
2. Motor con capadtor de arranque

3. Motor de fase partida con capacitor permanente

4. Motor con doble capacitor (arranque y marcha)

Los diferentes tipos de motores monofásicos presentan características específicas para

satisfacer necesidades distintas. Como son par de arranque, factor de potencia, eficiencia.

Todos funcionan bajo los mismos principios y leyes.
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Motor de fase partida:

El motor de fase partida tiene dos bobinas en el estator, un devanado principal (devanado
de marcha) y un devanado auxiliar (devanado de arranque). Los ejes de estas bobinas

se encuentran desplazadas 90 grados eléctricos. En la Fig.2.6 se muestra un diagrama

esquemático del motor de fase partida.

La corriente de los devanados son desbalanceadas y el efecto es un campo rotativo de

estator. El devanado auxiliar se desconecta, generalmente por medio de un interruptor

centrífugo que opera en alrededor del 75% de la velocidad síncrona. Una curva característica

par-velocidad de este motor se muestra en la Fig.2.7.

\pXA

Devanado Auxiliar

^m c~
jXB tb

Figura 2.6: Motor monofásico tipo fase

partida.

PrUopal,
» 200 iiodüar

20 40 «0 «0 100

%de velocidad f inerona

Figura 2.7: Curva de par-velocidad

El motor de fase partida tiene par de arranque moderado, bajo factor de potencia al

rededor del 60% y una eficiencia del 70 %. Las aplicaciones típicas incluyen ventiladores,
sopladores, bombas centrífugas y equipo de oficina. La potencia típica es de entre 50 y 500

watts (1/16-1/4 HP), y son los motores de menor costo.

Motor con capacitor de arranque:

Un motor jaula de ardilla monofásico con capacitor de arranque, es un motor con un

devanado principal que se conecta directamente con la fuente de alimentación y un devanado
auxiliar en serie con un capacitor. Este cuenta con un interruptor para desconectar el

devanado auxiliar de la fuente de energía después de su arranque cuando el motor alcanza el

70% de la velocidad nominal. Un diagrama esquemático del motor con capacitor de arranque
se muestra en la Fig. 2.8.

Una curva característica par-velocidad se muestra en la Fig. 2.9. Es importante
determinar apropiadamente las características del capacitor de arranque a fin de asegurar

la operación deseada.
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Figura 2.8: Motor con capacitor de arranque. Figura 2.9: Curva de par-velocidad

Estos motores se utilizan para compresores, bombas, sistemas de refrigeración y aire

acondicionado, y otros con cargas de arranque grande, este motor cuenta con una eficiencia

aproximada del 70% y un F.R del 60%.

Motor con capacitor permanente:

El Motor Jaula de Ardilla Monofásico (MJAM) de capacitor permanente, es un motor

con devanado auxiUar y capacitor de valor constante. La aplicación de este tipo de motores

es en abanicos, sopladores, bombas que no requieren gran par de arranque. Estos motores no

son apropiados para su aplicación en bandas transportadoras y son generalmente limitados

en rangos de potencias bajas.

El diagrama esquemático del motor con capacitor permanente se muestra en la Fig. 2.10.

Hay que notar la ausencia del interruptor. El capacitor de marcha (de valor relativamente

bajo) esta en serie con el devanado auxiUar. El par de arranque de esta configuración es

pequeño (20-30% del par nominal) con respecto del motor con capacitor de arranque. El

desempeño en estado estable, eficiencia (75%) y factor de potencia (98%) es superior al de
losmotores de fase partida y de capacitor de arranque. Una curva característica par-velocidad

para este motor se muestra en la Fig. 2.11.

Figura 2.10:

permanente.

Devanado Auxiliar

jXB rB

Motor con capacitor
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% dc velocidad uncroDa

Figura 2.11: Curva de par-velocidad
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Una versión especial del motor con capacitor permanente es utilizada en abanicos de

velocidades múltiples.

Motor con doble capacitor:

El MJAM con doble capacitor, tiene dos valores de capacitancia, uno para el arranque y

otro para el estado estable. El cambio del valor de capacitancia (de un valor grande a uno

pequeño) de la condición de arranque a estado estable, se hace mediante la desconexión del

capacitor de arranque por el interruptor centrífugo.

/ ¡b

_.
"Vi de veluridad vitienjna

B TB

Figura 2.12: Motor con doble capacitor. Figura 2.13: Curva de par-velocidad

El capacitor de marcha mejora el desempeño del motor en estado estable. El diagrama

esquemático para el motor con doble capacitor se muestra en la Fig. 2.12.

Las ventajas del capacitor de marcha en el circuito del devanado auxiliar son: El

incremento del par de arranque del 50 %, mejora en la eficiencia a plena carga al rededor

del 5 %, aumento en el factor de potencia a plena carga entre el 15-35 %, reducción en la

corriente de marcha a plena carga y disminución en el ruido en estado estable.

Una curva característica par-velocidad para este motor se muestra en la Fig. 2.13.

En una sección adelante se muestran los resultados dinámicos y de operación de lazo

abierto de los diferentes motores monofásicos.

2.2 Motor bifásico

El modelo de la máquina monofásica puede ser considerado como una máquina bifásica

desbalanceada. A continuación se describe el modelado de una máquina bifásica,

primeramente balanceada y posteriormente desbalanceada.

Un motor bifásico balanceado tiene una distribución senoidal de los devanados ayb

desplazados 90 grados eléctricos, alojados en las ranuras del estator. Los ejes magnéticos de
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los devanados ayb coinciden con los ejes horizontal y vertical respectivamente, Fig. 2.14.

Principal
Devanado

Figura 2.14: Diagrama conceptual del motor bifásico de dos polos.

Se genera un flujo resultante (a consecuencia de las fmm de las bobinas ayb), de magnitud
constante que gira a velocidad igual a la alternancia de la fuente de alimentación.

Cada devanado tiene un número efectivo de vueltas Ns, distribuidos senoidalmente. La

fmm debida a la corriente que circula por las bobinas a, en un punto en el entrehierro

desplazado un ángulo <j>s respecto al eje de la bobina a es:

N't Ar
fmma = ~¡T la COS tp,

, NST , AX -ir .

fmmb = -r-IbSZn<pa = —Ib «»(-
-

<p3)

(2.2.1)

(2.2.2)

donde Ia e Ib son las corrientes de alimentación de una fuente bifásica, si estas son

balanceadas son expresadas como:

Ia = y/21 cos(uet + a)

Ib = y/2Isen(uet + a)

(2.2.3)

(2.2.4)

donde / es el valor RMS de las corrientes y ue
= 2i.fe es la frecuencia que se asocia con

la fuente de voltaje.

La componente de la fmm de la fase a se puede descomponer:

f ~^V2IJmma
—

« »a.J
-

COS (Uet + 4>3) +
2
C0S (Uet

~

<¡>s) para a = 0. (2.2.5)

para el devanado b se tiene
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/mm6 = y
^ [\ «* (W«* ~ **i) " | COB (t*t + «.) (2-2.6)

La /mrn total en d entrehierro es la suma de las dos /mm's giratorias (2.2.5) y (2.2.6)

fmmt =*- fmma + fmmb = "o*^ t008 (W,<
~^ (2.2.7)

La fmmt resultante es equivalente a una /mm de magnitud constante fy-x/21 que gira a una
veloddad uc

=
ua en sentido contrario de las manecillas dd rdoj (ccw). Si la corriente en la

fase b es de signo contrario

\'6 = -v^/senw,i. (2.2.8)

La fmmt resultante

fmmt =Y^7 t008K* + *•)! (2.2.9)

Que indica una /„„,, resultante de magnitud constante que gira en dirección de las

manedUas del rdoj (cw).

Devanados simétricos excitados con una fuente de alimentación

monofásica

En este caso V = Va = Vb y las corrientes que circulan por las fases a y 6 son

/„ = /& = s/2I cosweí.

Entonces las fmma y fmmb

fmma = $h COS tp, = &■ s/2I COSWeí COS 0,

/mm6 = 4*7asen<k = £\/2I coswe¿«en«A-

se puede descomponer

■4v* - cos (uet + tpa) +
- cos (wel, - tpa)

-sen (uet + <pa) - -sen (w«í - tpa)

(2.2.10)

(2.2.11)

(2.2.12)

la fmm resultante es equivalente a una /mm pulsante localizada a 45 grados entre las

bobinas a y 6.
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Esta fmm se puede descomponer como:

Jmmt == Juana "T" Jmmb
=

= %>/2I [j¡ cos (uet + ¿.
- 45°) + ^ cos (<jet -4>. + 45»)]

(2.2.13)

La fmmt es igual a dos fmm demagnitud igual que giran en direcciones opuestas. El primer
término de la fmm gira en direcdón ccw y d segundo en la direcdón cw. Para veloddad del

rotor cero, la veloddad relativa entre la fmm resultante y el rotor es cero y no existe par

impulsor en d rotor.

Devanados asimétricos excitados con la misma fuente de

alimentación

Si d número de vueltas de la bobina a (Na). es diferente de la bobina b (Nb) y si V = Va — Vb

se tiene que Ia j- Ib y se expresan como:

/« = y/2Ia cos (weí + ip,) , Ib = y/2Jh cos (weí + <pa) .

La fmm resultante es:

Jmmt
—

Jmma > Jm

=

^y/2 {^ [cos (uet + ip,) + cos {uet
-

xp,))} + ...

%V2{% [eos {wet - xp,) - cos (uet + c/;,)]} .

(2.2.14)

(2.2.15)

Si se simplifica se obtiene

Jmmt
^

NJa - NbJb NaIa + NbIb
cos [uet + xp„) + cos (uet

-

xp„) (2.2.16)

La fmmt resultante (2.2.16) indica que se tienen dos componentes, la primera es de

magnitud igual a la mitad de la diferenda entre los ampere-vuelta de los devanados a y

6, y gira en direcdón cw. La segunda de magnitud igual a la mitad de la suma de los ampere-
vuelta de los dos devanados y gira en direcdón ccw a la veloddad ue. Por consiguiente, la

fmm total es diferente de cero. Se tiene un par impulsor al rotor aun para velocidad del rotor
cero (par de arranque diferente de cero). Este es el concepto básico de arranque de un motor

monofásico.
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2.3 Modelo del motor jaula de ardilla monofásico

La máquina es un transductor electromecánico que incluye una dinámica eléctrica, una

dinámica mecánica y una interacción entre las dinámicas eléctrica y mecánica.

2.3.1 Dinámica eléctrica

El diagrama esquemático de un motor de inducción con dos devanados ortogonales en el

estator que se muestra en la Fig. 2.15. Los devanados tienen diferente número de vueltas

y se encuentran distribuidos senoidalmente desplazados 90° eléctricos. Los dos devanados

equivalentes del rotor son simétricos.

Para el desarrollo del modelo se denotan a las variables y parámetros asociados a los

devanados del estator con los subíndices en mayúsculas A para el devanado principal y B

para el devanado auxiliar, y para las variables y parámetros asociados con los devanados del

rotor con los subíndices en minúsculas ayb.

Eje B
Eje a

Figura 2.15: Representación esquemática del motor de inducción.
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De las leyes de Kirchhoff y la ley de Faraday, se obtienen las ecuaciones de equilibrio

eléctrico para el motor jaula de ardilla monofásico. Para el estator

va
=
rAtA +

vb
= rBÍB +

dXA

dt

dXB

dt

para el rotor

Va
= raU +

Vb
= nh +

dXa

~dt

dXb

Ht

(2.3.1)

(2.3.2)

(2.3.3)

(2.3.4)

donde ra = H, Na = Nb y A son los enlaces de flujo en cada devanado del estator o del

rotor, d rotor es tipo jaula de ardilla, con entrehierro uniforme. Se asume que el circuito

magnético del motor es lineal. Los enlaces de flujo son:

AA = LAiA + Mabíb + MAaia + MAbib

XB = MBAiA + LbIb + MBaia + MBbib

Xa = MaAiA + Mt
■ '

Xb = MbAiA + MbBÍB + Mt

IaBÍB + LaÍa + Mabib
'

ka*o + Lbib-

(2.3.5)

(2.3.6)

(2.3.7)

(2.3.8)

Donde L es inductancia propia y M es inductancia mutua entre los dos devanados. En

forma matricial

0

LB

MaB

MbB

XA

Xb

Xa

Xb

LA

0

MaA

MbA

MAa MAb ÍA

MBa MBb íb

La 0 U

0 Lb h

(2.3.9)

Las inductancias mutuas M entre los devanados de estator y del rotor son funciones de la

posición angular del rotor <pT

MAa = MaA =

^^ cos Qr = MsrA cos 0r

Mm = MbA = ^f^-sendr = -M„AsenOT

MBa = MaB = ^^sendr = MsrBsenBr

MBb = MbB = ^§r eos eT = M3TB cos 6T

Rm — reluctancia de magnetización, NA y NB son el número de vueltas de los devanados

del estator y NT número de vueltas en el devanado del rotor. Las inductancias de
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Ni
T

l
A

J-'mA
—

"5
■

tUn

r N%
¡-imB

—

7J—
-

-Krn

N2
T _

"r
■'-'mr

—

persión:

T
N\

Ua = ñ— ,

K-IA

T
Nl

Ub = -5—,
"■IB

iVr2
Llr = ~

tilr

magnetización:

Las inductancias de dispersión:

donde

LiA es la inductancia de dispersión de la bobina principal (A) del estator.

L¡b es la inductancia de dispersión de la bobina auxiliar (B) del estator.

L¡r es la inductancia de dispersión de las bobinas equivalentes del rotor.

LmA es la inductancia de magnetización de la bobina principal (A) del estator.

LmB es la inductancia de magnetización de la bobina principal (B) del estator.

LmT es la inductancia de magnetización de las bobinas equivalentes del rotor.

Mara es el valor máximo de la inductancia mutua entre la bobina A del estator y las

bobinas equivalentes del rotor.

Mstb es el valor máximo de la inductancia mutua entre la bobina B del estator y las

bobinas equivalentes del rotor.

Las inductancias propias:

LA = LiA + LmA (2.3.10)

LB = LlB + LmB (2.3.11)

Lr = Lir + Lmr. (2.3.12)

Las ecuaciones de voltaje se representan en términos de las inductancias y estas son

función de la posición del rotor. La representación matricial de las ecuaciones de voltaje se

expresa como

.,
ni-, dh-AB

Vab = RsIab +
—gr- (2.3.13)

dh.__b
V^ = Rrlab +

—¡^ (2.3.14)

donde
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R3 —

rA 0
"

0 rB
, fíp —

'

ra 0

0 rb
Jab =

'

ía

.

ÍB
.

Job =

"

*o
,VAB =

'

vA
Vab =

Va

y los enlaces de flujo son:

Aab = LsIab + Msr lab

Ao6 = MTJab + LrIab-

(2.3.15)

(2.3.16)

Las matrices de inductancias son:

Ls =
Lia + LmA 0

0 Lib + LmB

Lr =
Llr + Lmr 0

0 L\r + L„

M.,r =
il ísrA eos 6r —Msrasen9r

MgrBSendr MsrB COS 6r

Un modelo más apropiado se obtiene en términos de las inductancias de dispersión y

de magnetización. Para esto, los parámetros de cada uno de los devanados del motor son

referidos con respecto del devanado principal del estator A.

Nr NA NA
Labr = 'TT-*ía6, Vabr

=

~fTVab y A-abr —

~j^~Aab

además

'NB. Na Na.
tbs
=

TT^B- Vbs
=

TTVB> Á>>s = TTÁB-
iVA 1\b rl\B

De la relación de la inductancia de magnetización y mutua:

T N¿ XXrf T
N&

TX*

LmA =

p—MsrA y '-'mB
=

p-MsrB-
Jim Jtrn

Y también LmB puede ser expresada como:

N_g
LmB = ~rp__~LmA
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donde L„ LmA-

Las matrices de inductancias referidas al estator son:

Lss —

Lia + LmA 0

0 Llbs + LmA
y L„ =

Lirr + Lmr 0

0 LJrr + L„

donde

NAr t NAr
Ubs = J^UB y Lirr =

—

Lír.

Y la matriz de inductancias mutuas referidas se expresa como:

Msra = LmA
cos 0r —senOT

sen0r cos 0T

Los enlaces de flujo pueden ser ahora expresados como:

donde

Anhs —

(2.3.17)

Aabs —

Aabr =

Las Iabs + MsrsIabr

""srs^abs i Lrr'abr

(2.3.18)

(2.3.19)

Aas

xbs
, Aofcr =

Aar

A¡„.
, labs

—

tas
- 'abr

—

tar

tbr

Los sub-indices s y r indican referencias para el devanado de estator y rotor al A del

estator respectivamente.

Las ecuaciones de voltaje

*abs
—

*<-ss'abs T

'abr
= ^Wr'abr T

dA,abs

dt

dAgbr

dt

donde

'abs

L v>

as

Vbs

(2.3.20)

(2.3.21)

Vabr =
Var

, 'abs
—

tas
'abr

—

tar

tbr
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fías —

ras 0

0 rfe
fírr =

Los enlaces de flujo son

de donde

Sustituyendo se tiene

Tar 0

0 TV

dA,abs

dt

Aai,

A-ijrr

*abs

labr

Lss Msrs

Ks Lrr

LSs Mgn,

ML Lrr

-1

dXa

dt

'abs

labr

Aabs

Aabr

dA.abr

dt
dt

(2.3.22)

(2.3.23)

«tAgaVa

ain

dt J "oh-

Rss o

0 fírr

L3s Msrs

Mis Lrr

i -l r

Aoia

Aa6r
(2.3.24)

Modelo en términos del sistema de referencia estacionario

La matriz de inductancia (2.3.17) depende de la posición angular del rotor. Para eliminar

la dependencia se utiUza una transformación de variables, conocida como transformación de

Park. Esta transformación consiste de un sistema de coordenadas ortogonales que giran a

una velocidad arbitraria u, Fig. 2.16. Las variables del sistema original a, b se remplazan

por sus proyecciones sobre el sistema ortogonal a, fi.

Marco de referencia

fijo en el estator

\B

Figura 2.16: Transformación de variables.
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La transformación de las variables asociadas a los circuitos del estator al marco a_B se

expresa por

fa0s — I^2sfabs (2.3.25)

donde

Jafis
—

[ Jas J0s J , Jobs
—

[ Jas fbs J

K,2s
cos 9 sen6

senO —

cos 0
,u
=

dt

f puede representar voltaje, corriente o enlaces de flujo. La transformación de las variables

que se asocian a los circuitos del rotor al marco a_8 puede ser expresada por

faflr — Kisfabr (2.3.26)

donde

fafir —

[ far ffir J , fabr —

[ Jar fbr J

K"is —

cos 02 sen02

senQ^ —

eos 02
,02 = 0-0ryur = -¿-

at

0T es el desplazamiento angular del rotor.

La velocidad y desplazamiento angular del marco de referencia arbitrario, se relacionan

por:

= / u(r)d
Jto

T + 00

Las ecuaciones de los voltajes del devanado de estator, rotor y enlaces de flujo después
de aplicar la transformación resultan:
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va. =

V0s
=

rastas T"

rpsUs +

dA0
'

dt

dXp¡
dt

= rriar ~

VUrXfr +
dX0

V0r
=

dt

-1 \ , dXpr
rrt0r

—

V UrXc_r +
—j—

(2.3.27)

(2.3.28)

(2.3.29)

(2.3.30)

Aas — Lia3tas T ¡-¡m (tas x ^arj

Xps = LifaUs + Lm (ips + tpr)

Aqt — Lirrtar T Lm (tas "■" tarj

A/3r = Lirrtpr + Lm (tps + Ur)

En forma matricial se tiene que las ecuaciones de voltaje se expresan como

dAaps
*aPs Rslafis "I"

VaBr — RrlaBr ~ MmA__nr +

dt

dA__pr
dt

donde

Va0s =
Vas

V0s
Va0r —

Vfir
.

=

"0

0
j 'afis

—

tas

Í0s
, Ja^Sr

—

ijSr

Rs =
ras <

0 r

3

3s
,fír —

rr 0

0 rr
-¿4 =

-v

0 -T)Ur

0

<¿Aufls
.

dt

d\as

dAa^r
di

■

dX

d.

■ 0

t"1
Sr

t i

Los enlaces de flujo son

AQj3s

Aa0T

Lissn '''sr

M3T LrTn

laps

laPr

donde

'-'ssn
—

Lias + Lm 0

0 Lip. + L„
- Lrm

Llrr + Lm 0

0 L¡rr + Ln
,Msr =

(2.3.31)

(2.3.32)

(2.3.33)

(2.3.34)

(2.3.35)

(2.3.36)

(2.3.37)

0 Lm

Lm 0
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Los circuitos equivalentes de eje a y /3 del motor monofásico se muestran en la Fig.2.17.

Lias

(a) Eje a.

Lir v 11¡J1_X,

OB*
Ir

l(lr

Vfir

(b) Eje fi.

Figura 2.17: Equivalente del MJAM con capacitor en el devanado auxiUar.

La dinámica eléctrica del motor monofásico se obtiene de las ecuaciones (2.3.27)-(2.3.34)
en donde se eligen como variables de estado las corrientes del estator y los enlaces de flujo
del rotor. Las corrientes en el rotor se obtienen de las ecuaciones de enlaces de flujo del rotor

(2.3.33)y(2.3.34) como

tar r vAar Lmtas)

ipr —

y- (Xpr
~

Lmips)

(2.3.38)

(2.3.39)

donde las inductancias propias son Lr = LiTT + Lm, L__s = Lias + Lm y Lps = Lips + Lm-

Se sustituyen las corrientes del rotor (2.3.38)y(2.3.39) en las ecuaciones de voltaje del

rotor (2.3.29)y(2.3.30) y despejando los enlaces de flujo del rotor

<zAar rr . . rr T
——- = -—Xar + T¡UTApT + y Lmt0
at Lr Lr

dXfír Tr . -1 \ ,
rr

T
■

—

—-Z—Apr~r\ UrAar-\--r—Ln"'
dt Lr

(2.3.40)

(2.3.41)
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Así mismo se sustituyen las corrientes del rotor en los enlaces del estator (2.3.31)y(2.3.32)

y se derivan, tal que se tienen

(La3Lr
—

Lm\ diaa

Lr ) dt

dXp3
_

ÍLpsLr -L\\ dips

dt \ LT j dt

dt
+

Lm d-Xpa

LT dt

Lm dXpT

Lr dt

(2.3.42)

(2.3.43)

Finalmente se incluye la dinámica de los flujos de rotor (2.3.40)y(2.3.41) en las ecuaciones

de voltaje de estator (2.3.27)y(2.3.28) y se despejan las dinámicas de comente de estator y

se tiene como resultado

dip3

dt

dias ( LT \\ ( L2mrT \ . Lm r LmTr .

~dT
=

WsLr-Ll) h
"

Vaa
+

~W)
las

"

L^rV
+

~LTX°

(Lr
\ / L rr \

. Lm _i . LmTr -, fo o

LtsU-Li) r
"

x-
~

~w m) l0s ^v
Urar

~wVJ -(

(2.3.44)

Las entradas del control, son las componentes de voltaje del estator en los ejes ay fi y

son:

Vas
=

V3

Vp3
= V~lvs ~

Vc

donde el voltaje del capacitor es de la forma

dv,

dt
= ucXcips

(2.3.46)

(2.3.47)

y r¡
= Na/Nb, Na es el número de vueltas del devanado principal y Nb es el número de

vueltas en el devanado auxiliar.

2.3.2 Dinámica mecánica

El par se produce por interacción de los flujos del rotor y el estator, y es igual al cambio de

la energía almacenada respecto de la posición angular 9r

■*e (tj, xJr)
PdWc(Íj,9r)
2 80r

(2.3.48)

de donde
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Wm = - (Usf (Lss - Lias) hlabr + (labs) M^Iabr +
^ (Iabrf (¿rr

-

Ur) I2Iabr- (2-3.49)

Como LS3 y Lrr no son función de 9T, resulta el par electromagnético en Newton-metros

(Nw
—

m).

Te = ^(Iabs)T^Iabr- (2.3.50)

La ecuación de par en términos de las componentes afi tiene la forma

Te = ■£ ((K2S)-1 IaPsf J" [Mm] (i^r)"1 Iapr- (2.3.51)

Ahora se expande la ecuación (2.3.51) y se obtiene la expresión para el par

electromagnético
P

Te — T]—Lm (ia3Ípr
~

Íp3iar) ■ (2.3.52)

La dinámica mecánica del motor se obtiene del principio de D 'Alembert

Te = TL + J-£ + Dum + --7 l umdt. (2.3.53)

Para los propósitos de este trabajo se desprecia el par por fricción y el par elástico. La

dinámica mecánica tiene la expresión

düJ7rl r Lm / . . \
. \

1
m

~dT
=

^IJIT (A^rÍQS
~

A<»-W
~

jTl (2.3.54)

donde Tl es el par de carga.

Resumen del Modelo del MJAM en afi

El modelo dinámico del MJAM en el marco de referencia estacionario afi, se obtiene de las
ecuaciones (2.3.42)-(2.3.45) y (2.3.54) y haciendo u — 0, el modelo es como sigue:
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dur/dt = d_d2 (Xprlas
-

X__rip3)
- d2TL (2.3.55)

dXar/dt = —a3Xar + UpUrXpr + arfas (2.3.56)
m .* ,.

(2.3.57)

(2.3.58)

(2.3.59)

dXar/dt = —asXar + UpUrXffr + arfas

dXfir/dt = —

UpUrXqt
—

OsA/Jr + arfp3

dias/dt = —CiUi¿as + Cií^Aar —

CiCsJlpUrXpr + CiVa3

dips/dt = —

C2a2ip3 + C2CiXpr + ClCzTlpUrXar + C2Vp3

donde Xar y Xpr son las componentes de enlace de flujo magnético, ias e ip3 son las

componentes de corriente de estator, va3 y vp3 son los voltajes de los devanados principal y
auxiUar dd estator, respectivamente. Las constantes a, y c¡, (i = 1, ..,4) dependen de los

parámetros dd motor y están dadas por

, rrLm , rTLm rT rTLm
«i

=
ras +

,2 , a2
=

rp3 + 2
, a3

= —

, a4
= ——

.

Lr LT Lm TTLm
cl

=

7
—

t TT, °2
=

7
—

r TT, c3
=

T~, c4
La3Lr —

L£,
'

Lp3LT
—

L*,
' "

Lr
'

L;X

Lm j np
«i

=

n„— ,£Í2 = -t-

donde rQS y r^s son resistencias de estator, Las y L^ son las inductancias propias del estator,

rr y Lr son las resistencia y la inductancia del rotor, respectivamente, J es el momento de

inercia, Lm es la inductancia de magnetización.

Resultados de operación de los diferentes tipos de MJAM

A continuación se presentan los resultados de simulación de los diferentes tipos de motores

monofásicos en operación en estado estable y en lazo abierto. El programa se desarrolló en

código de MATLAB. Las condiciones de operación son las nominales.

Los valores nominales son [34]:

La potencia del motor es de 0.25 h.p., par nominal de lN —

m (Tnom = l.ON —m), Voltaje
nominal de 110V RMS (Vs = V2 x 110 x cos(2ttft)), Frecuencia de 60Hz (f=60Hz).

Los parámetros eléctricos y mecánicos del motor son:

ra,
= 2.02Í), rp, = 5.13ÍÍ, rr = 4.12Í1, La, = 0.1846/f, Lp, = 0.1833//, Lm = 0.1772//,

Lr = 0.182//, J = 0.0146kgM2, n = 1.18
, np

= 2. Los parámetros son referidos al devanado

principal del estator.
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U,(Amp)

max

¡fcfAmp)

max

P*»«(W)

<¡ir"T
F.P.

Efic T. (start)

Nw-m

T.(ss)

Nw-m

>»¡. (ss)imax

IwM

A¿.(ss)max

Iwb.
Mse&) THD, THO.

MIM de fase

partida
4.999 0 179 0.61 0.75 6 1.634 0.3563 0.3988 2 0.26 0.55

MIM con

capacitor de

arranque

4.994 0 179 0.61 0.75 9.55 1.636 0.3564 0.3989 1 0.28 0J9

MIM con

capacitor

permanente
1.413 3.366 182 0.98 0.76 5.75 1.06 0.4042 0.4912 1.4 0.22 0.24

MIM con

doble

capacitor

1.731 3.039 182 0.98 0.76 9.55 0.7824 0.3992 0.4833 0.8 0.29 0.25

Tabla 2.1: Resultados de los MJAM.

El motor de fase partida (Split) tiene: un par de arranque de 6 TV —

m, par pulsante de

amplitud de 1.634 N —

m, tiempo de estabilización de t33 = 2seg., eficiencia 75% y un factor

de potencia de 61%. El voltaje tiene una distorsión armónica total (THDV) del 0.26%.

El motor con capacitor de arranque tiene: un par de arranque de 9.55 N—m, par pulsante
de ampUtud de 1.636 N —

m, tiempo de estabilización de tsa = lseg., eficiencia 75% y un

factor de potencia de 61%. El voltaje tiene una distorsión armónica total (THDV) del 0.28%.

El motor con capacitor permanente tiene: un par de arranque de 5.75 N—

m, par pulsante
de amplitud de 1.06 N —

m, tiempo de estabilización de t33 — lAseg., eficiencia 76% y un

factor de potencia de 98%.E1 voltaje tiene una distorsión armónica total (THDV) del 0.22%.

El motor con capacitor de arranque y de marcha tiene: un par de arranque de 9.55 N —

m,

par pulsante de amplitud de 0.7824 N—m, tiempo de estabilización de t33 = 0.8seg., eficiencia
76% y un factor de potencia de 98%. El voltaje tiene una distorsión armónica total (THDV)
del 0.29%.

Los resultados muestran que el motor con capacitor de arranque y de marcha tiene un

mejor desempeño que los otros tipos de motores.

En este trabajo se propone un esquema de control que es una modificación del motor

con capacitor de arranque y de marcha. Se elimina el interruptor centrífugo y se utiliza un

solo capacitor en serie con el devanado auxiliar. En paralelo al capacitor único se usa un

interruptor. Este interruptor desconecta y conecta al capacitor operado con una lógica de

control automático. La lógica de control puede conseguir la minimización de la amplitud del

par pulsante, corrección del factor de potencia, maximización de la eficiencia, etc. Esto para
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diversas condidones de operación y diferentes valores de regulación de velocidad.

Auxiliary Winding

■mmr

Lg, rg.

Figura 2.18: Motor jaula de ardilla monofásico.

El voltaje de alimentación vas y vpa de las ecuaciones (2.3.58) y (2.3.59) es

Vas
= Vs

vp3
- n Lv3

-

vcp

(2.3.60)

(2.3.61)

el parámetro p del interruptor es cero cuando el interruptor esta cerrado y 1 cuando el

interruptor esta abierto, lo que representa la lógica para el voltaje del devanado auxiliar vps:

= {l
vps

= n 1v3- vc

vps
— n~*v3

n = Na/Nb, Na es el número de vueltas en el devanado principal y Nb es el número de

vueltas en el devanado auxiliar. La dinámica del capacitor es gobernada por

dvc/dt — uXcip3 (2.3.62)

donde X. =

ueC
es la reactancia del capacitor.

2.3.3 Modelo en estado estable

El modelo en estado estable del MJAM se obtiene de las ecuaciones dinámicas del motor

(2.3.40), (2.3.41), (2.3.44), (2.3.45) y (2.3.54). Las ecuaciones en estado estable se pueden

expresar por los valores fasoriales de los voltajes y de las corrientes.
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/ ue \ -

ue
Vas = lrQ3+ 3

—Las J ios + J_TLmÍ0
Ub

(ue
\ -

ue
rp3 + j—Lps

-

jXc ips + j
—

Lmtpr
Ub J

K

Ub

.Ue ~

Ur T ~. ( ,Ue _ \ ~

T

~

Var
=

J
—

Lmtas
~ ~

Lmtps + rr + J
—Lr lar

~

UrLrtpr
Ub ub

"

\ ub )

ur r
~

ue ~ ur ( ue \ -

Var
=

^bL^s+3-Lmip3 + -LriQT+[rr+j-LrypT.
Se renombran las siguientes variables

Za3 = ras + j^La3, Zr = rr + j%Lr, Zc = -jXc,

(2.3.63)

(2.3.64)

(2.3.65)

(2.3.66)

Zps = rp3+j%Lps, Xmd = tfXm, fe = * fr = ^,Ue = *£ iWr,

con los devanados del rotor cortocircuitados (Var = V0r = 0) las ecuaciones (2.3.63)-
(2.3.66) se presentan de la siguiente forma

Vas = Za3ias + JfeLmÍar

Vp3
=

(Zp3-Zc)ips+jfeLmÍpr
0 = jfeLmÍas

~

frLmtp_, + Zr~ÍSar -

frL~Ípr
0 =

frLmÍas+jfeLmÍps + frLrÍar + Zr~Ípr.

(2.3.67)

(2.3.68)

(2.3.69)

(2.3.70)

En forma matricial

Vas

Vps

0

0

"as

0

0 jfeLm 0

Zp3 -Zc 0 jn2feLn.
JfeLm -nfTLm Zr ~nfrLr

.
nfrLm jn2feLm nfrLr n2Zr

bJs

*ar

'Hr

(2.3.71)

La ecuación (2.3.71) se particiona como se indica

Vaps
0

Al A12

A2i A22
'aPs

L *aPr J
(2.3.72)

donde las matrices An y AX2 son constantes y las matrices A2\(ur) y A22(ur) son función
de la velocidad del motor.
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Las corrientes del estator y rotor se obtienen

¡a&r =
~ (^tí-^atl) 1-0»

las corrientes de rotor en forma compacta se expresan por

(2.3.73)

(2.3.74)

= —

Z__i____ + Z&fi
= -Z¿aM-Zmlfi»

donde Za y Zb son

las corrientes de rotor en forma matricial

[fc]-¿[
Zfb -\rZc

— jfeLwmZ* —.

jfJ^Z* *0s

donde

(2.3.75)

(23.76)

-!i£z.][X\ <2A77>

con

A = det [Z) = (Z^
- JhLmZ.) (Zp, + ZC- ^JÍJ^Z.}

- (nJUU.Z_f
A = (Su ■+- feXe) + j(St2- S_bX__)

fe = feLaa
~~ feI*mZ,a

fe = Tga + feLmZttt

fe = (Tpm + feLmZta) Sjz
—

(JmLfim
~ /e^*»*Z'«l) fe

~

/e^W C^M
—

'^te)

fe = (/«X*
-

JAmZ*) fe + (**, + /eX»2^) fe
- 2£l*,ZwZl8n

las componentes de corrientes en ei estator

Vr.

[ai + j (a2
- Xe)]

'fia -f\th+m

(2.3.78)

(2.3.79)

de donde

ai +• ja**»
= (r____ + feLmZ,a -+- ti^fe^m^t) + 3 (ÍJ-fi»

-

feK,Zai
- rf1 feLmZbx)

fil+jrh = {ir%Tam-\-1¡-1ftLmZaa - feLmZm)+j (rj'1 feLos + feLmZbl
~ TfXfeLmZa^)

Woa
=

vp_, es el voltaje de aumentación y a-_.Ta2Tfti,&2 J A son función de la velocidad del

motor.
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2.3.4 Componentes simétricas

El método de componentes simétricas permite representar un sistema bifásico desbalanceado

en dos sistemas bifásicos balanceados. Los sistemas balanceados son denominados como

componentes de secuencia positiva y negativa. En general, las variables de un sistema bifásico

desbalanceado puede ser expresado de la forma:

F¿3 = s/2FQcos [uet + 0aa (0)]

Fépa = \¡2Fpsin [uet + 0pa (0)]

(2.3.80)

(2.3.81)

Donde Fa ^ Fp y 0aa (0) [^ 0pa (0). Cada fase del sistema bifásico desbalanceado sc puede

representar como la suma de las componentes de secuencia positiva y negativa como se indica

F" = F+ + F~*
as

*
as

' **

qs

Fps = Fps + FPs

(2.3.82)

(2.3.83)

Fas y Fps f°rman ^ sistema de secuencia positiva, donde

F¿s=JF+.

El sistema de secuencia negativa es F~B y Fj_7a donde

(2.3.84)

Fp3 = jF¿ (2.3.85)

Para operación desbalanceada en estado estable donde la velocidad del rotor es constante,
las corrientes de secuencia positiva que circulan en los devanados del estator producen una

fmm que gira en sentido de las agujas del reloj [12,23]. Las ecuaciones en estado estable

(2.3.82) - (2.3.85) pueden ser expresadas en la forma:

FL
Fas

= s2
F"**
as

F' 1
p*

(2.3.86)

donde la matriz de transformación es 5o = 5

1 ~3

1 3
y (s2r =

1 1

3 -j

Si Far y FpT son las componentes fasoriales del rotor, estas se pueden representar por sus

componentes de secuencia positiva y negativa de la misma manera que para Faa y FB . En

particular se tiene
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F = F+ +F~'
or

*
ar
T '

ar

Ffir=F%. + F¡¿..

(2.3.87)

(2.3.88)

Es común que los modelos matemáticos, sobre todo en estado estable, se utilicen los

parámetros de reactancias X = feL en lugar de las inductancias. Las expresiones de

los enlaces de flujo son reemplazadas por un término de voltaje de la forma i¡> = ueX

Las ecuaciones de los enlaces de flujo (2.3.31) (2.3.34) del estator se transforman en las

ecuaciones

[ÍM
Xgu + xm

o

o

Xf¡t *+- x„ [tnxoi lV

Escritas en forma compacta

*l>a0»
= Xsslaff, + XmIoüt

La representación en componentes simétricas es

¥£ = S*X83S?It; + SiXMS^It
-lr+-

ar

donde

2X„
C V C-l

*■ I ■"<■* "*" ^01 ~T *

&2XSSÍ>2 =

« Y Y
¿ L °*

—

fi»

C Y C-l _ -*m ^
S2X„s2 -[ 0 Xmj

Xa»
~

Xpa
Xa__ + Xpf + 2X„

por consiguiente

\1p^]_l\Xtu + X0, + 2Xm X^-X,, lf /¿l. y
U¿.J 2 l Xa.-** Xaa + Xpt + 2Xn\ [/- ]+A"

(2.3.89)

Procediendo de manera similar para los enlaces de flujo del rotor (2.3.33) y (2.3.34)

\*ar]_\Xr + Xm 0 1 \ Im 1 f Xm 0 1 f /«, 1

1**1 L o xr + xmJ[vJ
+

[ o xro]K.J

1>Zr = ^x^s^i^ +Mus;1!*.-
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de donde

S2XrrS0 —

xr + xm o

0 Xr + Xv

tal que

i>t,
Í>x

ar

ar

= X.
it

+ Xr.
/+ + /+

'

ors
T Jar

■'as ' -"ar
(2.3.90)

Los voltajes de estator (2.3.27) y (2.3.28) incluyendo la reactancia del capacitor son de la

forma

Vs

v3

Escritas en forma compacta

en donde

ra3

0 T

0

p3
~

3XC_ lPs

+ 3
4>as

l^Ps

Vs = RssIas+3Í>as

S2R-ssS2 =

ras + r0s
-

jXe ras
-

r0s + jX(

ras
~

rps + jXc ras + r0s
-

jXc

por tanto

V+ rQS + r0s
-

jXc ras
-

rps + jXc

ra3
~

r0s + jXc ras + r0s
-

jXc

1+
as

+ 3
i'as

0

0
=

"

rr 0

0 rT

lar'

. hr .

+

Los voltajes del rotor (2.3.29) y (2.3.30) son de la forma

0 -ur/ue

ur/ue 0

Escrito en forma compacta

o = Rrrar + arirar + ji/r„.

La representación en componentes simétricas es

4>ar

V j

+ 3
Vw

V

(2.3.91)

0 = SiRr^I+T + 52Í252-V+r +M+

donde

por tanto

S2RrS2 —

rT 0

0 rr
, S2ÍÍS2

-1 -jUr/ue 0

0 jur/ue

rjs 0

0 rr/(2-s)

1+
+ í

v>+

Cr (2.3.92)

El modelo en estado estable en términos de las componentes simétricas (2.3.89)-(2.3.92)
es
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[ K¿ J 2

•as + r03
-

jXc rQ3
-

r0s + jX(

rp3-rjXc ras + rpa-jX(ra3

Cs
+ 3

Í>ts
4>,as

.

rjs 0

0 rj(2-s)

1+
'ar

+ 3
■ét

Xa3 + Xps + 2X„

Xas — X,Ps

Xa3 ~

Xpg
Xa3 + Xps + 2X„

1+
'as

+ x„
/+ +/+*as • *ar

.
Ks + Ipr

V,

ar

etr

= Xr
It

+ x„
1+ +1+*as ' 'ar

'as '
ar

Suprimiendo los términos V de los voltajes de estator y simpUficando las expresiones

algebraicas se tiene:

V+
= (ras + jX3)

/+
+ I { (rps

~

ras) + 3 [Xps
- XQ3 -

Xc) }

+jXr.

/+ -/-**
as 'as

r -/+
'as

*
qs

/+ + J+
*as '

ar

■'as ' *ar
(2.3.93)

De la ecuación de voltajes del rotor se obtiene:

-jXm
It =

rr/s + 3 (Xr + xm)
I+ r =
**
ors ' QT

-jXn

rr/(2-s)+j(Xr + Xm)
l-

Se sustituye /¿. y /„ en el último término de la derecha de (2.3.93) se tiene la siguiente
relación

Zflts
jX„

1+ +I+'as '
ar

'as '
ar zbi-

donde

,

_

-jXm(rJs + jXr) _-jXm(rJ(2-s) + jXr)
f

rJs + j(Xr + Xmy
"

rJ(2-s)+j(Xr + Xmy

Sustituyendo y cambiando en forma de impedancias

V+v
as

= Z_iqs
1+
as

+ o{Zp3-Za3 + Zc)
/+

/- -/+*
as

■"
as

+
ZfKs
ZbLs

(2.3.94)



38 2. Modelo del motor jaula de ardilla monofásico

donde

Zas = (ra3 + jXs) , Z0S = r0s + jX0s, Zc = -jXc.

Manipulando (2.3.94) las componentes de secuencia positiva y negativa son:

V£ = (0.5 (Z,, + Zas + Zc) + Zf) /+
- 0.5 (Z0S

-

Za¡ + Zc) I,
Y' = (0.5 (Zps + Zas + Zc) + Zb) /-

- 0.5 (Z0S
- Zas + Zc) 1+

as

+

as

de la transformación (2.3.86) se tiene

V+ = \ (V3 - jVs/n) ='y (1
-

3/n) ,
V- = \(Vs+ jV./n) = y (1 + j/n)

con

Zl—
2 (Zfis + Zas + Zc) , Z2 —

-

(Z0S
- Zas + Zc)\ Zas = Z\ — Z2.

De tal manera que (2.3.94) se puede expresar en forma matricial

(2.3.95)V+}_ \(Zi + Zf) -z2 [/+
v-\ [ -Z2 (Z1 + Zb)\[l-S

Las componentes de secuencia positiva y negativa de las corrientes del estator se pueden

obtener de (2.3.95). Finalmente el circuito equivalente en estado estable se muestra en la

siguiente Fig. 2.19. La combinación en paralelo de jXm y rr/s + jXr es comúnmente

referida como la impedancia de secuencia positiva y la combinación en paralelo de.7'Xm y

r'J (2 —

s) + jX'r es la impedancia de secuencia negativa.

/«s+
jxa

+

+

v+

IM1S»-
/+

j*r

jXm

(re.
- ra,) Xs.-X„

V, -IaS- 2J2 f 2

—i
—

\—fwm—|f

D

jX„ Q-
jXr

+

Ras 3Xas

- .—i
—

\—rwm-

Figura 2.19: Circuito equivalente en estado estable.
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2.3.5 Par Electromagnético

El par electromagnético se expresa de la forma

p
T<¡ = 'ñVLm (iasípr

~

*/3aW)

En estado estable las corrientes se representan en términos de sus fasores como:

i*s = Re [v^eto-e***] = Re [v^e***]
isps

= Re [v^iJ,e*W'e*"'*] = Re [v^e***]
isar = Re [V2iaare>,fiaré>u'*] = Re [v^e*^*]
i°pr

= Re [v^iJre*W'e***] = Re [\/2¿^e^et]

Los productos de las corrientes se expresan en las siguientes operaciones parciales

Mr^Refc^r^' +O^]

(2.3.96)

(2.3.97)

El par electromagnético en estado estable consta de dos términos, uno constante (par

promedio) y otro que varía con el tiempo (par pulsante). El par promedio es

Te(avg)
~

-^VLmR^ [iastpr
~

¿p„*SrJ

El par pulsante oscila con una frecuencia dos veces la frecuencia de suministro

(2.3.98)

Te(pal) = -rjLmRe [CC
-

%?„] e>"2"X (2.3.99)

Se desarrolla la parte real de la ecuación del par promedio (2.3.98), se sustituyen las

corrientes del motor para expresar el par promedio en función del voltaje de alimentación, la

reactancia del capacitor y los parámetros del motor.

Re{«.
-

ÍJ.¿- } = Re {Z*b (-nípsi°p*s
-

±«) + Z*a (-$,?£
-

i>J%) } (2.3.100)

se considera por separado cada término

""«
~ i«s =$ [-n (fl + fl) - ¿ (a¡ + a2) - i (X2 -

2a2Xc)]
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definiendo la constante a

a = -n(/32 + PÍ)--(a2 + a2)

se tiene

mpslPs laslas

lAin
a
- - (X2 - 2a2Xc)

y el segundo término,

Ws
- eJZ =3^ \a&

- A («»
-

*•)]

incorporando los términos a la ecuación original (2.3.100),

Re{«
~

«} = Re{¥ [§ ("
~

íW
"

2a^))] } + •■

Re{¥[^(«i^-A(«2-^c))]}

con A = (¿n + 62iXc) + j (¿12 + ¿22*c) - se tiene que

(2.3.101)

donde

A* MX2 + NXC + Q T

M = ¿|i + ¿i2
AT = 2 (¿n¿2i

- ¿wfe)

Q = S2U + S22.

Se sustituye la expresión (2.3.101):

Re{«;-«r}-Re{¥{^(«-M^2-2a2Xc))}} +

Re{¥ {i2^ («lA
-

A («2
"

*»))} }
y al reducir se tiene

Re{z^^;w
-

¿v.„í
s*

_ ,*s ,*s*
Qs'/Sr '/ís'ar } = Re {J-J! {z* (a

- 1 (Xc2 - 2a2Xc)) }} + ...

Re {laf {j2Z* (oxft
-

A (q2
-

Xc))}} .

(2.3.102)

En la expresión (2.3.102) se sustituye el conjugado de las impedancias Za y Zb se tiene:



2.3. Modelo del motor jaula de ardilla monofásico 41

R* {0£
"

«} = Re{¥ { {Zbl (a + faXc - ÍX2) + 2Za2 (&«i
- ¿o, + /W) -

...

j (Ztí (a + $a2Xe -

ÍX2) - 2Zal (Aa, - p1a2 + ftJJQ) } } .

(2.3.103)

Se toma solo la primer parte de la expresión (2.3.103) tal que,

Re {l*j£
-

Í%Í¿\ = Ff {-^Xl + (2p1Za2 + **Zbl) Xc + 2Za2 (ftax - Pia2}+ aZbl]
(2.3.104)

Se presenta la expresión (2.3.104) de la siguiente forma

N
T

2

-{AX2 + BXc-\

A = -2a.

B = 2P\Za2 + ^Zbl

donde

D = 2Za2 (Piü!
-

pxa2) + aZhl.

Finalmente el par electromagnético promedio del motor es:

r^,-f,w{g;^++°}. (2.3.105)

El valor extremo del par promedio se obtiene haciendo cero la derivada del par respecto de

la capacitancia. El máximo será aquel valor de la capacitancia donde la segunda derivada

del par respecto de la capacitancia sea positiva:

^f = ° y ^xf > °- (2-31°6)

Realizando un procedimiento similar con la ecuación (2.3.99) se obtiene el par pulsante
como una función explícita de la reactancia del capacitor de la forma

w{.
P

l2
í \Z.\ J&X* - £«2Xi + G*c2 + C2XC + Cs

"
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Una expresión matemática que nos permite obtener un valor de capacitancia para el motor,

donde el par pulsante en estado estable sea mínimo es la siguiente:

me(pul)

dXc
= 0. (2.3.108)

El valor extremo de la magnitud del par pulsante se obtiene de igualar a cero la derivada

de la magnitud del par pulsante respecto de la capacitancia. El valor mínimo será aquel

donde la segunda derivada sea negativa

&Ze(pul)

d2Xc
<0.

El calculo de las derivadas parciales para el capacitor promedio así como el desarrollo y

las derivadas parciales para el par pulsante se encuentran en el Apéndice B.l.

La dependencia del par pulsante respecto de la reactancia y velocidad se presenta en las

siguiente gráficas:

X: 3.567e-05

Y: 188.5

2:1.656

0 0 X10
'

Velocidad (<-> r) rad/seg Capacitancia (*i faradios)

Figura 2.20: Característica par promedic-velocidad-Xc.
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Velocidad (cd r) rad/seg Capacitancia (j¿ faradios)

Figura 2.21 Caracteristica par pulsante-velocidad-Xc.

En las figuras 2.20 y 2.21 se muestran las gráficas de dependencia del par promedio con

respecto a la reactancia del capacitor para diferentes velocidades.

2.3.6 Modelo del MJAM con incertidumbre

Durante la operación del MJAM la resistencia del rotor cambia (la principal razón son los

cambios de temperatura) con respecto al valor nominal /2r,o- La resistencia del rotor se

puede expresar como la suma de su valor nominal mas una función que depende del tiempo

Rr(t) = Rr,o + AJ?r(í), con ARr(t) como una función desconocida en el tiempo [11]. Los

coeficientes cu del modelo dinámico del motor (2.3.56)-(2.3.59) se representan como

oi(í) = a-1,0 + Aai(í), «^(t) = 02,0 + Aa2(í), a3(í) = o3)0 + Aa3(t),

a4(t) = a4j0 + Ao4(í), c4(t) = c4)0 + Ac4(<)

donde los valores nominales de los coeficientes a^o son

&lfl
— ( Ras + Rrfl-JJ 1 > «2,0

= ( R_9» + ^r,0"Ty 1 i a3,0
=

"yS «4,0
=

~jr~Lm, C4|0
= —~-Lm

con Aai(í) = Att2(í) = ■í|*AJRr(í), Aa3(í) = -±;ARr(t), Aa4(t) = ^-Aiír(í),
Ac4(í) = ^Afír(í).

las dinámicas de flujo y de corriente del modelo del MJAM con incertidumbre puede
formularse como sigue
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dXar/dt = -a3fiX__r + TlptJrXpr + azoica, + Aar (2.3.109)

dXpr/dt = -TlpUrXar
-

a$fiXpr + aíflifis + Afir (2.3.110)

dias/dt = -C^fiic* + C&flXar
-

CiCsUflUrXpr +Wa, + Aa, (2.3.111)

dip,/dt = -c2a2_oipsi;<bc4.oXpr+cbc3npuJrXc_T + C2Vpt + Ap_, (2.3.112)

con los siguientes términos desconocidos

.
= -AastyXar + Aa4(t)ia„ Apr = -Aa3(t)Xpr + Aa4(t)ip„

,
= Ac4(í)ciAar - AüityCiias, Ap_ = Ac4(í)caA^r

- Aa2(t)C2Íps.

A»,

Aas

■

(2.3.113)

2.4 Resumen del capítulo de modelado del MJAM

En este capítulo se desarrolla el modelo dinámico del MJAM en términos de las corrientes

de estator y flujos del rotor en el marco de referencia estacionario ap. Se describe un control

automático propuesto para la conmutación del interruptor del capacitor. Esto es semejante
a un capacitor promedio equivalente que se puede utilizar para múltiples propósitos. Se

desarrolla el modelo del motor en términos de las componentes simétricas para operación
desbalanceada en estado estable. Se desarrolla la dependencia de las dos componentes del

par electromagnético (promedio y pulsante) del motor en función de la reactancia conmutada

y de la velocidad del motor. Se propone un modelo del MJAM con incertidumbre en la

resistencia del rotor.



Capítulo 3

Teoría de control y observador no

lineal

3.1 Introducción

En este capítulo se describe la teoría de modos deslizantes [65,67], para el diseño de superficies
de control y sus algoritmos. Esta se aplica a una clase de sistemas lineales y no lineales que

están en la forma controlable a bloques; este es el caso del modelo del motor jaula de ardilla

monofásico que se presentó en el capítulo 2.

Para mejorar el desempeño de MJAM, se diseña un esquema de control con

retroalimentación para el rechazo de perturbaciones. El problema de diseño se divide en

tres sub-problemas: a) el diseño del controlador con retroalimentación para dar seguimiento

al perfil velocidad y la regulación magnitud del modulo de flujo (Se eligen las superficies

deslizantes tal que el controlador de MD rechaza las perturbaciones y reduce el chatering),

b) el diseño de observador para estimar los flujos del rotor y el par de caxga, y c) el análisis

de estabilidad del sistema en lazo cerrado para el diseño de retroalimentación basado en el

observador.

Cabe señalar que el MJAM tiene una sola entrada básica de control, que se aplica al

devanado principal, y el auxiliar se ve afectado por el condensador conmutado, esto asemeja

un sistema "sub-actuado" Para ejemplificar esta situación, se utiliza; la estrategia de

control vectorial del MJAM [60], y una transformación de variables de estado [8] que elimina

las asimetrías y deriva el modelo simétrico. Esta transformación, así como el control de

orientación de campo dependen de los parámetros de la planta. En general las plantas en la

práctica, están sometidas a variaciones como resultado de un cambio en la carga del sistema

y/o en la configuración del sistema. Por otra parte, este esquema de control no tiene en

cuenta la restricción de la entrada de control auxiliar, que depende de los parámetros y la

conmutación del interruptor que puede tomar sólo dos valores "0" o "1"

45
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El segundo sub-problema, específicamente, la estimación de flujo del rotor y par.de carga,
este se obtiene normalmente; del modelo de la máquina, la medición de la velocidad, el voltaje
de entrada y la corriente de estator [65,69]. Varios observadores de flujo se han propuesto

siguiendo diferentes enfoques como el adaptable [48,52], redes neuronales [1,2] y modos

deslizantes (MD) [4,6,24,66,72], incluyendo los casos de esquemas de detección de fallas [56]
y tolerancia de falla [17]. Los observadores propuestos garantizan robustez en presencia de

incertidumbre en el modelo de la planta. Sin embargo, sólo proporcionan una convergencia
asintótica del error de observación flujo. Un observador robusto de segundo orden de modos

deslizantes (MD) de tiempo finito para un motor jaula de ardilla monofásico se propone

en [24] . Este observador proporciona una alta eficiencia, sin embargo, el procedimiento de

diseño propuesto requiere el conocimiento de la derivada de la función de deslizamiento,

que es desconocida. Por otra parte, la función de deslizamiento propuesta depende de los

parámetros del motor que pueden variar. Se puede ver que, para el MJAM, un observador

de flujo que utiliza un compensador lineal en la forma de diferenciador real, ha sido diseñado

en [10] para la planta nominal, sin ningún análisis de estabilidad del sistema en lazo cerrado

que incluya el observador.

En el análisis de la estabilidad del sistema completo de controlador/observador, se

puede aplicar el principio de separación propuesto en [3]. Sin embargo, este principio fue.
desarrollado para una cierta clase de sistemas no lineales de fase mínima que se puede

presentar en forma de observador canónico, y luego puede ser diseñado un observador de

alta ganancia. El caso del motor jaula de ardilla abarca un escenario controlador/observador
diferente, y la aplicación del esquema controlador/observador descrito en [3] es cuestionable,
y por el momento no trivial. Es necesario, una precisa verificación de la conjunción del

MJAM y el controlador/observador.

Para el análisis del problema que se menciona con anterioridad se considera un sistema no

lineal sin perturbaciones (3.1.1), que presenta una forma controlable a bloques que consiste
r bloques del sistema

x = f(x,t) + B(x,t)u. (3.1.1)
donde x € X C BJ1 es el vector de estados, u G U C K"1 es el vector de control acotado por,

H < u0 con u0 > 0, u = (uu ...,umf, (3.1.2)

El vector, / (x, t) y las columnas de B (x, t) son campos vectoriales acotados y suficientemente
suaves de clase Cfii0o). /(O, t)

= 0, y rango B(x, t) = m para todo x € X y t > 0.

El problema del diseño de control por modos deslizantes consiste en dos pasos:

1 . Elección de una superficie deslizante en espacio de estados

a(x) = 0, a = (cr1,...,(7m)T (3.1.3)
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de manera que el movimiento del sistema, sobre la superficie exhiba las

propiedades deseadas como: estabilización, seguimiento de trayectorias, invarianza ante

perturbaciones, etc.

2. Diseño de la dinámica de control discontinua

i *\ í ut OM) si o~i(x)>0 m ro,A\

Ui(x,t) = < -) A )\^n ,t
= l,-,m (3.1.4)

\ Ui (x,t) si (?i(x) <0

que garantice que el estado del sistema alcance la superficie y permanezca en ella.

El efecto de este control discontinuo de modos deslizantes, conduce al estado del sistema

hacia una superficie de conmutación (o deslizante) y lo restringe a permanecer ahí. El

movimiento del sistema en la superficie, llamado modo deslizante, es robusto respecto a

incertidumbres y a perturbaciones afines al espacio de control.

Los modos deslizantes son una propuesta excepcional en la investigación reciente del

control discontinuo. En modos deslizantes una función discontinua u(x), puede ser, un

relevador, un conmutador de alta frecuencia, etc., donde sus entradas a(x) tienden a cero

durante los modos deslizantes mientras la salida toma valores finitos (mas preciso el valor

medio de la salida, ya que contiene algunos componentes de alta frecuencia). Lo que significa

que dichas funciones discontinuas tienen una alta ganancia (teóricamente infinita), lo que

limita las perturbaciones e incertidumbre en el sistema. Difiere de los sistemas continuos

de control de alta ganancia, el efecto de invariabilidad se alcanza al valerse de acciones de

control finita. En segundo lugar, las trayectorias de los modos deslizantes están en alguna

variedad de dimensión menor a la del sistema. Es decir se reduce el orden de la ecuación de

movimiento. Esto permite la simplificación, la descomposición del procedimiento y el diseño

del control [67].

Una parte crucial de la naturaleza de los esquemas de control de modo deslizante es el

control discontinuo. En lazo cerrado, la "conmutación'' en la acción de control, frecuentemente

resulta en oscilaciones de alta frecuencia en implementaciones prácticas.

Las dinámicas rápidas en los "actuadores y sensores, son controladas por el control de

modos deslizantes, que trabaja con frecuencias altas, de valor finito. Este fenómeno, común

en los sistemas de control de alta ganancia, es conocida como castañeteo (chattering).

Existen varios métodos para la obtención de las ecuaciones de modos deslizantes,

empezando con un método heurístico más fácil de comprender que se llama método del

control equivalente.
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3.2 Diseño de variedades deslizantes

3.2.1 Método del control equivalente

El control por modos deslizantes es de frecuencia muy alta, teóricamente infinita. Esto

dificulta la concepción sobre el comportamiento de las ecuaciones dinámicas en lazo cerrado.

Para obtener la ecuación de modos deslizantes a lo largo de la intersección de un conjunto de

superficies discontinuas, para el sistema (3.1.1), se utiliza el método de control equivalente.

Se supone que existen modos deslizantes sobre la variedad (3.1.3) y un control continuo

que para cualquier condición inicial del vector de estados sobre la variedad, la derivada

respecto al tiempo del vector de superficie a(x) sea igual a cero á lo largo de la trayectoria
del sistema (3.1.1),

& = Gf + GBu + Gg = 0 (3.2.1)

donde los renglones de la matriz G = da/dx G i?mxn son los gradientes de las funciones o^ (x)

y si se supone que lamatriz GB es de rango pleno Vx G X y t > 0 entonces existe una solución

para el sistema de ecuaciones algebraicas (3.2.1) con respecto al control u — ueq(x, t), el cual
se puede llamar control equivalente. La función continua u^x, t) = —(GB)~x(Gf + Gg), se

sustituye por el control discontinuo u en el sistema original (3.1.1):

x = f3 (x, t) + gs (x, t),a(x) = 0 (3.2.2)

donde

fs = (In
- B(GB)~1G)f y ga

= (In
- B(GB)~lG)g.

Se tiene que para condiciones iniciales a(x(t0))
—

0, conforme a (3.2.1), los movimientos
adicionales determinados por (3.2.2) llevará las trayectorias de los estados sobre la variedad

o(x). Este procedimiento es llamado método del control equivalente y la ecuación (3.2.2)
se conoce como la ecuación del modo deslizante, que garantiza el movimiento sobre las

intersecciones de las superficies discontinuas a--(x) = 0, i = 1, ...,m.

Desde el punto de vista geométrico, el método del control equivalente implica una

sustitución del control discontinuo no definido sobre el límite de la discontinuidad, por un
control continuo, que dirige al vector velocidad de espacio de estado del sistema, a lo largo
de las intersecciones de las superficies discontinuas. Para encontrar este vector en un sistema
con una superficie discontinua simple a(x) = 0 en algún punto (x, t), se varia la amplitud
del control escalar desde u\T(x,t) hasta uf(x,t), se gráfica el lugar geométrico de (3.2.2) y
se encuentra el punto de intersección al plano tangencial. El punto de intersección, define el

control equivalente ueq(x, t) y el lado derecho de f(x, ueq) de la ecuación de modos deslizantes.

Si g(x, t) de la ecuación (3.1.1) satisface la condición de acoplamiento ("matching
condition"), g (x, t) G spanB(x, t), existe un vector _u(x, t) tal que

g(x,t) = B(x,t)_u(x,t) VxeX y t>0 (3.2.3)
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entonces g3
= (/„ —B(GB) íG)Btu = 0, esto significa que el movimiento del modo deslizante

es invariante respecto a estas perturbaciones. En este caso (3.2.2) se reduce a:

i = fs(x,t), <r(x) = 0 (3.2.4)

Se hace notar que la ecuación (3.2.4) tiene orden reducido (n
—

m), que simplifica la solución
del primer paso en el problema del diseño del control por modos deslizantes, con respecto a la

solución del problema original, sin embargo, el sistema es todavía no lineal y no autónomo.

Para asegurar la estabilidad del sistema (3.2.4), se pueden usar técnicas de la teoría de

linealización por retroalimentación. Existen entre otras técnicas las siguientes:

• Control por bloques o linealización paso a paso que se basa en la forma controlable por

bloques [47];

• Linealización que se basa en la transformación del sistema original a la forma canónica

[29];

3.2.2 Control a bloques para sistemas con perturbaciones

Realmente, todos los modelos matemáticos, se obtienen al utilizar leyes físicas o técnicas

de identificación, y estos modelos contienen incertidumbres por errores de modelado y/o de

perturbaciones externas desconocidas. Se sabe, que el controlador por modos deslizantes

asegura trayectorias de movimiento invariante solo ante perturbaciones, que pertenecen al

subespacio del control ("matching condition"). Es importante resolver el problema de diseño

de superficies deslizantes para sistemas no lineales que consideren las incertidumbres.

El caso de sistemas no lineales sujetos a perturbaciones de la forma

x = / (x, i) + B (x, t) u + D (x, t) w(t) (3.2.5)

y
= h (x)

donde x G X C RJ1 es el vector de estados, u G U C R es el vector de control, y (=Y C RP

es la salida regulada, w es un disturbio que se origina por un sistema externo

w = s(w). (3.2.6)

Los campos vectores / y las columnas de B y fl son campos vectoriales acotados y

suficientemente suaves de clase CEX, con f(0,t) = 0, h(0) = 0, s(0) = 0. La salida y

debe seguir a una señal de referencia r(t) generada por un exosistema descrito por

r = g(r), ff(0) = 0 (3.2.7)
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se supone que el sistema (3.2.5) se presenta (posiblemente después de una transformación no

lineal) en la llamada forma no lineal controlable a bloques (FNCB) sujeto a perturbaciones:

¿i = fi (xi ,t) + Bx (xi ,t)x2 + Di (xi , t) w (t)

xí = fi (xi, ..., xi, t) + Bi (xi, ..., xh t) xi+1 + Di (xi, ..., xh t)w(t), i = 2, ..., r-l
/*3 2 g)

Xr
= fr (Xi, ..., Xr+i, t) + BT (Xi, ..., Xr+i, t)u + Dr (xU ■■-, Zr+1, t) W (t)

¿r+1 = /r+1 (¡Cl, •••- ^r+1, t) + BT+l (xi, ..., Xr+l, t) U + DT+Í («I, ..., Xr+i, í) W (t)

con la salida

y
= h(x) (3.2.9)

donde x = (xi,X2, ...,xr,Xr+i) , x¿ G Xi C Rni, y los índices (ni,n2, ...,nr) definen la

estructura del sistema. El vector xi+í se considera en cada i-ésimo bloque de (3.2.8) como
control ficticio, y la matriz B¿ que aparece antes de este vector tiene rango pleno.

Variedades deslizantes que incluyen términos lineales

Cuando la estructura del sistema (3.2.5), transformado a la forma (3.2.8), se presenta por

ni<n2< ... <nr<m. (3.2.10)

En síntesis, el problema consiste en el diseño de la estrategia de control para un sistema

no lineal (3.2.8), de manera que la salida y siga a la referencia r(t), que sea invariante a las

perturbaciones w, que se producen por el sistema externo (3.2.7).

Ahora se toma en cuenta la estructura (3.2.10) se tiene que ni = n2, por consiguiente

Bi (xi , í) es cuadrada y existe su inversa. Se define el error de control como

zi
=
xx-r

= $i(xi,r) (3.2.11)

y al calcular su derivada se tiene,

¿i = fi (si, t) + Bi (xi,t) x2 + di (xi, w, r, t) (3.2.12)

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

g (r) .

Entonces se elige x2 como el control ficticio del sistema (3.2.12) de la siguiente forma:

x2
= -B^ (xut) [fi (xut) + di (xuw,r,t)] + Bf1 (xi,í) [-fcX21 + z2] (3.2.13)

donde z2 es un vector de variables nuevas de n2 x 1 y ki es una constante positiva.
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Con la transformación de variables (3.2.13), el primer bloque queda descrito en las nuevas

variables Zi y z2 como

¿1 = —kiZi 4- z2.

La variable z2 se obtiene a partir de (3.2.13) como

z2
= fi (xi, t) + Bi (xi, t) x2 + di (xi, w, r, t) + ki (xi

-

r) := $2 (xi, x2, w, r, t) (3.2.14)

ahora se deriva (3.2.14) a \o largo de las trayectorias (3.2.6), (3.2.7) y (3.2.8) resulta

¿2 = h (zi, x2, t) + B2 (xt,x2, t) x3 + d2 (xi, x2, w, r, t) (3.2.15)

donde f2 = fffi + ff /2 + ^,d2 = ffD^ + ff s + ftg, B2 = BXB2.

Se observa que el rangoB2 — rangoB2 = n2. Se supone ahora que n^ < n3, entonces la

matriz B2 (xi, x2, t) no es cuadrada, y el control ficticio x3 en (3.2.15) se selecciona de manera

similar a (3.2.13)

x3 = ~B¿ (xi, x2, t) [f2 (xi,x2, t) + d2 (xi, x2, w, r, t)] + B¿ (xi, x2, t) [-k2z2 + E2,iz3]
(3.2.16)

donde z3 es un vector de variables nuevas de n3 x 1, k\ > 0, B2 ,
denota la pseudo-inversa

derecha de B2 y B2)i = [ In2 0 ], E2ii G fí"2xn3, In2 es la matriz identidad. De esta forma,

la ecuación (3.2.15) con (3.2.16) resulta en la forma

i2 = —k2z2 + E2tiz3

Se toma la siguiente suposición:

Hl. Los elementos de lamatriz B2 se pueden ordenar de tal forma que lamatriz cuadrada,

B3(xi,x2,í) :=
B2(xi,x2,t)

F22

con matriz B2;2 = [ 0 7„3-„2 ] tenga rango n3, B2,2 G fí("3 n2)x™3, 7n3_„2 es una matriz

identidad. Al utilizar (3.2.15) la variable z3 resulta como:

■Z3 = B3(xi,x2,í)x3 +

:=$3(xi,x2,w,r,t).

fi (xi, x2, t) + d2 (xi,x2, w, r, t) + fc2$2 (xi, x2, w, r, t)
0 (3.2.17)

Para el próximo paso se toma la derivada de z3 y se realiza el mismo planteamiento anterior,

siguiendo el mismo procedimiento para los restantes i bloques, i = 3,...,r
—

1, para el caso
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ríi < rij+i y bajo el supuesto Hl para las matrices Bi, se tiene que el control ficticio es de la

forma

xi+i
= -Bt (xi, ..., x¿, t) [fi (xu ..., Xi, t) + di (xi, ..., Xj, t)] +B+ (xu ..., x¿, i) [-kiZi + Bi,i2»+i]

donde Bf es la pseudo-inversa por la derecha de B¿ = Bi_iB¿ y B^i = [ Ini 0 1,
Ei_i G RriiXni+1, /„. es una matriz identidad. Las variables en Zi+i que se obtienen, forman

una transformación no lineal de las variables de estado como

2i
= xi -7- = $i(xi,r)

z2
= fi (xi,t) + Bi (xi, t) x2 + di (xi, w, r, i) + ki (xi

-

r) := $2 (xi, x2w, r, t)

ñ („ r, .\„ x\ f2(xi,x2,t)-\-d2(xi,x2,w,r,t) + k2^2(xi,x2,w,r,t)
z3

— tf3 \Xl,X2, t)x3+ „

:=$3(xi,x2,iu,r,¿í) (3.2.18)
Zi+i

= Bi+i (xi,...,xi+i,t)xi+i + ...

[ fi (xi, ..., Xi+i, t) + di (xi, ..., xí+i, w, r, t) + k&i (xu ...; xi+í,w, r, t)

[ 0

:=*S>i(xi,...,Xi+i,ti;,r,t)

donde i = 3, ..., r — 1, z% es un vector de variables nuevas de n¿ x 1, es una constante positiva,
D "I

'

, Bii2 = [ 0 Ini+1-ni ], Bii2 G fí("<+i -"*)"<+! Entonces, el sistema en lasBj+i :=
EL•¿,2

nuevas coordenadas se presenta de la forma

¿i =
—hzi + z2

¿t = -kiZi + EitiZi+i,i = 2, ..., r-l
(3 2 19)

¿r = fr (z, Xr+l ,t) + Br (^LXr+l , t) U + dr (z, Xr+l ,W,r,t)
\ ' • )

Xr+1
= fr+1 (Z, Xr+l, t) + Br+l (z, Xr+l, t) U + Dr+l(z,Xr+l,t)w (t)

donde z = (zi, ..., zT)T Br = Br-iBT, rangoBr = rangoBr = nr.

Control integral para la forma a bloques

Para generar modos deslizantes en el sistema (3.2.19), una selección natural de la variedad

deslizante, al utilizar la transformación (3.2.18), es a (x, t) = 0 que se puede definir por:

a (x, t) := zr
= $r (xi, ..., xr, í) . (3.2.20)

Ahora se toma en cuenta una acotación tal que se propone la siguiente estrategia de control:

u = -Avsign (Bfa) (3.2.21)
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Proposición 1: La ley de control (3.2.21) garantiza convergencia del movimiento del

sistema en lazo cerrado sobre la variedad zr
= 0o<r = 0enun tiempo finito que se define

como

í.<to + -||a(<o)||a, ií >0. (3.2.22)
•7

Prueba: Para probar la proposición (3.1.2) se elige una función definida positiva,

V = -aT<r (3.2.23)
2

como la función candidata de Lyapunov. La derivada de (3.2.23) a lo largo de la forma a

bloques transformada es

V = aT [fr + dr]- <xTBrMign (B» .

Se aplica la relación o^sign (a) = ¡cUj y [jo^j < \W\\2 así se tiene:

V = 0TBrB? {JT + dr)~ kr\\<TTBrL
<-hTBr\\2[kr-\\B^(fr + dr)\\2]

En el siguiente dominio:

WB^ifr + drjW^ro, r0<kr (3.2.24)

la derivada,
V < -qo\\aTBr\\2 «70

= ¿r -

r0

es negativa y asegura la convergencia del vector de estado a la variedad o
= 0. §

Para demostrar que la convergencia es finita, primero se asume que H-B"1^ < í»o, y se

utiliza la relación:

iki, = vb&% < vbtUkx < *»VBr\\2 ;"

entonces j|aTBr||2 > ¿||<rr||2. Por lo tanto,

V<-P\\a\\2, 0 = |
o de V = \ \a[\\ (3.2.23) se despeja \a\\2 = V2V y se tiene

V = -pV2V (3.2.25)

Al aplicar el lema de comparación [30] podemos estimar la cota superior para cualquier

solución de la desigualdad diferencial (3.2.25) como:

V(t) <\(V2Vjto)- P(t-t0))'
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esto se debe a que,

\W(t)\\2<\W(t0)\\2-P(t-t0).

Con ||cr (í)||2 se desvanece en un tiempo finito,

í.<<o + ^|k(<b)lla
y después de este tiempo existen modos deslizantes sobre la variedad a = 0.

Ahora al utilizar el control discontinuo (3.2.21) y la función candidata de Lyapunov

(3.2.23) se pude decir que el control asegura estabilidad de modos desUzantes si

kT > \\B;1 (z,x^, Otilia (3.2.26)

donde ueq es el control equivalente [67] calculado cuando á = 0 (¿r = 0) de la siguiente forma:

Ueg
= -Br"1 (z, Xr+l, í) [fr (z, Xr+l, t) + dr (z, Xr+1, tü, T, t)] (3.2.27)

Dinámica de modos deslizantes

Ahora si se sustituye (3.2.27) en (3.2.19), resulta la dinámica de modos deslizantes sobre la

variedad zT — 0, que se gobierna por el sistema de orden reducido

¿i = -kiZi + z2

Zi
= -kiZi + Eitizi+i,i = 2, ..., r-2

Zr—l = KrZr—i

¿r+1 — fr+1 (Zl, ..., Zr-l, 0, Zr-l, t)

donde zr+i
=

xr+i,

fr+1
~

fr+1 (Zl, ..., Zr-i, 0, Zr-i, t) + DT+i (Zi, ...-_ Zr-i, 0, ZT-i, t) W (t)
—Br+1 (zi,...,ZT-l,0,Zr-i,t) B"1 (zi,...,Zr-i,0,Zr-l,t)

[fr (Zi, ..., Zr-l, 0, Zr-l, t) + dT (zX, ..., ZT-l, 0, Zr-l, W, r, t)]

Se define: £T = (zu ..., zT-i) y r¡
=

zr+i ; el sistema (3.2.28) se representa como

(3.2.29)

0

0

-nr_2 Br_2|i

—kr-llrir-i

(3.2.28)

donde q
= fr+1 y Ai =

Se definen los dominios

Di = { <; G Rn-nr-nr+x- 1

T]
= q(£,rj,w,r,t)

'linx Ini 0 0

0 -k2In2 E2,l 0

0

0

0 0 0 0

0 0 0 0

—kr-2

0

||£||2<n} y D2 = {r)eR^\\\r,\\<r2}
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Entonces, como en la sección anterior, el sistema (3.2.29) es autónomo con respecto a la

variable 17, y la matriz Ai es Hurwitz, por lo que la solución de este sistema se define como

H€(Olli^M€(í.)ll»e"*,<M,) (3-2-30)

donde fti = y x~fjii| y h2 =

2X 1tP), y existe una solución única Pi = Bf > 0 de la

ecuación de Lyapunov

P^i + ATiPi = -Qi

para Qi = Qf > 0, y ta es el tiempo de inicio de los modos deslizantes.

La dinámica del sistema (3.2.29) dentro del subespacio {£ = 0,-7 C D2 G RPr+1} se

representa por la ecuación:

r,
= q(0,r,,w,r,t) (3.2.31)

que está definida como la dinámica cero.

Se establecen las siguientes hipótesis:

A.l La dinámica de (3.2.31) converge exponencialmente a un conjunto compacto

Nía < h-

A.2 El mapeo q : D2x [0, 00) —. B"r+1 es continuo en el tiempo t y localmente Lipschitz en

f y r] tal que

\\q(Lv,v.,r,t)-q(0,r},w,r_t)\\2<LU\\2 Ví € Di, Vr? G D2, Ví > t0

donde 61 > 0 y L es una constante de Lipschitz.

Si la hipótesis A.l se satisface, entonces para el sistema (3.2.31) por el teorema converso

de Lyapunov [30], existe una función de Lyapunov, V (r¡, i) tal que satisface las siguientes

propiedades

ci\\Vf2<V(V,t)<c2\\r,\\22 (3.2.32)

^T1 +^|^ (0, V, », r, t) < -c3Mi (3.2.33)

dV^l)
<cM\2 (3-2.34)

V

para todo

IMI2 > ^1

en [0, 00) x Di x D2, con constantes positivas ci,C2,c3 y c4, donde /ii se define por el corolario

5.3 de [49] como

La siguiente proposición de [30] establece la propiedad de estabilidad de la dinámica de modos

deslizantes (3.2.29).
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Proposición 2: Si se satisfacen las hipótesis A.l y A.2, y

h(í.)llj <T*J\\ (3-2.36)

entonces, la solución (||£ (í)|| , ||»7(í)||) del sistema (3.2.29) es uniformemente acotada, y

además £ (i) converge rápidamente a cero de forma exponencial.

Prueba. Se procede a demostrar que la dinámica cero del sistema converge a un

conjunto compacto y la solución de £ (í) converge a cero exponencialmente. La convergencia
exponencial £(f) de la primera parte del sistema, que es autónomo (3.2.29) se estableció

anteriormente en (3.2.30). Se necesita ahora establecer la convergencia de la solución r¡ (t) de
la segunda parte del sistema (3.2.29) donde el vector se considera como la entrada. Para esto
se utiliza la función V (rj, t) con las propiedades (3.2.32)-(3.2.34). La derivada con respecto
al tiempo sobre las trayectorias de la segunda parte del sistema (3.2.29), es:

%q(o>n,w,r,t)-\- anHK% ,.„„.,-,,, 0i¡

Si se aplica la condición (3.2.33) se tiene que

¿>K + %q (0, V, w, r, t) + §<? (£, V, w, r, t)
-

fq (0, V, w, r, t) .

V < -c3 \\t¡\\¡ + §£g fc, 7?, w, r, t)
-

%q (0, r,, w, r, t)
h (£, V, ™, r, t)

-

q (0, r), w, r, t)\\2.< -cs H\l + d_y_
dt,

Bajo la hipótesis A.2 la derivada,

V2<-c3\\t,\\Í + C4L\\V\\2U\\2
< -C3 \\v\\l + 6c3 imi* - eC3 Mi + C4¿IMI2||£||2
< - (1 -

6) c3 \\r,\\22 -

\\r_\\2 (6c3\\V\\2
-

c4LU\\2)
<-(l-e)c3\\r¡\\22, 0<9<1

(3.2.37)

es negativa en el dominio

Ma > f^llíllaS a* (t). (3.2.38)

De la condición (3.2.32) se puede decir

-<Nla-
c2
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Ahora se sustituye la desigualdad anterior en (3.2.37) y resulta

y < -(1~g)c3V. (3.2.39)
c2

Al emplear el lema de comparación de [22], se obtiene la solución en el tiempo de (3.2.39)

V(t)<V(ta)eílzS2ílt-t')
donde V (ta) es la condición inicial de los modos deslizantes, entonces esa es la condición

inicial para este estudio. Se elije de (3.2.32)

\\"(t)\\l<±V(t)
ci

y resulta

\\v(t)\\l<-V(ta)eií::^it-u) (3.2.40)
Ci

Ahora se sustituye V (ta) < c2 \\r¡ (ís)||2 en (3.2.40) se tiene

\\v(t)\\2 < li\\v (ts^e-^'KVts <t<ti (3.2.41)

donde 71
= J^ y 72

= ^^ Si (3.2.35) se cumple, se logra que

y si además, se cumple la condición (3.2.36), entonces por el corolario 5.3 de [30], la solución

n(í) del sistema (3.2.29) converge exponencialmente al dominio

Mt)||2<6a(í)»Vt>ti (3.2.42)

con 02 (i) definido como

63 (i) = , /%! (í) •

V c2

Cabe notar que la convergencia (3.2.42) tiene lugar cuando

b2 (t) = h

al utilizar (3.2.41) y (3.2.30) se tiene

h(t) = y/^^(t)
= _fE<*Llim

C2 OC3 "S\ /II2

= hi\Ws)\\2e-h2{t-u)
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donde hi = J\_\\f^hi y se tiene que

£>2 (í)
—>- 0 cuando t —> oo

por lo tanto

Ito (Olla < 7ilh(ís)lt2^(í-ís)- Vt3<t<t2< h

y

||77(í)||2<&i- Ví>í2

lo que significa que la solución ||t7||2 en el sistema (3.2.29) es uniformemente acotada.<>

Corolario 1 Por lo que se cumplen

A La condición (3.2.26)

B Las hipótesis A.l y A.2

C Las condiciones de la proposición 2

Entonces la solución del sistema (3.2.8) con la ley de control (3.2.21) es uniformemente

acotada, y además el error de control zi(t) converge exponencialmente a cero.

3.2.3 Modo deslizante integral (control discontinuo) [67]

Para el sistema (3.1.1), se elige primero una superficie so como se presenta en (3.2.28), y luego
se diseña la ley de control uo> pero este opera bajo condiciones de incertidumbre, dinámicas

no modeladas y perturbaciones externas, tal que tomando estas consideraciones este sistema

se presenta como

x = f(x,t) + B(x)u + g(x,t). (3.2.43)

en donde el vector g(x, i) contiene las perturbaciones, incertidumbres, dinámicas no modelas

y perturbaciones externas, que satisfacen la condición matching

g(x,t) = B(x)u (3.2.44)

con u G fí" y se asume que dicha perturbación es acotada. Ahora para el sistema (3.2.43) se

propone el siguiente control

U —

UQ + Ul. (3.2.45)
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Donde u0 G B" es el control ideal en (3.1.1) y Ui G fím se diseña para rechazar el término de

perturbación g(x, t). Al sustituir la ley de control (3.2.45) en (3.2.43) resulta

x = /(x, í) + B(x)tto + B(x)ui + g(x, t). (3.2.46)

Se define la superficie desUzante como

s = s0(x) + z (3.2.47)

con s, sq(x), z G fí™ que consiste de dos partes: la primera parte So(x) se puede diseñar como

una combinación lineal de los estados del sistema similar al diseño convencional de modo

deslizante; la segunda parte introduce el término integral y se determina a continuación.

La filosofía del modo deslizante integral es: Con el fin de lograr x(t) = x0(t) para todo

í > 0, el control equivalente de «■*,, denotado por «ieg, deberá cumplir

B(x)uUg = -g(x,t) (3.2.48)

o en términos de (3.2.44)

uie,
= -u. (3.2.49)

El control equivalente «i^ describe exactamente las trayectorias del sistema cuando se

desliza a lo largo de la variable s(x) = 0 en (3.2.47). Ver sección (3.2.1) o [65] para detalles

de la derivación matemática del control equivalente. Con el fin de definir adecuadamente la

variable auxiliar z(x, t) en (3.2.47) para lograr (3.2.49) es necesario que la derivada de s con

respecto al tiempo sea igual a cero,

s = é0 + z = -p- {f(x) + B(x)u0(x) + B(x)uUq + B(x)u} + i = 0. (3.2.50)

Para asegurar el requerimiento (3.2.48), se define

¿ = -^{f(x) + B(x)u0(x)}
z (0) = -s0 (x (0))

\ ■ ■ )

donde la condición inicial z(0) se determina en base a la condición s(0) = 0. En otras

palabras, el modo deslizante ocurre desde el instante inicial de tiempo. Puesto que la ecuación

(3.2.48) se satisface, la ecuación de movimiento del sistema en modo deslizante es:

i-*=f(i) + B (x) u0 (x) ■ (3.2.52)
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Modo deslizante integral.

Un modo deslizante se dice modo deslizante integral si su ecuación de movimiento es del

mismo orden que el sistema original, (p. ej. el orden del movimiento deslizante es igual a n).
El control Ui en (3.2.45) se define para forzar el modo deslizante a lo largo de la superficie

(3.2.47) con la función discontinua

U! = -M(x)sign(s) (3.2.53)

donde M(x) es una función escalar positiva y es la ganancia de control. Se sustituye (3.2.53)
y (3.2.51) en (3.2.50) tal que

s = ^B(x)u - ?p-B(x)M (x) sign (s) . (3.2.54)

En la ecuación (3.2.54) sq se debe seleccionar tal que la matriz (dso/dx) B(x) es no

singular durante la respuesta del sistema t > 0. Entonces la función escalar M(x) puede
seleccionarse dependiendo de la propiedad de (dso/dx) B(x) tal que el modo deslizante es

forzado sobre la superficie s = 0.

3.2.4 Algoritmo de control super-twisting

El algoritmo super-twisting (ST) es esencialmente un algoritmo de control de segundo orden,
el controlador asegura que el sistema tiene movimiento deslizante sobre la superficie de

deslizamiento y su derivada, al utilizar únicamente la medición de la variable deslizante

y no su derivada. Con una elección correcta de los parámetros, este algoritmo converge en

tiempo finito y describe trayectorias equivalentes a las del controlador twisting. La ventaja

principal de este algoritmo respecto del controlador twisting, radica en el hecho de que no

necesita la derivada de la variable deslizante para determinar la acción de control.

La ley de control se realiza con dos términos, el primero es una función continua de la

superficie deslizante para mitigar el efecto chattering, mientras que el segundo se define por
la integral de una función discontinua de la variable deslizante. Este algoritmo se diseña

específicamente para sistemas con grado relativo uno con respecto a la variable deslizante.

La dinámica del sistema no-lineal se presenta como

x = f (x,t) + b(x,t)u

con x G fí y u G fí. Donde f(x,t) es un término de perturbación desconocido y

globalmente acotado por / (x, t) < X\x\* para alguna X > 0. Además se tiene que s G fí tal

que la superficie s(x) = 0 y su derivada se presenta como

s = fs (x, t) + bs (x, t) u
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y las constantes positivas,C, Km, Km, v>m, <7-

Las condiciones suficientes para la convergencia en tiempo finito son:

}a (x, í) + it0 b3 (x, t) <C, 0<Km<ba (x, í) < KM,

< quo, 0 < q < 1

donde Km y Km son los límites inferior y superior de la función bs(t,x). Las variables um,
X son parámetros del controlador. El controlador ST lo gobierna la ley de control [26], [37].

u = -A|x|*signx + ui, úi=í
~U

!U| J Uo
(3.2.55)110

l
—

asignx |u| < uo

donde x, es la superficie deslizante y cumpliendo la condición para u0 según ecuación (3.1.2);
tal como se describe en [26], [37]:
Lema 2. Con Km<x > C y X suficientemente grande, el modo deslizante de segundo orden

x = x = 0 atrae las trayectorias. El control u entra en tiempo finito al segmento [—ito, «o] y

permanece allí. No abandonará el segmento si el valor inicial se encuentra en su interior.

3.2.5 Algoritmos cuasi-continuos [40]

Se tiene una función de retroalimentación como a, a, ó, ....-rX1), es continua, excepto en la

superficie definida por la ecuación

a = a = a = ...

= ffXD = 0 (3.2.56)

del modo r-deslizante. El modo a = 0 se establece después del transitorio en tiempo finito. En

presencia del error en la evaluación de la salida a y sus derivadas, da lugar a un movimiento

en alguna vecindad de (3.2.56). Por consiguiente el control es prácticamente una función

continua en el tiempo, la trayectoria nunca llega a la superficie (3.2.56) con r > 14.

Planteamiento del problema

Considere la posibilidad de un sistema dinámico suave con una función de salida suave cr, y

permita que el sistema se cierre por alguna posible dinámica de retroalimentación discontinua,

en el sentido de Filippov [22]. Entonces, siempre que el total de las derivadas sucesivas en

el tiempo a, o, ..., o^T~^ sean funciones continuas del sistema cerrado en variables de espacio

de estado, y el conjunto (3.2.56) sea un conjunto integral no vacío, el movimiento (3.2.56) se

denomina modo r-deslizamiento (rmo — orden deslizante) [6,37]. El modo deslizante estándar
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que se utiliza en la mayoría de los sistemas de estructura variable son del primer orden ( a

es continua y ó- es discontinua). Considere la posibilidad de un sistema dinámico de la forma

x = a (t, x) + b (t, x)u ,„ „
__s

a = a(t,x).
{i¿-bl)

Donde, x G fí™, a, b y a : fín+1 -> fí son funciones desconocidas suaves, u G fí, es también

incierto. La tarea es proveer en un tiempo finito el mantenimiento exacto de o = 0.

El grado relativo r de un sistema se asume contante y conocido. En otras palabras [29],
el control explicito aparece primeramente en rma derivada en el tiempo de a y

a{r) = h(t,x) + g (t, x) u (3.2.58)

donde h(t,x) = cr^\u=0,g(t,x) = (d/du)cr^ ^ 0. Esto se supone para algunas

Km,KM,C > 0

0 < Km < £cr« < KM
r3259,

esto es siempre cierto, al menos a nivel local. Las trayectorias de (3.2.57) se asumen

infinitamente extendibles en el tiempo para cualquier control limitado Lebesgue-medible

u(t, x).

Diseño retroalimentado

Como se desprende de (3.2.58) y (3.2.59)

<7(r) G [-C, C] + [Km, KM] u (3.2.60)

La inclusión de la diferencial cerrada se debe entender en el sentido de Filippov [22], lo

que significa que el conjunto vector mano-derecha se amplía en una manera especial [41],
con el fin de satisfacer cierta convexidad y condiciones de semi-continuidad. Esta inclusión

no considera nada en el sistema (3.2.57), excepto las constantes r, C, Km, Km- Por lo tanto,
la estabilización de tiempo finito de (3.2.60) en el origen resuelve el problema planteado de

forma simultánea para todos los sistemas (3.2.57) y satisface (3.2.59). Con i = 0, ...,r
— 1.

Se denota

lfO,r
= O" N0tr ■= \o\ *0,r = Vo.r/^O.r = SÍgníT

^r
= ^+PiNtTlnT-Í+l)%-l,r

Ni,r = |<r»| +PiNti^-^ %,r
= Vi,r/Ni,r

donde Pi,...,Pr-i son números positivos, obviamente xpi<r
= <yW + PiN^lr T~l+^ipi-i,r-

Hay que recordar que de acuerdo con los valores de definición de Filippov el control en
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cualquier conjunto de la medida de Lebesgue cero no influyen en las soluciones. La siguiente

proposición se demuestra fácilmente por inducción.

Proposición 3: Sea i = 0, ..., r-l. Nitr definida positiva. Ni¡r = 0 si cr = & = ■•■ = <jW =

0. La desigualdad |^<ir | < 1 se mantiene siempre que Ni¡r > 0. La función ^.itt. [cr, &, ..., a^*-1))
es continua en cualquier parte (puede re-definirse por continuidad) excepto en el punto

a = a =
• • • = <r« = 0

Teorema 1: Siempre que P\_ .,.__8r-i,a > 0 se elijan lo suficientemente grandes en orden

de lista, el controlador

u = -ct%-ltr (cr, &, ..., ¿r-») (3.2.61)

es homogéneo r-deslizante y proporciona estabilidad en tiempo finito de (3.2.60), (3.2.61). El

tiempo finito estable del modo r-deslizante cr
= 0 se establece en el sistema (3.2.57), (3.2.61).

La prueba se encuentra en [40]. Se desprende de la proposición que el control (3.2.61) es

continuo en todas partes excepto en el modo r-deslizamiento a — á —
■■■

— er^-1-1 = 0. El

concepto de estabilidad en tiempo finito significa que el tiempo transitorio máximo es una

función acotada localmente [41] .

Cada elección de los parámetros /?i, ...,/3r-i determina una familia de controladores

aplicable a todos los sistemas (3.2.57) de grado relativo r. El parámetro a se elige

específicamente para cualquier constante C,Km,KM, más convenientemente mediante

simulación por computadora, evitando de forma redundante grandes estimaciones de

C,Km,KM- Obviamente, a debe ser negativo con (d/du)a^ < 0. Los siguientes son

controladores con r < 4 y para Pi tal que:

1) « =
—

asigner

2) u = -a U + M^signtx) / (\a\ + |a|M

3) u = -a

r1*
<r + 2(\&\ + \a\2/A (á + fcfoñffur) I |a| + 2(H + |<7|V)

4) u = -a<p3t4/N_.A

V2

a + (\á\ + 0.5|a|3/4) U + 0.5\a\ asigna j

2j

a|+(H + 0.5|<7|3/4)

|a|+(V| + 0.5|a|3/4y3
v2

^3,4 = 1*1 + 3
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El control es una función continua de tiempo, excepto el conjunto de r-deslizamiento de

(3.2.56). Puede tener derivadas infinitas cuando se cruzan ciertas superficies.

Control de salida con retrolimentación SISO

El controlador (3.2.60) requiere del cálculo exacto en tiempo real o la medición directa de

a, a, ..., (T(r_1). La igualdad (3.2.58) implica \a^\ < C+aKM lo que permite la diferenciación

robusta (r- l)-orden de a [39]. Considere el sistema incierto (3.2.57), (3.2.59). Combinando

el controlador (3.2.61) y el diferenciador homogéneo [39],. [41] se logra

U = -aipr-l,r (Zo, ZU ..., Zr-l) (3.2.62)

1 ( 1— 1)/
¿o = v0, v0 = -KL 'r\zo - a\ ^sign (z0 -a) + z\ (3.2.63)

(3.2.64)
Zk
=

vk, vk

= -K-kL^-^Zk - Vk-i\(r-k-mr-k)siga (zk -

vk-i) + Zk+i.k = 1, ..., r
- 5

¿r_l = -AiLsign (¿r-l
- Vr-2) (3.2.65)

donde los parámetros del diferenciador (3.2.63) (3.2.65) se eligen acorde a la condición

|<rr| < L, L satisface L > C+aKM- La secuencia de A¿ se elige en antelación [39] . Por lo tanto,

en el caso cuando C y Km, Km se conocen, sólo el parámetro a es el que realmente necesita

ser ajustado. Por lo general, tanto Ly a se encuentran por simulación en computadora.

Diferenciador robusto exacto utilizando de la técnica de modos deslizantes [38]

Diferenciador robusto exacto práctico de primer orden.

Considere el problema de un diferenciador práctico en tiempo real. Sea la señal de entrada

f(t) una función medible localmente acotada definida en (0, oo) y permite que contenga una

señal base, que tiene una derivada con constante Lipschitz C > 0 y ruido. Para diferenciar

la señal de base desconocida, considere la ecuación auxiliar

x = u. (3.2.66)

Se aplica un algoritmo modificado de 2a" orden deslizante [37] para mantener x
—

f(t) = 0,

con lo que se obtiene

u = ui
-

X\x
- f (í)|(1/2)sign (x- f (i))

(3.2.67)
iii = -asign (x

- / (t))

donde a, A > 0. Aquí u(t) es la salida de el diferenciador. La solución del sistema

(3.2.66), (3.2.67) se entiende en el sentido de Filippov [22].
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Se define una función $ (a, A. C) = I* (t.)\. donde (E (í) , ¥ (í )) es la solución de

t = -|E|1/2 + *

*=f -*(«-o. -iEr+*>o (3268)

\ "¿(a +O, -|Er + *<0
l J

E(0) = 0 ¥(0) = 1

a>C,A^Oyí,= inf {t\ t > 0,E(t) = 0,¥ (í) < 0}. Es fácil comprobar que í, < oo.

Ein la práctica $ (a, A,C) es calculada empleando simulación por computadora.

Tteorema 2: (Criterio de convergencia). Sea a > c > 0. A > 0. $ (a. X. C) < 1. Entonces

proporcionando /(t) que tiene una derivada con constante de Lipschitz C(f € 1F(C, 2)), la

igualdad u(t) — f(t) se cumple de manera idéntica después de un tiempo finito en un proceso
transitorio. No hay convergencia de u(í) a f(t) para algún f *S.W (C, 2) si $ (a, A, C) > 1

Cuanto menor sea $ (a,A, (7), mas rápida es la convergencia. <& es obviamente el mismo

para todo (a, A, CT) con a = /iiC, A = f^C1/2 donde /ti > 1. _u2 > 0 son algunas constantes.

También cualquier incremento de A decrementa a 4». JLos siguientes son las condiciones

suficientes para la convergencia de u(t) a f(t):

a>C, A2 > 4C^11. (3.2.69)
a

— G

Las condiciones a>C>0. A>0. $<lse asume que se satisfacen en el siguiente

teorema.

Teorema 3: Sea la señal de entrada representada en la forma / (í) = /o (í) + v (t), donde

/o (í) es una señal base diferenciable, /o (t) es una derivada con constante Lipschitz C > 0, y

v (t) es ruido, \v (í)| < e. Entonces existe una constante b > 0 dependiente de (a
— C)/A2 y

(a + C)/X2 que en un tiempo finito la desigualdad u (í)
—

/o (í) < Akl/2 se mantiene.

Si A y a se eligen de la forma a = /iiC, A = _U2C1/2_ la desigualdad u (í)
—

/„ (í) <

¿^u/2^1/2 ^ mantiene para algún 6 (/*i, ip¡) > 0.

3.2.6 Variedades deslizantes que incluyen algoritmos cuasi-

continuos [21]

Un nuevo diseño de algoritmos para sistemas en forma estricta retroalimentación, se presenta
en un caso especial de la forma no lineal controlable a bloques (NBC-form). El seguimiento
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en tiempo finito exacto de la salida deseada se obtiene con este algoritmo aun en la presencia
de perturbaciones unmatched p. ej. parámetros con incertidumbres y disturbios externos.

Como primer paso, se define la dinámica deseada del primer estado mediante la señal de

seguimiento deseado. Después de esto la dinámica deseada para cada estado siguiente se

define por la anterior. Cada control virtual se divide en dos partes, el primero se realiza

(intended) para compensar la parte no lineal nominal del sistema y el segundo se selecciona

(aimed) para alcanzar la dinámica deseada a pesar de las perturbaciones. Esto supone que la

señal de referencia y la perturbación son acotadas y además se supone que el control virtual es

acotado. Los estados actúan como controles virtuales acotados. En la segunda parte del modo

deslizante de alto orden (Modos Deslizantes de Orden Superior (HOSM)) cuasi-continuo (
Cuasi-Continuo (QC)) [40] se utiliza para compensar incertidumbres unmatched.

Controlador cuasi-continuo [40]

En esta sección se presenta el controlador homogéneo cuasi-continuo (QC) que se muestra en
la sección 3.2.5 y que se reporta en [40]. Después de esto se introduce el diseño del algoritmo
del controlador jerárquico.

Considere un sistema SISO

Í = a(t,0 + b(t,£)u, (GRm, ueR . r

a:(t,0->a(í,e)eü
^-7U;

donde a es la salida medida del sistema, u es el control. Las funciones suaves a, b, a se asumen

que son desconocidas. La dimensión de m debe ser también desconocida. El objetivo es

hacer a desvaneciente en tiempo finito, esto significa la posibilidad de una retroalimentación

discontinua y mantener a
= 0. Esto es si se asume que el sistema (3.2.70) tiene grado relativo

constante r y conocido. Como sigue de [29] la ecuación

¿r) = h(t,t) + g(t,0u, g(t,£)¿0 (3.2.71)

se mantiene, donde h(t,£) = crW| , g(t,£) — gjjo"^- La incertidumbre previene de la

inmediata reducción de (3.2.70) a (3.2.71). Supone que las desigualdades

0 < Km < ¿o-M < KM, \¿r)\u=0\<C (3.2.72)

se mantienen globalmente para algunas Km,KM,C > 0. Luego (3.2.71), (3.2.72) implica
incluir la diferencial

ff« G [-C, C] + [Km, KM] u. (3.2.73)

El control de retroalimentación acotado, u, se construye tal que el modo r-deslizante

<r — & —
■■■ = c/7--1) = 0 se establece en tiempo finito. Una propuesta para reducir el
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chattering, es el diseño de un controlador que sea continuo en todas partes excepto en este

conjunto. A esto control se llama cuasi-continuo (QS).

En la práctica, en presencia de retraso de switcheo, ruido de medición y perturbaciones

singulares, el movimiento puede tomar lugar en alguna vecindad del conjunto r-deslizamiento

a = ó* = • • • = cr'*'"-1-' = 0 sin llegar a tocarlo, con r > 1. Se denota

<¿>0,r
= O No,r = |«T| *0,r = <P0,r/N0,r = SÍgn<7

XpitT
= 0« +A^/(r-<+1)*i-l,r (3-2.74)

N<r = k(<) I + A^rí/(r-i+1) %,r (•) = Vtr/Ni,.

Teorema 4: [40] Siempre que Pi,...,pr-i,a > 0 se elijan lo suficientemente grandes en

orden de lista, el controlador

u = -atfr-i,r (>, &,-.., aXD) (3.2.75)

es homogéneo r-deslizante y proporciona estabilidad en tiempo finito de (3.2.73), (3.2.75). El

tiempo finito estable del modo r-deslizante a
= 0 se establece en el sistema (3.2.70), (3.2.75).

Planteamiento del problema

Considere una clase de sistemas no lineales, con grado relativo constante, se presenta en la

especial forma no lineal controlable a bloques (NBC-form) [49]:

xi
= /i (xi, t) + bi (xi, t) x2 + ui (xi,t)

xí
= fi (xí, t) + k (xu t) Xí+i + Wí (xu i) (3.2.76)

xn = fn (x, i) + bn (x, t) u + un (x, t) i = 2, ...,n-1

donde x G RJ1 es el vector de estados, Xi €. R, xí — [xi • ■ ■ x_] ; u G R es el control. Sin

embargo fi y bi son funciones escalares suaves, cj¿ es un término de perturbación desconocido

acotado esto se debe a la variación de los parámetros y a los disturbios externos con al menos

n
— i derivadas acotadas con respecto al sistema (3.2.76), 6¿ 7^ OVx G X C RP_ t G [0, 00). La

saüda es y
= %y. El problema de control es diseñar un controlador tal que la salida y siga a la

referencia suave deseada y<¡ con derivadas acotadas a pesar de la presencia de perturbaciones

desconocidas pero acotadas. Todo el vector de estados x se asume que se conoce. En este

desarrollo, la solución de todas las ecuaciones diferenciales e inclusiones se entienden en el

sentido de Filippov [22].
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Diseño de algoritmo

En cada paso i se establece la restricción Oí = 0 y se mantiene; esto significa que el control

virtual Xi+i
= <f>i, forma la restricción ctj+i

=

xi+1
—

fa para el siguiente paso.

Paso 1: Se define X2
= <f>i, el siguiente controlador virtual se construye como

4>i(xi,t,ui) = bi(xi,t)~x{-fi(xi,t) + ui}
(n-l) ,T, / (n-iA (3.2.77)

U\
'
= -a^n-í,n [ffl,(Tl_ ...,<T\ ')

donde o"i
=

Xi
—

y¿ es el enésimo orden de QC-HOSM y se define en (3.2.74), este se

introduce en fa mediante n — 1 integradores. Las derivadas oí,oi, •■•,o'i son calculadas

mediante diferenciadores robustos con tiempo finito de convergencia [39].

Nota: Los valores para cada Pi se toman de [41]; solamente 04, para cada control QC, y
el parámetro L del correspondiente diferenciador [39], tiene que ser ajustado. El ajuste se

realiza por medio de simulaciones paso a paso.

Paso i Se retoma los controles virtuales construidos a continuación

fa (xh t, Ui) - bi(xi, t)~l {-fi (xí, t) + m}

uM5 = -aitf„_i,n_i+i (a, bi, ...,a^) (3.2.78)

Ci
=

Xi
—

fa-i_i = 2,...,n.

^n-^n-i+i se define de acuerdo a (3.2.74), con o = <Tí. Cabe notar que en el paso n, el

control real se calcula como <j>n = u.

u = bn(x, t)'1 {-fn (x, t) + u„};un = -a„sign (<jn) ■

Esto es posible debido la señal de control suave y a que se alcanza el orden del controlador

QC para cada fa Si esto se realiza, el algoritmo super-twisting puede utilizarse también en

un-

Considere el estado xn

Xn - fn (X, t) + bn (X, t)u + Un (x, t)

con u = bn(x, t)~ {-fn (x, t) -

ansign (cxn)}, an = xn
— <¡>n-i, 0n-i suficientemente suave.

Tal que ó„ = -sign (an) + un (x, t)
-

0n_i. Al considerar an > \u„ (x, t)\ + |0n_j| prevé
la apariencia del primer modo deslizamiento para la restricción an-
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Ahora para el estado xn_i, se tiene

¿n-l = ¿n-l ~ 0n-2
= /n-1 (ín-1, t) + bn-l (X„_i, t)

-

<f>n-i + Un-1 (x„_i, t)
- 4>n-2

=

«n-1,1 +W„-l (xn_i, t)
-

0„_2

¿T„_i = Ün_i +W„_i (Xn_i, í)
-

<\>n-2

(3.2.79)

y de acuerdo a (3.2.78)

ú„_i = -an-i^i.a (cr„-i, á„_i) . (3.2.80)

Esto es que (3.2.79) toma de la forma (3.2.71):

¿n-l = fcn-1 (t, x) + gn-i (t, x) Ún-i (3.2.81)

con V.i(í,x) = ¿r„-i|ún_1=0 = <¿n-i
- <¡>n-2, gn-i(t,x) = dón-i/dün-i. Si por alguna

Kmn_1,KM„-1,Cn-i > 0 las desigualdades 0 < Kmr_.__ < gn-i < KMn___, /in-i < C^-i se

cumplen, entonces la siguiente inclusión diferencial es implícita

¿rn_i G [-Cn-U Cn-i] + [K^ , KMn-,\Ú^ (3-2.82)

y el controlador (3.2.80) establece la estabilidad en tiempo finito de (3.2.82), (3.2.80). El

tiempo finito para el segundo modo de deslizamiento estable se establece por la restricción

Cn-1-

Es posible obtener una ecuación análoga a (3.2.79) para cada uno de los restantes estados,

tal que para el estado xi

a[n) = hi (t, x) + 9l (t, x) ií[n_1) (3.2.83)

u[n-l) = -anVn-i,n (ai, di, ...,a^) (3.2.84)

<rín) G [-Ci, Ci] + [Kmi , KMl)u^ (3.2.85)

la inclusión diferencial (3.2.85) es implícita para algunas constates Kmi, KMl y C\. El

controlador (3.2.84) proporciona estabilidad en tiempo finito para (3.2.85). La estabilidad

en tiempo finito del enésimo modo deslizante se establece por la restricción ai.

Debido a la dependencia de los estados de las funciones en (3.2.83) la inclusión (3.2.85)

puede asegurarse solamente local. Lo mismo aplica a la inclusión obtenida para cada control

virtual.
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3.3 Diseño de observadores para una clase de sistemas

no lineales [58]

3.3.1 Introducción

En un sistema dinámico, que se representa mediante un modelo matemático en variables

de estado, algunas variables de estado tienen un significado físico, de modo que sus valores

se pueden medir o determinar directamente del sistema. De lo anterior, se tiene que si se

dispone de los sensores adecuados, estas variables físicas se podrían medir. Sin embargo, en la

mayoría de los casos, o no existen los sensores para medirlas o éstos resultan extremadamente

caros. En este caso los valores de las variables de estado que se desean conocer tendrán que

ser determinados a partir de las variables conocidas del sistema. El cálculo de las variables

de estado se realiza por medio de un sistema que se denomina observador. Un observador

es una copia del sistema original más un término de corrección, de tal forma que los valores

de sus variables convergen exponencial-mente a los valores reales del sistema. Contrario a lo

que sucede con los sistemas lineales, no existe un método sistemático que permita diseñar un

observador para un sistema no lineal dado, como en el caso del motor jaula de ardilla. Una

solución es considerar el sistema no lineal como la interconexión entre varios subsistemas,
cada uno de los cuales satisfacen ciertas propiedades, de tal manera que se pueda diseñar un

observador para cada subsistema. Esto con la finalidad de que los estados de los subsistemas

se encuentren disponibles y el diseño del observador completo este dado por la interconexión

de los observadores.

En las secciones anteriores se establecen las bases para el diseño de controladores de

sistemas, al suponer que todas las variables de estado de la planta son conocidas. En esta

sección se considera una clase de sistemas no lineales; como en el caso del MJAM se tiene una

transformación no lineal donde están vinculadas variables no medibles, donde es necesario

el diseño de observadores sobre el sistema transformado. Gracias a la estructura de este

sistema es posible proponer un observador no lineal con altas ganancias. Además en este

caso se considera el problema de diseño de observadores por modos deslizantes, para estimar
los estados no medibles y parámetros, como es el caso del par de carga T/,.

3.3.2 Representación de la planta y observador de orden reducido

Se considera la planta por medio de la dinámica que representa un sistema no lineal

z = fz(z,x,w) (3.3.1)

x = fx (z, x) + Bu (3.3.2)

y
= Cx (3.3.3)
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donde z G R*,x G /?", y G RP,u G if71, B G Rnxm, C G R?xn, los vectores z y y son medibles,
con:

fx(z,x) = ^2zíAíX (3.3.4)
«=i

con las matrices Ai de (n x n) constantes, z = (zi,...,Zk)T Ya que las variables Zi son

medibles podemos presentar (3.3.4) como un sistema lineal con la matriz A (t),

A(t) = Y^Zi(t)Ai (3.3.5)
<=i

que tiene parámetros variantes en el tiempo. Ahora si se considera (3.3.5), el problema de
diseño de un observador para el sistema no lineal (3.3.1)-(3.3.2) se convierte al problema de
diseño de un observador para el siguiente sistema lineal y no autónomo:

x = A (t) x + Bu

y
= Cx. (3.3.6)

Se supone que el sistema (3.3.6) es observable, entonces se pueden diseñar un observador de

orden reducido.

Diseño de observador de orden reducido

Se hace la suposición que el rango C =

p, entonces se puede representar el vector de salida

del sistema (3.3.6) como

y
= Cixi + C2x2 (3.3.7)

donde x = (xi,x2)T xi G RP~P, x2 G Rp
, y rango C2 = p. El sistema (3.3.6) se presenta en

términos de las variables xi y de salida y como

xi
= An (t) xi + Áu (t) y + Biu

y
= Án (t) xi + Á22 (t) y + B2u

donde
Áu(t) Áu(t)
A2i(t) A22(t)

= TA(t)T,
Bi

B2
= TB, T =

In-P 0

Ci C2

(3.3.8)

(3.3.9)

El problema del

diseño del observador de orden reducido se resuelve con la ayuda del siguiente lema.

Lema 1 Si el par {C, A(t)} en (3.3.6) es observable, entonces el sistema

Xl = Áu (t) Xl

con salida

Zl = A2l (t) X

o el par {Á2i (t),Án (t)} en (3.3.8)-(3.3.9) es también observable.
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Prueba. Si se supone que el par {A2Í (t) ,An (t)} es no observable, entonces por medio

de un transformación no singular el subsistema (3.3.8) con yyu como las entradas, se puede

representar en la forma canónica observable

xu
= A'i(t)xii + A[{t)xi2 + B'iu (tim.

***•„, = A'!(i\rrr -X- A'Kt^rrr -r- A"(i\ll ■+- fí'J„ \O.O.ÍU)
-«-ll

—

^lWxll T J^iV.t/n.12 T ^>l«*

¿ia = A'((t)xu + A'¡(t)x12 + A'¿2(t)y + B'iu

con la salida

zi = A!2l (t) xn (3.3.11)

donde xx
— (xu,xi2)T En (3.3.10)-(3.3.11) el par {A!21 (t),A[(t)} es observable, y xi2 es el

subespacio de estado no observable. El sistema (3.3.9) después de la transformación anterior

queda de la forma

y
= A!2i (t) xn + Á22 (t) y + B2u (3.3.12)

Esto significa que la salida y no es afectada por X12, y el subespacio xia será no observable no

solamente con respecto a la salida zi, sino también al vector y, el cual es la salida del sistema

original. Esta conclusión es contradictoria a la hipótesis de que el par {C, A (t)} es observable.

Por lo tanto el par {Á2Í (t) , Án (i)} es observable también. El diseño del observador de orden

reducido para el sistema (3.3.8)-(3.3.9) esta basado en la siguiente transformación

xj = xi
-

Lxy (3.3.13)

donde la dinámica del sistema se considerará en el espacio (x\,y), Li G R(n~rixP es una

matriz de valores constantes positivos. Si se deriva (3.3.13) a lo largo de las trayectorias del

sistema (3.3.8)-(3.3.9), se obtiene

xl = An (t) xi + Ái2 (t) y + Biu- Li (Á2i (t) xi + Á22 (t) y + B2u) (3.3.14)

Entonces la planta queda de la forma

xt = [Áu (t)
- LiÁ2í (t)] x*i + Á2 (t) y + Bu (3.3.15)

donde Á2 (t) = Áu (t) Lx - LX2Á2X (t) Lx + ÁX2 (t)
- LiÁ22 (t),B = Bi~ LiB2.

Ahora se diseña el observador para el sistema (3.3.15) como

x[ = [Án (t)
- LiÁn (t)] xl + Á2 (t) y + Bu. (3.3.16)

Se define el error de observación como

d - xl
-

xl (3.3.17)

se obtiene

¿i = [Án (t)
- LiÁ2i (t)] ei (3.3.18)
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Diseño de observador de orden reducido para el MJAM

Se considera el sistema (3.3.8)-(3.3.9) con las siguientes hipótesis

Sl. n = 2P;

S2. La dinámica del sistema (3.3.8)-(3.3.9) tiene la forma

¿i = [An + An (t)} xi + Aia (t) y + Bru

y
= [A2i + A2Í (i)] xi + A22 (t) y + B2u

(3.3.19)

(3.3.20)

donde

An G RPxp es una matriz diagonal con elementos constantes negativos;

A21 G Rpxp es una matriz diagonal con elementos constantes positivos;

An (t) € RPxp y A2i (i) G RPxp son matrices con parámetros variantes en tiempo;

Ai2 (t) G RPxp y A22 (t) G RPxp son matrices con parámetros variantes en tiempo.

La dinámica del motor jaula de ardilla monofásico (2.3.56)-(2.3.59) se puede representar
en la forma (3.3.1)-(3.3.3) con:

Xl = (A,»., Xpr) V
**= (tas, Íps)

fz = did^ (Xprias
~

Xarips)
~ d2TL, fx (x, z)

An(t) Aí2(t)

Á2i(t) A22(t)

donde

Áu (t) = An + An t), Án{t) = A2i + A2i t)

An =

'

-a3 0

0 -a3
An (t) -

"0 uT'

-Ur 0
Án

A21 =
C1C4 0

0 C2C4
A21 (t) =

0 -cxc3ur

cic3ur 0

Á22 (t) -****- A22 (t) =
—

aici 0

0 -a2c_>

B =

Bi'

.fí2.

¿ia (t) = Aí2 (t) =
a4 0

0 a4

Bi = 0, B2 -
cj 0

0 c2

Para diseñar el observador de orden reducido para la planta (3.3.19)-(3.3.20), utilizamos
el cambio de variables (3.3.13), y la dinámica (3.3.19) en el espacio (xj,y) se representa en

la forma

±1 = [An + An (t) - LiA2í - LXA2X (i)] xl
+ [AX2

- LXA22 - Li (A2i + A2i (t)) Li] y+(Bx- LXB2) u
[66¿í)
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se define el observador como

xl = [An + Au (t) - L1A21 - LiA2í (t)} xl
+ [Aí2

- LXA22 - Li (A2i + A21 (t)) Li] y + (Bi- LXB2) u
(3.3.22)

donde Li G RPxp. Se define el error de observación como,

d
= x* - xl (3.3.23)

se obtiene

éi = [An + An (t)
- LiA2i - LXA2X (t)\ ei. (3.3.24)

Para demostrar que existe la matriz Li tal que el sistema (3.3.21) sea exponencialmente

estable, se selecciona una función

V(ei) = \e\ei
como la función candidata de Lyapunov. Se deriva la función anterior y se tiene

V-(ei)=eféi
= e^Anei + ejAn (t) ex

- é{LxA2iei - ejLxA2X (l) ex

se sabe que la forma cuadrática de una matriz antisimétrica es

ejAxx (t) ex = 0

Se selecciona Li como una matriz diagonal Li = lxIp, con un parámetro Zi > 0, se tiene

e^LxA2x (t) ex = e^lJpL^i (t) ex = 0

Entonces

V-(ei) = ef(Aii-Z1A2i)ei. (3.3.25)

Se sabe por la hipótesis S2 que la matriz An es unamatriz diagonal con elementos negativos y

A2i es una matriz diagonal con elementos positivos. Entonces la derivada V (ei) con lx > 0 es

definida negativa y por lo tanto el sistema (3.3.24) es asintóticamente estable. Esto significa

que

lim xí (t) = x*r (i) .

t->oo

Se utiliza la estimación ¿1 ,
se puede obtener la estimación ii del vector xi como

xi=x[ + hy.

Este valor estimado se utiliza en la ley de control.
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3.4 Resumen del capítulo de teoría de control y

observadores

En este capítulo se presenta la teoría de los diferentes controladores y observador utilizados

en el MJAM. Se desarrolla el algoritmo de MD de segundo orden super-twisting para el

controlador y observador de orden reducido, para esto se utilizan las técnicas de control a

bloques, control equivalente y cuasi-continuo.



Capítulo 4

Control por MD de segundo orden
con observador de flujos y par para
MJAM
(Sistema nominal sin incertidumbre)

4.1 Introducción

El objetivo en este capítulo es proponer un esquema de control no lineal, para la planta

nominal, que consta de dos lazos (maestro y esclavo), en el primer lazo se definen las

superficies deslizantes y en el segundo lazo se proponen los controladores para la velocidad

y el flujo de rotor. Se propone un observador no lineal de orden reducido (sección:3.3.2)

para las variables no medidas, en este caso el flujo de rotor y el par de carga. En el lazo

maestro, se diseñan las superficies de deslizamiento utilizando la técnica de linealización

por retroalimentación a bloques (sección:3.2.2), [47], donde la superficie de deslizamiento se

formula como la diferencia entre los valores medido y los que deseados. Como es el caso de

las corrientes de estator, a las cuales se le asigna un perfil deseado para la velocidad y el

módulo de flujo. El lazo de control esclavo (corriente) se diseña para aplicar un algoritmo de

control continuo que se denomina MD super-twisting (sección:3.2.4), [37], [26], que se aplica

directamente a un modulador de ancho de pulso PWM. Un algoritmo de control discontinuo

MD (sección:3.2.3) se propone para el devanado auxiliar donde se considera el esquema del

MJAM con capacitor controlado (ver Fig.2. 18). En este esquema, la capacitancia equivalente

se podría ajustar para incrementar el par electromagnético
durante el arranque, para mejorar

el rendimiento en estado estable así como la mejora del factor de potencia, etc.

Se utiliza el modelo del MJAM en el marco de referencia estacionario a/3 con las corrientes

de estator y los flujos del rotor como variables de estado. Estas son descritas por las ecuaciones

77
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(2.3.55)-(2.3.62) de la sección 2.3.2, que se presentan como

Ür = did2 (Xprias
~

Xarips)
~

d2TL

Xar = —a3Xar + npurXpr + a4ia3

XpT = —ripUrXar
~

^Xpr + a4Íp3

tas
= —ClO-ltas + CiC4X__r ~

CiC3npUrXpr + CiVa3

ips — —C2a2ips + C__C4XpT + C2C3nJ^)rXar + &2_Vp3

con el voltaje de alimentación vas y vps como

Vas
=

V3

vp3
— n_1wa -

vcp

el voltaje del capacitor

Vc
= uXcÍp3

y el par de carga T¿ se asume como una función con variación lenta en el tiempo, y durante

el proceso transitorio del sistema en lazo cerrado es constante, no conocido y satisface la

siguiente expresión,

tL = 0.

También se considera la entrada de control acotada por

Kl < v0

donde vq es un escalar positivo.

4.2 Diseño del control basado en el observador por MD

4.2.1 Diseño de \as superficies de velocidad y flujo (Lazo Maestro)

Siempre que el vector de estado completo y el par de carga sean conocidos, el objetivo aquí
es diseñar un controlador MD que siga efectivamente las señales de referencia de la velocidad

deseada ur y el módulo de flujos del rotor faef mediante un control continuo en v3 y un

control discontinuo en el devanado auxiliar con el interruptor p.

El modelo (a, /?) del motor jaula de ardilla monofásico (2.3.55)-(2.3.59) presenta la forma

triangular, pero no la forma controlable por bloques, esto se debe a que la matriz Bi (Xr), en
el bloque (2.3.55)-(2.3.57), sobre el control ficticio (iaa,ips) es de la forma

Bl(Xr) =
did2Xpr —did2Xa_.

a4 0

0 a4
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Con el objetivo de obtener la forma no lineal controlable a bloques (NBC-form), es necesario

aplicar la siguiente transformación no lineal,

[ UV A^ Aft. ¿o. iA ] => [ <* ¿ 0 «., ip, ]T

Ahora se define el error de seguimiento como

Xl
Ur-Uref

4>
—

<t>nf
— [fc]

donde ó = |^|2 = A^. -1- X%. es el módulo de flujos del rotor. El sistema (2.3.55)-(2.3.59) se

puede representar en la forma conocida como control no lineal a bloques con perturbación,

[47], que consiste de dos bloques:

xi - fi(x1) + B1(K)x2 + D1TL + h(t) (4.2.1)

¿2 = f2(xi,x2) + B2u (4.2.2)

donde \- = (A^, A^,.), rankBi (Ar) = n-*
,
rank5> — n2 y nx — «2 = 2 con

h =

l/uJ-l-aa^J Bl{Xr)-[2a4*ar 2aiXfir ]•

[t'oí
1 v* fn— ClCiAar - Cj C3UrX3r

Vps J [ n~lv» ~vcP\ fa = C&HjJrXar + CzC^Xfir

Como z\
=

Xi, con el vector z\
— (zn,z_a_) se utiliza la técnica de control por

Moques, [47]. tal que el valor deseado x-2den para el control virtual x2 en el primer bloque

í 4.2.1 ) se forma como sigue

s^
= -V (Ar) (fi + DiTl + h(t)) + B¡1 (K) (KlZí) (4.2.3)

eoo la dinámica deseada K\Z\ para el error de seguimiento zi y la matriz de ganancias del

controlador

-ki 0
Kx =

0 -h__
, k!>0, Aa > 0.

Ahora se define la variable de deslizamiento z2 de la forma

Z2 = x2- z-uc, (4.2.4)
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donde

Z2
= (Z2l, Z22Y 2.21

= (ias ~ iff) , Z22
= (ip3 -

&) , xf° = (iff, iff),

'£& (d2TL
-

kizu) + %¡ (2a3<j>
-

k2zx2)\
~ÍS (*T¿

~

h**) + fe (2a30
-

k2zX2)]

ides
_ i

''as ij,

;des i
lPs

~

<f,

Se utilizan las variables (4.2.3) y (4.2.4), para que el sistema (4.2.1)-(4.2.2) sea descrito

en las nuevas coordenadas zx y z2 como

¿1 = tfiZi + Bi(Ar)z2 (4.2.5)

¿2 = }2(xx,x2) + B2u-x2des. (4.2.6)

Ahora el sistema tiene la forma para el diseño del lazo (esclavo) de control de corriente.

4.2.2 Diseño del control de corrientes del estator (Lazo esclavo)

Se tiene el desarrollo del bloque (4.2.6) de la forma

¿ai = /ai
-

axcxias + cxvs
- iff

¿aa = /aa -

a2c2ips + c2 (n_1-ys -

vcp)
-

iff

Tal que para el lazo esclavo, primero se formula, el control básico v3 en z2X, para para

inducir movimientos deslizantes sobre la superficie z2x = 0 o ias = iff, se aplica el algoritmo
de control MD super-twisting, [37], [26]:

v3
=
-ai kai |

1/2
sign (Z21) + ux (4-2.7)

üi = —a2sign (z2í) . (4.2.8)

Se sustituye la ley de control (4.2.7) y (4.2.8) en (4.2.6), el sistema en lazo cerrado

¿21 = fs~ ciai \z2i\1/2 sign (z2i) + C1U1

üi = -a2sign(z2i) (4.2.9)

con /, = /2i - aiciiff - 'iff, ai > 0 y a2 > 0.

Proposición 4: Considere una región admisible Q donde el término f3, se considera

como una perturbación en (4.2.9) y es acotada por ||/J| < ¿1 |z2i| con ¿1 > 0. Se seleccionan
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las ganancias del control ax y a2 en (4.2.7)-(4.2.8) tal que las siguientes condiciones se

cumplen:

ai > 2íx y a2 > a2S. (4.2.10)
lo

Entonces el vector de estado del el sistema en lazo cerrado (4.2.9) alcanza la variedad

z2\
= 0 en tiempo finito, por lo que se tiene estabilidad asintótica semiglobal [54] .

La prueba de la proposición 1 se describe en el Apéndice C.l

Observación 1: El algoritmo de control propuesto (4.2.7-4.2.8) es de señal continua, esto

se debe a que el primer término en (4.2.7) converge a cero sobre la variedad de deslizamiento

¿21
= 0 en tiempo finito t3 y es igual a cero para toda t > t3. Este control se realiza por

medio de un Modulador de Ancho de Pulso (PWM) a causa de su característica continua. La

amplitud del chattering depende de la frecuencia de conmutación, estos valores de frecuencia

se consideran como finitos y máximos admisibles para la operación del PWM, mientras

que la frecuencia en el controlador MD discontinuo estándar es definida y es inferior al

admisible. Como consecuencia, el efecto chattering del controlador de segundo orden (MD
+ PWM) se disminuye en comparación con los controladores discontinuos estándar. Por

otro lado, el controlador de segundo orden MD continuo (4.2.7) incluye el término integral

(4.2.8), que asegura invariancia del sistema en lazo cerrado con respecto a disturbios acotados

(Proposición 4), similar a un algoritmo MD discontinuo convencional.

Diseño de control Auxiliar

En el movimiento de MD sobre la variedad z2x
= 0, el voltaje equivalente v3_eq del

control v3 se obtiene como una solución para ¿2i = 0 (4.2.9) [67], es de la forma

v3,eq
= cr1/»- (4.2.11)

Ahora se sustituye (4.2.11) en la ecuación (4.2.6) lo que resulta

¿22 = ~a22z22 + f22 (z)
-

c2vcp

donde z = (zxx, zX2, z22)T, a22 = a2c2 y f22 (z) = f22 + c2 (ncx)~ fs -

a22i^

Por lo tanto, el movimiento MD sobre z2x
= 0 se rige por el siguiente sistema de orden

reducido:

¿ii = -kizn + /n (z)

¿i2 = -k2zi2 + /ia (z) (4.2.13)

¿22 =

-022*22 + /23 (z) ~ C2Vcp

(4.2.12)
;des
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con fu (z) = —didiXarZn y fii (z) = 2a4Xprz23.

El sistema (4.2.13) se puede presentar como un sistema lineal perturbado:

z = Az + Cp + g (z)

donde

(4.2.14)

-fcl 0 0 0 "/n(2)
0 -h 0 C = 0 ,9(z) = /«(*)
0 0 —a22

_

-c2vc
_

f22(z)

Se asume la perturbación g (z) es acotada en una región fi por

||0(2)|| < Ti 11*11 + 7a, 7i>0,72>0. (4.2.15)

Para el diseño del control auxiliar p se aplica la siguiente función cuadrática candidata

de Lyapunov:

V = \(z¡i+z22 + z22). (4.2.16)

La derivada en el tiempo de (4.2.16) a lo largo de las trayectorias de (4.2.13) o (4.2.14)
se calcula como

V = -kiZn
- k2z\2 - a2242 + zT9 (z) -

c2z-nvcp. (4.2.17)

La lógica de switcheo del capacitor se elige como se indica

1 si z22 > 0 y vc > 0

0 si z22 > 0 y vc < 0

0 si z22 < 0 y vc > 0

1 si z22 < 0 y vc < 0

esto resulta en

p
— O.bsign (z22vc) + 0.5 (4.2.18)

Al sustituir (4.2.18) en (4.2.17) y al utilizar z22vcsign (z22vc) = |z22uc|, la derivada (4.2.17)
se vuelve

V < -h knl2 - fc2 |zia|2 -

a22 |z22|2 + ||2|| \\g (z)\\ - 0.5c2 [|222t;c| + z22vc\
< -a\\z\\2 + [\z\\\\g(z)\\ (4.2.19)

se aplican las propiedades z22^c < \z22Vc\ y a = min{fci,fc2,a22} y se utilizan (4.2.15) en

(4.2.19) y al incluir el término (a —

71) P ||z||2, se tiene

V < - (a -

71) (1-P)\\zf- M\ [(« -71)^11^11-72]
< _(a-7l)(l-/8)||f|[2, 0<P<1

72
V z

(a--yi)P'
(4.2.20)
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Una solución de el sistema (4.2.13) es últimamente acotada por

||2(í)||<«5o, áo =

(a-7i)0'

Finalmente, para limitar las corrientes en el estator se propone la siguiente lógica para
las variables de deslizamiento c2i y ¿22*

I *<m *oj SI \las\ S 'max
, \

22i
=

| Ím
^ , (4.2.21)

SÍ IXoal > /„

_
Í ha ~

*0s SÍ l*/J»l ^ ^max U 2 22)
\ hs si \ipa\ >Imax

V • • /

donde Ima* es el máximo valor de corriente admisible, /„,„ rs 3* /nom. Inom es el valor nominal

del módulo de corriente.

4.3 Observador de orden reducido No-Lineal

Para realizar el observador se considera la velocidad del rotor ur y las corrientes de estator

ios y ijs medibles. En esta sección se diseña un observador reducido no-lineal con convergencia
arbitraria para estimar los flujos del rotor por lo que se introduce una transformación, ya

que si se tratara con el sistema original la convergencia estaría definida por las propiedades
del motor. Por lo tanto se presenta la siguiente transformación para flujos:

*\*rr = Xor
—

h*os

X¡\r = V-M/fe (4.3.1)

donde h y l2 son las ganancias del observador. Se aplica (4.3.1) a las dinámicas de flujo

(2.3.56)-(2.3.57) se presentan por nuevas variables A^. y X*0r de la forma

donde

A^. = -íllA^. + h^rXpr + ftl^rt/Ss + Cíalos
~ ^l^as

X*pr
= ~

klAJr
~

feaWrA^.
—

SuUVÍos + <T22*0s
~

ti2Vp3

hl = (<*3 + Í1C1C4) , h2 = (1 + /1C1C3) . 1?i = liCl,

hi = (03 + Í2C2C4) , I22 = (1 + fecac3) , #2 = l2C2,

ín
= (fe + hkcic3) , <íi2 = (o4 + haici) - (03/1 + 1\ciCj_) r

•521
= (h + hhc2c3) , -j-b = (04 + l202C__) - (o3í2 + /|c2C4)

(4.3.2)
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Ahora se parte de (4.3.2) y se diseña un observador reducido no-lineal como sigue:

X^. = ~

lllKtr + h2WrX*pr + SiiUTÍp3 + <¿l2ias — #lVQS

X*pT
=

-l2iXpr
—

l22urX%,.
-

<;2iurias + <;22ip3
—

fyvps (4.3.3)

donde A^. y A|r, son las estimaciones de A^. y A£r, respectivamente. Se definen los errores

de estimación como

ear
~

^ar *ar
(a o a\

epr
—

*pr Apr

de (4.3.2)-(4.3.4), las dinámicas de error del observador se obtienen de la forma siguiente

Car
= —hlCar + hl^rCpr

CpT
= -hiepr

~ kl^rCar- (4.3.5)

La estabilidad del sub-sistema (4:3.5) se determina mediante la siguiente función

candidata de Lyapunov :

Ve = l(c2ar + e2r). (4.3.6)

Se toma la derivada en el tiempo de la función de Lyapunov (4.3.6), a lo largo de las

trayectorias de (4.3.5), y se seleccionan las ganancias del observador Zi y l2 tal que Zn = Z12,
se tiene

Ve = -[hiclr + l2ie2pr] <0

< -(Ml|ef<0.

Como resultado, el punto de equilibrio eQr
= 0 y epT

= 0 de el sistema (4.3.5) es

exponencial-mente estable, esto es

hm A^ (t) = \'„ (t) y Bm X%. (i) = X}T (t) .

Finalmente, se utiliza (4.3.1) y las estimaciones de flujos del rotor Aar y Xpr se obtienen
como

Xar = A^. + Zi¿QS y Xpr = X*pr + l2Íps.

Observador para el par de carga

Ahora se realiza la parte del observador para el par de la carga, considerando las

estimaciones de flujos Xar — Xar y Xpr = XpT tal que se presenta la dinámica de velocidad y

par como
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C¿r = did2 (Xprias
~ Xarip3)

— d^Ti

tL = 0

(4.3.7)

y se tiene que el observador es

Ur
= dXd2 (XprÍas

~ AQrÍ/3s) — d__Tl + h (<¿r ~ ¿>r)

tt = l4 (UT
-

Ur) (4.3.8)

donde ú>r y fL son las estimaciones de wr y T¿, respectivamente, y l3 y l4 las ganancias

del observador. Se definen los errores de estimación como

eüj
= Ur

-

Ur

ctl =Tl-Tl
(4.3.9)

de (4.3.7)-(4.3.9), las dinámicas de error del observador se obtienen de la forma siguiente

éu = —

d2erL
— l3e_,

éT¡. — -l4e__. (4.3.10)

Las ganancias Z3 y l4 en el sub-sistema autónomo (4.3.10) se seleccionan tal que

—Z3 —d2

-L 0
es una matriz Hurwitz, esto resulta en

lim ew (t) — 0 y lim eT__. (t) = 0.
t-¥QO t-¥00

Las estimaciones de flujo Xar y Xpr, así como el par de carga estimado tL, se aplican en

el algoritmo de control (4.2.7) y (4.2.18) como:

vs
=
-ax |¿2i|1/2 sign (z2X) + ux

üx = -a2sign (z2X)

(4.3.11)

p
= 0.5sign (z22vc) + 0.5 (4.3.12)

donde

(■ _"ides\ -

Z2X
—

y-as las J
~

4>

Xp.-£- \d2tL -

fciznj +
~ \2a3<¡> - k2zx2)
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¿32 = (ips
~

iff) = {ips ~ Í [-^ (tó
-

hzn) +£ (2a3¿
- fcazia)

con 0 = Á^. + Á^r y ¿12 = <f>
-

faef-

La estabilidad semi-global asintótica del sistema en lazo cerrado (4.2.5)-(4.2.6) con

el controlador basado en el observador que es propuesto en (4.3.11)-(4.3.12), considera el

principio de separación, [3]. Este requiere de estabilidad asintótica del observador (4.3.3)
como una condición necesaria y suficiente, que en este caso se cumple.

4.4 Resultados

Con el fin de verificar el desempeño del controlador propuesto (4.3.11)-(4.3.12),
simulaciones numéricas se realizan utilizando el método de Euler con un paso de integración

t3 = 1X10~3. Los parámetros y datos del MJAM son los siguientes, [34]:

H.P. = 0.25, V3 = 110 (volts), f= 60 (Hz), nv = 2, n = NA/NB = 1.18, ras = 2.02 (ohms),

rps
= 5.13 (ohms), rr = 4.12 (ohms), Lm = 0.1772 (H), Las = 0.1846 (H), L'0, = 0.1833 (H),

Lr = 0.1828 (H), J = 0.0U6(Kg - m2), 7max = 15 (amps), Crun = 35 nf.

Las ganancias del controlador y del observador son fci = fc2 = 100, ai = 33, lx = l2 — 0.1,

Z3 = 50 y Z4 = —5. Las condiciones iniciales de las variables de estado son seleccionadas cero.

El seguimiento del desempeño es verificado en las dos salidas: La velocidad del motor ur

y el módulo del flujo del rotor <f>.

Paxa el análisis se aplican las siguientes perturbaciones:

1) El MJAM inicia en reposo con un par de carga del 50% del nominal (0.5 N-m), y la

velocidad de referencia se fija de 100 rad/seg.

2) En el primer segundo, se presenta un cambio en la velocidad de referencia -

en forma

de escalón - de 100 rad/seg a 140 rad/seg.

3) En el segundo 1.5, se aumenta el par de carga de 0.5 N-m a 1 N-m.

Los resultados de la simulación son los siguientes:

El seguimiento de la velocidad del rotor se muestra en la Fig. 4.1, se observa un buen
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desempeño al cambio de la velocidad de referencia en t = 1 seg.. El resultado del seguimiento
de la velocidad, indica que alcanza la velocidad de referencia después de 0.18 seg. La respuesta
del módulo de los flujos del rotor <p sigue la trayectoria del valor de referencia como se observa

en la Fig. 4.2.

í

Tmisec)

Figura 4.1: Velocidad del rotor wr(wr) y
referencia cjre/(wref).

Figura 4.2: Módulo de flujo del rotor fa

El par de carga estimado alcanza el estado estable después de 0.36 seg. Fig.4.3. La

respuesta del par electromagnético se muestra en la Fig. 4.4, en la cual se observa que el par

electromagnético tiene un valor de 11 N —

m durante el intervalo de [0 — 0.18 seg] y en el

cambio de velocidad de referencia en í = 1 seg. tiene un valor de 10 N —

m.

Las componentes de oscilación de la segunda armónica aparecen en estado estable debido

a la acción del devanado auxiliar y el capacitor, ver figuras 4.1, 4.2, y 4.4. Donde la amplitud
de estas componentes es pequeña.
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p-M

a.

UtA

TI

n«

0 02 OA 04 OJ 1 X.2 XA XA XA 2

■n-nTOOfia-g)

Figura 4.3: Par de carga T¿ y par de carga
estimado T¿.

Figura 4.4: Par electromagnético Te.

Figura 4.5: Corrientes de estator en el

marco de referencia a p.

J o

rl* 0

Figura 4.6: Flujos del rotor y estimaciones

en el marco de referencia a p.
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Figura 4.7: Voltajes de estator en el marco de referencia a fi.

Por otro lado, las corrientes de estator (ver Fig. 4.5) en el intervalo de arranque

(0 < t < 0.2¿e<7.) adquieren un valor elevado, pero son acotados por el control de limitador

de corriente, donde las corrientes de arranque se mantienen por debajo del límite Imax-, de

igual manera durante el cambio de referencia de velocidad en el intervalo (1.0 < t < \Aseg.).
Eji Fig. 4.6, se muestran las componentes de flujo del rotor X^ y A^r, las estimaciones \__r

y XpT respectivamente, y el valor de las componentes de flujo del rotor con magnitudes de

0.4 wb. Finalmente, en Fig. 4.7, se muestran las respuestas de los voltajes, donde Va, es el

control super-twisting MD y vpt es el control MD discontinuo.

4.5 Conclusiones

En este capítulo se desarrolla el esquema de control propuesto que se basa en la técnica de

control a bloques y el algoritmo de MD super-twisting, propuesto para regular la veloddad

angularwryun control discontinuo por MD para el módulo de flujo del rotor fa Además se

describe un observador no fineal de orden reducido para estimar el flujo del rotor y el par

de carga. La condición de estabiUdad asintótica se establece con el principio de separación,

donde la condición necesaria es que el observador tenga estabilidad asintótica y el controlador

sea estable. Los resultados de simulación muestran un desempeño robusto del controlador

al seguimiento de velocidad y módulo de flujos, en presencia de la perturbación del par de

carga. El controlador propuesto asegura la limitación de las corrientes de estator.



Capítulo 5

Control Robusto por MD de segundo
orden con variación en resistencia del

rotor, observador de flujos y par.
(Sistema con incertidumbre en resistencia de rotor)

5.1 Introducción

En el capítulo 4 se propuso un esquema de control bajo la consideración que los parámetros de

la planta son conocidos. Bajo estas consideraciones el análisis de estabilidad del controlador

basado en el observador se le aplica el principio de separación. En la practica la resistencia

del rotor cambia con las condiciones de operación, y la planta se considera como un sistema

con incertidumbre. En este caso el análisis de estabilidad del sistema completo perturbado
en lazo cerrado no aplica el principio de separación.

En este capítulo se considera el motor jaula de ardilla monofásico con incertidumbre en

resistencia del rotor (sección 2.3.6), se asume que esta perturbación es acotada. Primero se

propone el diseño del observador super-twisitng para estimar los flujos del rotor y el par de

carga. Después se consideran las estimaciones en el algoritmo de control propuesto en el

capítulo 4, donde ahora se incluye la perturbación. Y finalmente se analiza la estabilidad en

lazo cerrado del sistema completo.

El modelo dinámico del MJAM con variación en la resistencia del rotor en el marco de

referencia (a
- P), el cual es descrito por las ecuaciones (2.3.55) y (2.3.109)-(2.3.112) del

capítulo 2. Además, en este análisis se consideran los voltajes y dinámica del capacitor

(2.3.60)-(2.3.62), donde se considera la entrada de control acotada por

H < v0 (5.1.1)

donde v0 es un escalar positivo. El modelo del MJAM con incertidumbre es:

91
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Xar —

Xpr =

»nüt

tps
=

—

Or3flXar + npUrXpr + O-ifltas + Aar

—npUrXar
~

Or3flXpr + a4flip3 + ApT

—CxaXfiÍas + CXC4fiXar
—

CXC3npUrXpr + CXVas + Aas

—

C202flips + C2C4fiXpr + C2C3npUrXar + C2Vps + Ap3

El par de carga Tl se asume como una función con variación lenta en el tiempo, y durante

el proceso transitorio del sistema en lazo cerrado es constante, no conocido y satisface la

siguiente expresión,

fL = 0. (5.1.2)

5.2 Observador por MD ST invariante a cambios

paramétricos

Si se consideran las mediciones de la velocidad del rotor uT y las corrientes de estator ias

y ip3; en esta sección se diseña un observador por modos deslizantes super-twisting para

estimar el flujo del rotor y el par de carga. Un esquema de este observador se muestra en

la Fig. 5.1, [51]. Esta técnica se puede utilizar en muchas aplicaciones como son estimación

de parámetros en donde la estimación de los estados es requerida. El control del sistema

re-alimentado resultante de los estimadores se puede usar en lazo cerrado y en lazo abierto

debido a que este método no tiene dependencia entre el sistema de entrada y de salida.

Vas, Vp3 MJAM

u.
r, ¡ras,

Observador T¡_

Observador Ar -*■ Aqt, A^r

Figura 5.1: Esquema del observador.

5.2.1 Observador por MD para flujos de rotor

En el caso perturbado, para dar robustez al sistema, es necesario el diseño de un observador

de orden completo. Para tener mas libertad de diseño del observador, se utiliza la misma
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transformación (4.3.1) del capítulo 4:

Aar = Aqt
"~

'llaí

^0r = -V"
~

htps (5.2.1)

donde h y l2 son las ganancias de transformación que serán seleccionadas posteriormente.

Se utiliza (5.2.1), en las dinámicas de los flujos de rotor y las corrientes de estator (2.3.109)-

(2.3.112) que se representan en las nuevas variables AJ^. y X*pr con los términos no conocidos

de la forma

arKr = -lnX*„ + Zi2.v*jrA¡sr + SnnpUrips + <¡i2iQ3
-

<PiVas
- hAas + A,

X*pr
= —

l2XX*pr
—

l_V2.npUrX*ar
-

ftl^^rías + <Ü2,Íps
~

<P2Vp3
~

h&Ps + &Pr

ia3 = -tintas ~

tii2npurips
-

xp3nt_urX*pr + </j4A;r + cxvas + Aas

ifis = -ti2\ips + tinTlpldrias + f^rirpUrX^ + xp6X*pr + C2Vps + Aps

(5.2.2)

donde

ill = a3)0 + ZlCiC4,o, Zl2 = 1 + ilCiC3, /2l = 03,0 + l2c2c4fi, l-n = 1 + Í3C2C3;

•ín
= hih, *íia

=

a>ifl
— hih + kciai¡0, Sai

= l22h, Taa0
—

a4,o
_ hih + ^2^203,0!

1?H = 0101,0
—

¿lCiC4,o, 1?12 = Í2C1C3, l?3i = 0202,0
—

l2C2C4fi, $33 = Í1C2C3;

fl
= ¿lCl, <¿>2

= ¿2C2, <P3
=

C1C3, (f^
=

CiC4fi, <¿>5
=

C2C3, <¿>6o
=

C2C4fi.

Se considera el modelo (5.2.2) y se propone el siguiente observador no lineal para flujos:

A£r = -JiiÁ^. + h2npUrX*pr + <;nnpurips + -Í12W
~

flVas + fcuvi + v3

Xpr
= —

l2lX*pr
—

122-tp^rXar
~

S2inpUrÍas + S22tps
—

<p2Vps + kí2V2 + V4 ,¿
_ „,.

tas = -filias ~

tii2nj,UrÍps
—

<p3npUrX*pT + (fiX^. + CiVas + Vi

lps
= ~ti2iips + ti22npUrÍas + WTlpUrXlr + f6X*pr + C2Vps + V2

donde A^., XpT, taa, y ips son las estimaciones de A^., A£r, ias e ips, respectivamente, y

vi, ..., v4 son las entradas del observador.

Ahora, de (5.2.2) y (5.2.3), se tiene que las dinámicas del error del observador son

A^. = -¿llA^. + h2npUTX*pr
- ZiAaj *+- Aar - ^11^1 + V3

^}r ~ -hlX*pr
~

hiTlpUrXar + l2Apa + Apr
- kí2V2 + V4 , .

las
= -tintas

~

tii2npUTÍps
~

ip3npUrX*pT + ^A^. + Aas ~

Vi

tps
= ~ti2lips + ti22npUrÍa + tpunpUrX'ar + <fi6X*pT + Aps

-

V2

donde los errores son A^. = A^.
- Á;r, Xpr

=

Xpr
-

A^., i*as = i*as
-

i*as y i*ps = ¿*s
-

l*0s.
Para introducir modos deslizantes en las dinámicas de corrientes se asignan Vi y v2 como

algoritmos del sistema (5.2.4) de la forma



94 5. Sistema con incertidumbre en resistencia de rotor

vi
= -koia\\ias\\2 sign (ias) -

kosjas + ui (5.2.5)
üi = -ko2asign (Jas)

v2
= -k0ib \\ips\\ 2sign (ips)

-

k03_ips + u__
(5.2.6)

ü2 = -k02bsign (ips)

se sustituyen las entradas (5.2.5)-(5.2.6) en (ips,ips) de (5.2.4), el sistema en lazo cerrado

resulta

ias = Aa —

k0ia | ias 1 2sign (ias)
—

k03Jas + «i
(5.2.7)

tti = -k02asign (ios)

ips = A(, - koib\ips\2 sign (¡ps)
-

ko3hips + «i (5.2.8)
üi = -k02bsign (ips)

con Aa = -tinias -

tii2npUrips
-

<p3npurX*pr + <¿>4A*r + CiVas, Aa = -tinias -

ti^n^rips
~

ip3npUrX*pr + -f^Aor + civas, y las ganancias de ajuste como k0ia > 0, koih > 0, fc03o > 0,

ko2b > 0, k03h > 0, y k03a > 0.

Proposición 5: Considere una región admisible £l2 donde el término Aj con i = a, b,

se considera como una perturbación en (5.2.7) y (5.2.8), que se considera acotada por

||Aj|| < ¿i \i\ + 62 con ¿i > 0 y <52 > 0. Se seleccionan las ganancias del observador koi( > 0,

^03* > 0 y A;o3¿ > 0 en (5.2.5) y (5.2.6) tal que las siguientes condiciones se cumplen:

kou > 0, fc02. > kou ;*ff.2
+

lS?\ ■ and ko3i > \sx. (5.2.9)
2 (2fcoi¡

-

o2) a

Esto asegura la convergencia de ias a ias e ips a ips en tiempo finito ís, por lo que se tiene

estabilidad asintótica global, [54].

La prueba de la proposición 5 se describe en el Apéndice D.l. Se considera la observación

1 del 4 para este caso.

Cuando ocurren los MD sobre ia3 = 0 y ips = 0, las dinámicas de error de flujos de rotor

(5.2.4) se representa de la forma

A^r = -¿llA;r + h2TlpUrX*pr
- hAa3 + Aar -

kiiVUq + V3
,g ^ ^

A£r = -Z2iA^r
-

l22npurX*ar
-

l2Ap3 + Apr
-

ki2v2eg +v4
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donde los valores equivalentes de las entradas del observador viieq y v2<eq son calculadas de la

forma iaa = 0 y ipa = 0, como

Vle,
=

-<fiznpUrX*pr + (piX'a, + Aa3

V2tq
= (a55np(JrA^. + <p6X}r + A0s-

Para cancelar algunos términos en (5.2.10), se seleccionan fcn = —^f h, k_2 =

~^L
" 'a* tal I"6

*ar = -Vi

*¡9r = -Vl

se efige

^3 = klóbK.

Vi
=

k2obXp

con la siguiente consideración para la constante fo*** > 0 que resulta en

Aar —
—

fcaofcAa + KaoftAa

Xpr
=

—k2obXp + k2oi,Xp.

Se reescriben las derivadas de las dinámicas de error de flujo anterior en forma matricial

como

donde & =

xi

* = -fc3o6* + k2obiÜ (5.2.11)

para mostrar que el sistema resultante es estable se aplica la siguiente

función candidata de Lyapunov V = h^T^! y se define la siguiente nivel de acotamiento

ÍL = |'l'Gi?n|V<7}. 7>0.
La derivada de la función de Lyapunov a través de las trayectorias de las dinámicas de

error de flujos (5.2.11) resulta en

= ÜT (-fc2o61ír + kiab^
= -k2ob^T^ + k2ob^T^

= -fc2o6||* + ***|*||all*lla

Se utihza el lemma 9.2 de [30], tal que el disturbio se puede presentar como ||*||2 < 7, 7 > 0,

Ví > 0 y este satisface * < b, Ví0 + T
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El acotamiento del flujo con un valor constante es físicamente razonable, puesto que un

motor funciona con energía limitada.

Por lo tanto, se considera que 0 < 8 < 1. La cota final de las trayectorias del error de

flujos, resulta

= — k2ob

= —k2ob

+ -Wy *

2 112j.

2xx
II.

■9*lto6||*| +*2o67 *

[>(HI*IL)
,;v|i|^i-t

*= -(i-e)k2ob *

y = _(i-0)7 $

Tenga en cuenta que la cota última b, es proporcional a la cota superior en la perturbación

7. Por lo tanto todas las trayectorias que llegan dentro de ííc en ío
— T permanecen

Ví > T en ííc. Entonces se tiene la solución í (í) < b para t > T. JEste resultado en

el origen puede ser visto como una propiedad de robustez de los sistemas nominales teniendo

estabilidad exponencial en el origen. Esto muestra que una perturbación arbitrariamente

pequeña (uniformemente acotada) no dará lugar a grandes desviaciones de estado estable en

el origen.

Ahora se considera la transformación (5.2.3) para obtener los flujos estimados Aar y Xpr
como

Aar = A*r + htas 2/ Xpr = X*pT + l2ip3.

5.2.2 Observador MD para el par de carga

En el anterior para el observador del par T¿ se supone Aor(í) = Aor(í) y Xpr(t) = A^í) a

partir í0, pero realmente se tiene un proceso transitorio en el observador de flujos por esta

razón en esta sección se considera para el momento ¿o & Xar(t) ■?■= AQr(í) y Xpr(t) -^ Xpr(t).
Debido a esta desigualdad aparece una perturbación y para obtener robustez se utiliza el

algoritmo super-twisting por lo que se propone el siguiente observador para el par de carga

(Ti) donde se consideran las estimaciones de A£ y A*
,
así como el la estimación de la velocidad

uT para la dinámica mecánica:

úr = did2 (Xpri0
tL = 0

Xartps)
~ d2Ti

(5.2.12)

donde Tl, se considera como parte del algoritmo de modos deslizantes super-twisting.
Por lo que se propone el siguiente observador:
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¿r = dida ÍA^riaí - Áar¿0SJ
- d2fi, + /3 | (ur - úr) \

5
sign (ur -úT) + k (<¿r

- &r)

fL = l4sign(ur-ur) (5.2.13)

donde wr y T¿ son las estimaciones de ur y Tl, respectivamente, l3, l4 y I5 las ganancias del

observador. Se definen los errores de estimación como

eu = Ur
— Úr

ctl
— Tl —Tl.

al utiBzar (5.2.12) y (5.2.13) se obtienen las siguientes dinámicas de error:

¿u = did2 (A^ías
~

Xaripf)
- dxd2 íXprias

~ Xarips) ~ h \e«x>\* sign (eu)
- l5e__ -

d2eTL

¿tl = -hsign (eu) . (5.2.14)

Y se considera la suposición de estabilidad de la proposición 5 para (5.2.14), se tiene que

para una región de operación admisible Í2 donde el término /^ = did2 (Xpria3
— Xarips)

—

did2 [Xprias
—

Xarip3j es una función acotada ||/w|| < 53 \e¡_j\ + S4. Entonces se toman las

mismas condiciones de estabilidad y las ganancias del observador super-twistig tienen que

ser l3 > 0, l4 > 0 y k > 0 tal que se tiene e__
= 0 y er__

= 0 en tiempo finito ís.

5.3 Diseño del control basado en el observador

5.3.1 Superficies de control de velocidad y flujo (Lazo Principal)

Se asume que la velocidad ur y las corrientes de estator son medidos, y además los flujos de

rotor y el par de carga son estimados, el objetivo en esta parte es el diseño de un controlador

MD que siga efectivamente las señales de referencia de la velocidad que se desea ur y el

módulo de flujos del rotor fae¡ mediante un control continuo en v3 y un control discontinuo

para el interruptor p en
el devanado auxiliar. Se definen los errores de seguimiento como

Xl
Ur

—

Uref

<¡>
-

faef
y x2

donde (j> = \tr'\2 = A„r + Xpr es el módulo de flujos del rotor. El sistema (2.3.55) y (2.3.109)-

(2.3.112) puede representarse en la forma conocida como control no lineal a bloques con
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perturbación, [47], que consiste de dos bloques:

xi = fi(fa) + Bi(Xr)x2 + DiTL + h(t) + Aa(t)

X2 = fl (Wr, Ar, Í3) + B2U + Ap(t)

(5.3.1)

(5.3.2)

donde Ar = (AQr, Xpr), i3 = (ias, ip3), ranki?i (Ar) = ni, rankB2 = n2yni — n2
= 2 con

/n
u —

Vps n lv3
-

vcp
,fi =

f.12

0

-2a3fi<j>
,h

/21 = CiC4>oAar
—

CiC3UrXpr fí (\\ —
did2Xpr —did2Xar

f-n = 0¿C3UTXar + OiC^oXpr
' T

[ 2o4)oAar 2a4flXpr

/ai
—

aiflCiia,

/aa
-

a2,oc2ip.

B2 =

Ap(t) =

ci 0

0 C2

Aas (í)

A^s (t)

AQ(t) =

,h(t) =

0

2Aor (í) Aar + 2Apr (í) A^r

Üref(t) 1
n [ ~¿2

¿■e/(*)J' 0

Puesto que zi
=

x\_ con el vector zi = (211,212) , y usando la técnica de control por

bloques, [47], el valor deseado x^s para el control virtual x2 en el primer bloque (4.2.1) se

forma como sigue

Í2des = -Bi1 (Ar ) (fi + DifL + h(tj) + B? (%r) (Kxzx) (5.3.3)

con la dinámica deseada Kxzx para el error de seguimiento zi y la matriz de ganancias del

controlador
"

-fci 0
K,= ki > 0, fc2 > 0.

0 -fc2

Ahora se define la variable de deslizamiento z2 de la forma

z2 = x2
—

x2des

donde x2de3
= (iff, ifff = (iff - Aas, iff

- Aps)T con

(5.3.4)

"¿des
las

=
1

4>

¿des
''as

=
1

¿des

%Ps
=

1

¿des

lPs
—

1

?

fá (d2fL
- kiZn -

úref(t)) + ¿£ (2a3,0^
~ k2Zi2 -

faef(tj)]
\ (d2TL

- fcizn -

úref(t)) + Ag¿ \2a3fi<l)
- k2zí2 -

.¿«/(i))]
\d2fL - hzn -

üref(t)J + ¿g- [2a3fi4>
- k2¿i2 -

faef(t)j j
(d2TL - kiZn -

Úref(t)) +^ (2a3i0<¿>
- fc22l2 -

0re/(í))j

Ag.

di<¿2

Arar

d\d2

.A*.
d\d2

Utilizando la transformación (5.3.3)-(5.3.4) y Bx (Xr) fif1 (xr) = [/
- Bi (xr) B¡1 (Ar)l,

el sistema (5.3.1)-(5.3.2) se representa en las nuevas coordenadas zi y z2 = (z2i,.Z22)T =
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i — i"

de la forma

¿i = KiZi + Bi(Xr)z2 + Aa(t) + A<p (5.3.5)

¿2 = f2(Ur,Xr,Ís) + B2U-X2des + Ap(t) (5.3.6)

donde Ap = Bi (Xr) Bf1 (Ar) (/i + DifL + h(t)-Mi) + AQ(í) y con

Axfi =
— (a3fldld2/a3fl) (AorA/Jr

—

XprXarJ
— (d2/fa)TL ( AarAor + A^A^rj •■•

+ (1/0) \Üref íAarAor + XprXpr) + (dld2/2a4io) faef ( AarA^
—

A^AarJ ) ■■•

+ (1/0) ífclZll íAarAor + A^rA^r) + (dld2/2a4>0) fcl^l2 f AarA/3r
~

A^rAarJ J
AlaC»2 = —203,0 í AorA^r + A^rAarJ

~ (2a4,o/di0) Tl í AarA^
~

A^Aar ) •■■

+ (1/0) (faef íAarAor + A^A^rJ
~ (2a4fi/dXd2) Üref f AQrA/3r + XprXarJJ

—

+ (1/0) ífc2Zl2 (AarAor + XprXprJ
- (2a4fi/dXd2) kXZXX (XarXpr

~

XpTXarJ J + 2Aar(í)Aar-

-|-2A^(í)A^.

Ahora el sistema tiene la forma para el diseño del lazo (esclavo) de control de corrientes.

5.3.2 Control de corrientes del estator (Lazo esclavo)

Diseño del control básico

En el lazo esclavo, primero se formula, el control básico vs. Para para inducir movimientos

desfizantes sobre la superficie z2i
= O or ias = tff, se aplica el algoritmo de control MD

super-twisting, [37], [26]:

vs
= -01 |z2i|1/2 sign (z2X)

-

03221 + ux (t) (5.3.7)

con

¿i = —a2sign (z2X) . (5.3.8)

Ahora se sustituye la ley de control (5.3.7) y (5.3.8) en (5.3.6), el sistema en lazo cerrado

¿21 = fs(Xr,z2X)-cxai\z2i\1/2sign(z2i)-Cia3z2i + CiUi

üi = -a2sign(z2i) (5.3.9)

/s(Ar, 231)
= /21 (Ár)

- "icittfs) - *?/ + A» (t), «1 > O, q2 > O, y a3 > 0.
con
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Considerando la suposición de estabilidad de la proposición 5, donde se asume que en una

región admisible íí donde el término /s(Ar,22i) es una función acotada por fs(Xr,z2i) <

¿5 I221 1 + ¿6, y cumpliendo con las condiciones para estabilidad, se efigen las ganancias del

control como ai > 0, a2 > cia*i 2m/2)Ciai-*iv) ' ^ az > ^/^ ^5- Entonces el vector de estados

del sistema en lazo cerrado (5.3.9) llega a la superficie 221
= 0, en tiempo finito ís, y se tiene

estabilidad asintótica.

Diseño de control Auxiliar

En el movimiento por MD sobre la variedad 221 = 0, el valor equivalente vs,eq del control

vs se calcula como una solución para 221
= 0 (5.3.9) [67], de la forma

Vs,eq
= Ci1fs(Xr, Z2Í). (5.3.10)

Se sustituye (5.3.10) en la ecuación (5.3.6) y se tiene

222
=

-022222 + /22 íAr, 222J
~

C2Vcp (5.3.11)

donde a22
=

a2c2 y f22 (XT, z22j
= f22 \XrJ + c^nc^fs

-

a22(iff) -"iff + A0s(t).

Por lo tanto, el movimiento MD sobre

221
= 0, is = Oye^ = 0, en = 0 (5.3. 12)

llega en tiempo finito. Como resultado, la dinámicas de MD para (5.3.12), son descritas para
el sistema completo en lazo cerrado (incluyendo el observador) por el siguiente sistema de

orden reducido:

¿11 = —fciZn + /n í Ar, 2n, 2i2, 222

¿12 — ~k2Zi2 + /12 í Ar, 2u, 2i2, 222

¿22 = -022-Z22
~

C2Vcp + f22 (Xr, 222) (5.3.13)

^ar = "-2o¡*-^ar ~r <Z2ob^ar "<2o6^as

A^r — —k2óbXpr + k2obXpr
—

k2oblps

con fii(XT,zn,Zi2,ips) = -did2Xar (z22
-

Aps) + Atpi y fi2(Xr,zn,zi2,ips) =

2(ti,oXpr (z22
-

Aps) + Axp2.

El sistema (5.3.13) puede representarse como un sistema lineal perturbado:

z = Az + Tp + gi (Xr, z)
\ ' (5.3.14)

Ar = K2obXr + g2 (Xr, i3)
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I = Acf + B/> + C (z)

donde z = (zn, zi2, 222) , Ar = í Xar, XpA ,
2 = ( zn, Z12, 222, Aar, A^r J ,

(5.3.15)

A =

.B=r0 Lew-
.4 0

0 #<-*

-fci 0 0

0 -fc2 o

0 0 —

022

/ll (Ar,Zii, 212,222

Sl (Ár,*)
02 (Ar, Í«)

51 (*r, Zj =

_y [ —k2ob 0 1 _

K20b=[ 0 -fc2o6j'P
=

0

0

-Ql>Vc

/l2 ( Ar,2n,2i2,2aa

/22 ( Ar, 2aaJ

,53(Ar,Ís) =
k2obXar

~

k2obhtas

k2obXpr
~

k2obl2Íps

Se asume la perturbación £ (2) es acotada en una región Í2 por

||C (5)11 < 7i P|| +73, 7i>0,72>0. (5.3.16)

En el diseño del control auxiliar p se aplica la siguiente función cuadrática candidata de

Lyapunov:

V = \ (z2n +4 + z22 + Xl + X2r) (5.3.17)

La derivada en el tiempo de (5.3.17) a través de las trayectorias de (5.3.13) o (5.3.14) se

calcula como

V = -kiz\i - k2z\2 - a22z_\2 - k2obXl,. -

k2obX2pr + z^C, (z) -

c2z22vcp. (5.3.18)

La lógica de conmutación del capacitor se elige de igual forma que el anterior, que resulta en

p
= 0.5sign (z22Vc) + 0.5. (5.3.19)

Se sustituye (5.3.19) en (5.3.18) y se utiliza z22vcsign (z22vc) = \z22Vc\, la derivada (5.3.18) se

convierte

V < -fci|2n|2 - fc2|2i2|2 - a2a|222|2 - fc2o&

||z||||C(5)l|-0.5C2[|Z23Vc|+222Üe]
<-a||f||2 + ||l|| ||C (1)11

-fc2o6 Pr +

(5.3.20)
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donde se utilizan las propiedades z22vc < \z22vc\ y a = min{fci, fc2, a22, fc2o6, fcao6}- Se sustituye
ahora (5.3.16) en (5.3.20) y sumando y restando (a

—

71) p \\z\\2, se tiene

V < -(a-7i)(l-/S)||f||2
< -{a-ll){1-p)m2

73

"Pll [(«- li) P ||f|| -72]

0</3<l

V llf II >

(a--yi)P'

Por lo tanto, una solución de el sistema (5.3.13) es últimamente acotado por

(5.3.21)

PWII < ¿o, 60
72

(a-7i)/3'

De esta expresión, es posible ver la última cota 60 que puede reducirse incrementando las

ganancias del control fci, fc2 y fc2o6- De cualquier manera, la selección de estas ganancias es

fci > 022, fc2 > 022 y fc2o6 > 022 y esto resulta en SQ = ((72)/((a22
-

7i)P))- Entonces en este

caso, la cota última So depende de los parámetros de la planta.

Finalmente, se consideran las limitaciones en las corrientes (4.2.21) y (4.2.22) que se

expresan en el 4.

5.4 Resultados de simulación

Para verificar el desempeño del controlador propuesto (5.3.7)-(5.3.19), simulaciones

numéricas se realizan utilizando el método de Euler con un paso de integración í„ = 1 x 10-3

Donde se consideran los parámetros y datos del MJAM así como las perturbaciones aplicadas
en el 4. Se incluye la perturbación del incremento en el valor de la resistencia del rotor de

un 30% de su valor nominal.

1 .,. 1

1 60

140

L^J

,-
'» f

1
5 100

1

K
vt bo

S

eo

■10

20

.

Figura 5.2: Velocidad del rotor wr(wr) y Figura 5.3: Módulo de flujo del rotor fa
referencia u;re/(wref).
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En las figuras 5.2 y 5.3 se muestran los resultados de las variables controladas cuando

se utiliza el controlador y observador diseñados en el 4, con perturbación paramétrica del

motor. Los resultados de las demás variables importantes se muestran en las figuras 5.4-5.8.

• Si 1 15

Figura 5.4: Par de carga Tl y par de carga

estimado 7¿.

Figura 5.5: Par electromagnético Te.

Figura 5.6: Corrientes de estator en el

marco de referencia a p.

Figura 5.7: Flujos del rotor y estimaciones
en el marco de referencia a /3.
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Figura 5.8: Voltajes de estator en el marco de referencia a /?.

En estos gráficos se tienen que el controlador no es robusto ante la incertidumbre de la

resistencia del rotor.

Ahora se muestran los resultados del observador ST y el controlador basado en el

observado propuesto. Donde se considera la incertidumbre de la resistencia del rotor. Los

valores de las ganancias del control son ajustados a kx — k2 = 500 ya-i
= 36,a2 = 22581 y

a3
= 1. Las ganancias de la transformación se seleccionan como lx — h — 0.0899, Finalmente,

las ganancias para el observador en cascada super-twisting son k0Xa = 300, fc02<, = 187210,

fcoi„ = 450, fc026 = 280760 fc03o = k03b = 1 y /3 = 160,1*4 = 30,í5 = -24.

Las gráficas que se obtienen son:

Figura 5.9: Velocidad del rotor wr(wr) y
referencia U/ye/(wref).

Figura 5.10: Módulo de flujo del rotor 0.
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—

;>_
11

1"
lo.

0*

1)2

o u

Figura 5.11: Par de carga T¿ y par de

carga estimado T¿.

| 10

0 0.5 1 15 2 2.5 3 3.5 4

Tíme(s-*c)

Figura 5.12: Par electromagnético Te

El seguimiento de la velocidad del rotor se muestra en la Fig. 5.9, se observa un buen

desempeño al cambio de la velocidad de referencia en í = 1 seg. Alcanza la velocidad de

referencia después de 0.08 seg. La respuesta del módulo de los flujos del rotor 0 sigue la

trayectoria del valor de referencia como se observa en la Fig. 5.10. El par de carga estimado

alcanza el estado estable después de 0.02 seg. Fig.5.11.

20

10

_»" 0

-10

0 0.5 1 1-5 2 2.5 3 3.5 4

Time (*»c)

fx^
w0 0.5 1 15 2 2.5 3 3 5 4

Time (sec)

Figura 5.13: Corrientes de estator en el

marco de referencia a p.

Figura 5.14: Flujos del rotor y

estimaciones en el marco de referencia a

P-

La respuesta del par electromagnético se muestra en la Fig. 5.12, se observa un valor de

15 N-m durante el intervalo de [0
- 0.18 seg] y en el cambio de velocidad de referencia en
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í = 1 seg. tiene un valor de 16 N-m y presenta una pequeña variación en í = 2se<7 debido

al cambio paramétrico del valor de la resistencia del rotor. Las componentes de oscilación

de la segunda armónica aparecen en estado estable a consecuencia de la acción del devanado

auxiliar y el capacitor, ver Figuras 5.9, 5.10, y 5.12. Donde la amplitud de estas componentes
es pequeña.

Por otro lado, las corrientes de estator (ver Fig. 5.13) en el intervalo de arranque

(0 < í < 0.2se<7.) adquieren un valor elevado, son acotados por el control de limitador de

corriente, donde las corrientes de arranque se mantienen por debajo del límite Imax, se realiza

la misma operación en el cambio de referencia de velocidad en el intervalo (1.0 < í < l.lseg.),
en í = 2seg. se presenta la perturbación debido a la incertidumbre, teniendo un cambio en la

corriente de 0.03 Amps. En Fig. 5.14, se muestran las componentes de flujo del rotor AOT y

Xpr y las estimaciones AQr y A^r respectivamente mostrando robustez ante la incertidumbre

de la resistencia del rotor. El valor de las componentes de flujo del rotor tienen un valor al

rededor de 0.4 wb.

Figura 5.15: Voltajes de estator en el marco de referencia a p.

Finalmente, en Fig. 5.15, se muestran los voltajes, donde va3 es el control super-twisting
MD y vps es el control MD discontinuo.

Como resultado se tiene que el observador ST y el controlador basado en el observador

presentan robustez ante incertidumbre paramétrica.
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5.5 Conclusiones

Un esquema de control basado en el observador con algoritmo de MD super-twisting,

es propuesto para regular la velocidad angular ur y el módulo del cuadrado de los flujos

del rotor 0. Un Observador por MD ST se desarrolla para estimar el flujo del rotor y el

par de carga. Se considera como perturbación la resistencia del rotor y el par de carga.

El control basado en el observador es robusto ante perturbación externa (Par de carga) e

incertidumbre de la resistencia del rotor, no así, el controlador propuesto en el capítulo 4. La

estabilidad del sistema completo en lazo cerrado es últimamente acotada. Los resultados de

simulación muestran un desempeño robusto del controlador y observador diseñado. Además,

el controlador propuesto asegura la limitación de las corrientes de estator.



Capítulo 6

Control por MD de alto orden (QC) y
observador ST para flujos.
(Sistema con incertidumbre en resistencia de rotor sin estimación del par)

6.1 Introducción

En el capítulo 5 se desarrolló un controlador ST basado en el observador, para un sistema

con variación en resistencia de rotor y perturbación del par de carga con dinámica constante.

Se demostró la estabilidad del sistema completo en lazo cerrado del observador no lineal por

modos deslizantes ST para flujos y par.

En este capítulo, se diseña para el lazo principal, un controlador ST con superficie de

control cuasi-continua (QC) de corrientes para regular la velocidad del MJAM en presencia

de incertidumbre en resistencia del rotor y perturbación del par de carga (arbitrario pero

acotado); y para el lazo auxiliar un controlador discontinuo para el módulo de flujos. En el

diseño del control, primero, se diseña un observador de segundo orden ST como en [37], para
estimar el flujo del rotor. El observador se formula tal que la dinámica de error de estimación

tiene la estructura del algoritmo de MD super-twisting [41], es robusto y se estabiliza en

tiempo finito. Esta idea fue propuesta anteriormente para sistemas mecánicos en [15]. Se

desarrolla el análisis de estabilidad del sistema completo observado/control y se presenta

variables de error de estimación y de control. La propiedad de convergencia tiempo finito

MD permite estudiar, primero la dinámica de error de observación, y luego el error de control,

lo que facilita el análisis.

109
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6.2 Modelo Matemático del MJAM

El modelo dinámico del MJAM donde se considera la variación de resistencia del rotor que

se presentan en el capítulo 2 se re-formulan como

ias =
~ CXaXoÍas + CiCajoAor —

cxc3npurXpr + cxva3 + Aa3

Xar = — íl3oAar + npUrXpT + a4QÍa3 + Aar

ips =
—

c2a2oip3 + C2C4oXpr + 02C3npuTXar + c2vp3 + Ap3 (6.2.1)

Xpr =
—

npUrXar
_

0,3oXpr + a4oÍps + Apr

ÜT =dXd2 (Xprias
—

Xarips)
— d2T¿

La dinámica del capacitor (ver Fig.2.18) esta dada por (2.3.62) y la de voltajes (2.3.60)
y (2.3.61) del capítulo 2. Se considera la entrada de control acotada por

N < vo (6.2.2)

donde vq es un escalar positivo.

6.3 Observador deMD de segundo orden ST para flujos

de rotor

Con la velocidad ur y la corriente de estator ias y ip3 medibles, en esta sección se diseña

un observador por modos deslizantes (MD) de segundo orden ST para estimar los flujos de

rotor. Se considera la siguiente transformación dando convergencia arbitraria y robustez al

igual que el capítulo anterior, en este caso se considera la transformación para dar una forma

natural super-twisting:

*ar
~

*ar
~

hta3
tc o -x\

ApT
—

*Pr
~

l2tp3

donde h y Z2son las ganancias de la transformación. Se utiliza (6.3.1), así como el flujo

perturbado y las dinámicas de corriente (6.2.1) las cuales se presentan en las nuevas variables

A*
T y X*pT de la forma

ia3 =
~

Putas
—

Pi2npurips
—

q3npuTX*pr + q4X*ar + civas + Aa3

Kr —
~

hlXar + li2npUrX*pr + ^linpUTÍps + -íl^as
~

qiVa3
~ hAa3 + Aar

,¿
_

0.

[b.á.Z)
tps

= ~

P2ltp3 + P22npUrÍas + <75«p^rA* r + qüXp,. + C2Vp3 + Ap3

X*pr =
—

l2iX*pr
—

l22npurX*ar
—

s2inpurias + <ü.2ip3
—

Q2vps
—

l2Aps + Apr
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kja.
94

(6.3.3)

donde pn = ciaio
— iiCi&io, P12 = J2C1C3, P21 = c2a2o

- Í2C2C40, p22 = hc2c3, hi = «30 + ¿1C1C40-

/12 = 1 4- Í1C1C8, /ji = 030 + ¿2C2C4O) ¿22 = 1 + hc2c3, ?n = Í12Z2- S12 = 040
— hih + hciaio,

Si
= Wi, -522

= 040
— hih + Í2C2O20> <7i

= hci, q2
= l2c2, q3 = cic3, q4

= C1C40, «75
= C2C3, y

<J6
= C2C40.

Considerando (6.3.2), se diseña un observador no lineal de tal forma que da lugar a

una estructura de dinámicas de error de observación por MD de segundo orden (ver sección

6.5). Por tanto, se define A^., A£r> ia3, y ip3 como estimaciones de AJ^., Xpr, ias, y ip3,

respectivamente, tal que el observador se presenta como:

tas
= —

Pilcas
—

PliripUrips
—

qsTIyUrXp,. + «74-^.

+ CiUQS + fcia|¿aS|5SÍgn (ia3) + k3aÍas

Ktr =
—

hlX^. + h2npUrXpr + ^H^lpUrips + ?l2¿as ~

QlVas + "^g11 (*<»«)

ips =
~

P2ltps + P22npU}rÍas + feV-fKtr + 96^

+ c2vp3 + fcw|t^|5sign (ip3) + k3pip3

*Br =
_

*2lA£r
~

¿22nj,WrA^r
~

^lflpUrias + S22tp3
~

q2Vp3 +
—

Sign (ip3)
•76

donde ¿QS = ias
—

ia3, y ips = ip3
—

ip3 son los errores del observador y fc¡a, hp > 0 para

i = 1,2,3.

Como resultado de (6.3.1), las estimaciones de los flujos de rotor Aar y Xpr se obtienen

COmO Aar = A^ + *1*W y ^fr = *Pr + feW

6.4 Diseño del controlador por modos deslizantes

Siempre y cuando las corrientes y la velocidad sean medidas continuamente y los flujos del

rotor se estimen, el objetivo en esta sección es diseñar un controlador de MD que pueda seguir

las señales de referencia de la velocidad deseada uref y el módulo del flujo del rotor 0re/ por
medio del control básico continuo v3 y de control auxiliar p como una función discontinua.

6.4.1 Diseño de la superficie de deslizamiento

La aplicación de una combinación de Linealización por retroalimentación en forma de bloques

[49] y técnicas deMD cuasi-continuos [21,40], se utiliza para formular una superficie deslizante

en la cual el control de seguimiento de error es cero en tiempo finito.
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Al igual que en el capítulo 5 se presenta el sistema (6.2.1) en Forma No-Lineal Controlable

a bloques con perturbación [49] como:

¿i =/i (0) + Bx (Xr) x2 + DXTL + Ar

X2 =f2 (Ur, Ar, Í3) + B2U + A3
(6.4.1)

donde xx — [ uT 0 ] x2 = [ ias ip3 \ Xr = [ Xar XpT ] ,
u =

vas vps]T /i(0) = [fn fuf = [0 -2a3O0]T A - [ -d2 0 ]T f2 =

hl /22 ]T Ar = [0 2AarXar + 2AprXpr]T A3 = [ Aa3 Aps f , Bi (Xr) =

did2Xpr —did2X0

2íl4oAar 2a4oA^r
y, B2 =

cx 0

0 c2
,
COn /2i =

—

ai0CiÍQS + CiC4oAQr —

CiC3WrA^r y
<-2 J

. :22 = -a20C2Íp3 + C2C3UrXar + C2C40A^r.

Se tiene presente que sólo las estimaciones de los flujos de rotor están disponibles para
el diseño del control, se definen las siguientes estimaciones de variables 0 = A^. + Xpr,

K = (Xar, Xpr) y sus errores 0 = 0
— 0, Ar = Ar — Ar, respectivamente.

Se presenta el error del Controlador y la dinAjmica de errores reales, respectivamente

Zl
= [ Zn Zi2 \ Zl

= [ Zn 212 ]

COn Zn =Ur~ Uref(t), ZX2
= 0

-

faef(t) y, Zí2
= 0 -

faef(t) = 0 + 0 -

0re/(í) = ¿12 + fa laS

dinámicas del primer bloque transformado (6.4.1) se convierten a

¿i - h (0) + Bi (Ár ) x2 + $ + Ai (6.4.2)

r
• ~\T - ■ t

donde * = I o 0 j y Ax = DiTL + Ar + [ üref faef ]

Se utiliza la técnica de control a bloques [49] con HOSM QC [40]. El valor deseado

x2des
— [ iff iff ] para el control virtual x2 en (6.4.2) se propone de la forma

X2des
= #l_1(Ár) (~/l(0)

- #020 ~ ^1*1 + A

zq

¡>2

Zl

-fc,a2-
¿i2 + |*zi2|2sign(¿i2)

zí2 + \zn\
(6.4.3)

i>i = -fc,
zii + \zii\1sign(zn)

|¿n| + |zn|*
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donde zq = [ zoi #n ] ,
v = [ vx ia*. ] K0 = diag (fcn, fcx2), Kx = diag(fci,fc2) con fcai,

fco2> ^n i fci2 » *i y> k2 como constantes positivas. Las derivadas de ¿n y ái2 se obtienen al

utilizar un diferenciador de MD [38].

Ahora el error de la variable z2 se define como:

z2
=
x2- x2des. (6.4.4)

Al utilizar la transformación (6.4.3)-(6.4.4), el sistema (6.4.1)-(6.4.2) puede representarse

en las nuevas coordenadas 21,22= [ z2i z22 ] z2i = iQ3 — iff, -z22
= ip3

—

iff de la forma

zo
= zi

—

Zl

.-. _ L. «u+l»iil»niga(«ll)
t-*l

—

n-al r ; ; TI

Vü
=
-Ka2 ,¡ ... i

j«12|+Nl2| =

zx
= -KqZo - KiZi + V + a3i(Ár)z2 + * + Ai

{¿2 = Í2 \ur, X3, i3) + B2u + A2

donde zx
= [ 0 0 ] , Ai = At + Kxzx_ A2 = Ar -

x2de3

{6.4.5)

(6.4.6)

6.4.2 Control de modos deslizantes

Entonces, de nuevo se propone el algoritmo super-twisting para la entrada de control básica

y la lógica de conmutación para la entrada auxiliar con el fin de asegurar que el diseño de la

superficie de desUzamiento sea atractiva en tiempo finito.

Para inferir movimiento de MD sobre la superficie z2i
= 0 o ia3 = iff en el lazo de

corriente (6.4.6), se considera (2.3.60),el control básico v3 el cual se presenta en [37]

i;s
= -ax \z2X\1/2 sign (z2i) -

a3z2i + ux

üx -

- a2sign (z2í)

(6.4.7)

con ai > 0, a2 > 0, y a3 > 0. Luego para inferir movimiento de modos cuasi-deslizables

sobre la superficie z22
= 0 o ip3 = iff, se diseña el control auxiliar p para el capacitor, por

medio de la siguiente lógica de conmutación:

1
■

/ v
1

p= -sign(z22i;c)-|--. (6.4.8)
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6.5 Análisis de estabilidad del controlador basado en

el observador

Se sustituye la ley de control (6.4.7) en (6.4.6) y se utiliza el sistema en lazo cerrado (6.3.2)-
(6.3.3), en el control -zn, zí2, z2i, z22 y las variables de error del observador ia3, ips, A^., Xp,.
se convierten en

donde

i

2¡01

¿11

¿1

zva

¿i2

V2

¿21

Ül

i ¿22
=

! Aar
tps

kr

= Zn

= -hzu - knzoi + ui + An + did2(Xprz2í
-

AQr222)
_ ____

¿n+|2ii|Ssign(zn)
—

—Rol 1 1

_

|¿ll|+|zn|2

= 2l2
—

0

= ~fc22l2 ~ ¿12202 + V2 + Ai2 + 2a40(Áar22i + A^.2^2)
_ jl ¿i2+|gi2|-?sign(¿i2)
—

—

Ka2 ,z 1 .. ,i
|«12|+|Í12|Z

= fs(K)
~

ClÜi |22i|5 sign (z2x) -

Cia3Z2i + C1U1

= -a2sign (z2i)

022^22 + f22 (z)
~

O¿0cp

= -kla\iQ3\2SÍga (ias)
~

(¿3a +Pll) ta3 + Ala

= -*^sign(?QS)+A2a
= -^|i>«|5sign (ips) -

(k3p +p2í) ip3 + A1/5

sign (ips) + A2p
______§.,

96

(6.5.1)

(6.5.2)

(6.5.3)

(6.5.4)

Ka- ~

*ar
~

^ar an^ Kr
~

Kr
~

Kr

son los errores de estimación de flujos, con la siguientes perturbaciones: An = —d2TL —

üref,

A12 = 2AQSAar + 2Ap3XpT
—

faef + k2fa Aia = -Pi2npUrip3
-

q3npurX*pr + q4X*a_. + A^,

A2q = -hiX*ar + h2npUrX*pr
- ZiAor + AQS, Aip = p22npuria + qfcnpavA^ + g6A£r + ApT,

A2p = -l2i~Xpr -

IztnpUrX^ + l2ApT + Ap3 y f3(Xr) = f2í(Xr) - awciiff - iff + Aar-

Primero, se analiza la estabihdad de fase a alcanzar en tiempo finito, y luego se estudia

la estabihdad de la ecuación de MD.
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6.5.1 Estabilidad de fase a alcanzar en tiempo finito

Para poder analizar la etapa de estabilidad de fase a alcanzar para las variables de error ias,

*Ps> Kr> Kr' z» y> z22 m (65.2)-(6.5.4), se consideran las siguientes acotaciones para los

términos con perturbación

|Aia|, |Ála| < SXa,

\A_ia] < ¿2a,

|A„|, \Ai0\ < Sip, (6.5.5)

|A2^| < 5^ and,

l/^Aríl^il^il + áa-

con constantes positivas Si, ¿2, ¿ia, S__a, Sip y S__p.

Se consideran las condiciones (6.5.5)y la aproximación de Lyapunov propuesta en [54], si

las ganancias del observador (6.3.3) y controlador (6.4.7) se seleccionan bajo las condiciones

kia > 0, kip > 0

kiarha + i^ fclfl¿2g + |-^fl ■

**■ >

2(|fcla-Mla'
**

2 (i**-*,)*"
17«: L. 17X

K3o > "o"dlo
—

P"' *S0 > ~adxP
~

J>21

{faiai + |á|) 17

ai > 0, a2 > ciai—tj pr-, a3
> —di,

2 (¿Ciai
-

¿2) 8

por tanto el sistema (6.5.2) y (6.5.4) alcanzan la superficie de estado ({„___,, ifis, X^, A£r, z2i)
=

(0, 0, 0, 0, 0) en tiempo finito.

En el movimiento de MD sobre la superficie, el valor equivalente vSie, [65] en el control vs

se calcula como una solución continua 221
= /s(Ar)

—

Civs
= 0 (6.5.2), de la forma

Vsfiq
= <\1fs(Xr) (6.5.6)

se sustituye (6.4.8) y (6.5.6) en la ecuación (6.5.3) tal que

222
= -022222 + /22 (z) - o¿oc -sign (222^) + - (6.5.7)

donde z = [ ~n zx2 zz2]T,a22 = a2c2 y Jn (z) = /22+C2 (nci)-1 f3(Xr)-a22Ípf-i'pf+Apr.
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Ahora se considera /22 (z) como una perturbación acotada por

H/22 (2)|| < 71 1222| + 72, 7i > 0, 72 > 0. (6.5.8)

Por consiguiente, para analizar la estabihdad de (4.2.12) se propone la siguiente función

cuadrática candidata de Lyapunov V — \z\2. Tal que, la derivada a través de la trayectorias
(6.5.7) se calcula como

V = -a22zj2 + J22 (2) 222
-

-c2 (|222-yc| + z22vc)

y, se utiliza (6.5.8) lo que resulta en

V < -(a22
- 7i)|222|2 + 72|222|

-

-c2 (|222uc| + 222i;c) .

Ahora sumiendo que a22 > 71. Para el caso 222vc < 0 se tiene

V < -(a22
- 7i)|222|2 + 72|222|*

Sumando y restando el término (a22
— 7i)/3i|222|2 con 0 < Pi < 1 resulta

V < -(a22
- 7i)(l - /?i)|222|2 -

[(o22-7i)A|222| -72]|222|

<
-

[(a22
-

-yi)Pi\z22\
- 72] |z22|-

Si 1 222 1 > £1 con £1
=

, 2a \p
• entonces V < 0. Por lo tanto, existe Ti > 0 tal que la

solución z22(t) satisface [30]

|222(í)l<*ñ-Vt>í0 + Ti.

En cambio, para el caso z22vc > 0, se tiene

V < -(a22
- 7i)|z22|2 -

(c2 [vc\
-

72)|222|-

Si \vc\ > 2|. entonces

V < -(c2v~ -72)|222|

con v~ —
^ + eye>0. Por consiguiente, z22(t) converge a cero en tiempo finito.

Ahora, si \vc\ < ^ entonces sumando y restando (a22
— 7i)/32|222|2 con 0 < p2 < 1, se

tiene

V < -

[(a22
- 7i)^2|222|

- (72
- c2v+)} \z22\
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con v+ € (— :a, 3*). Tal que, la solución z\n(t) satisface

\z22(t)\<e2,Vt>t0 + T2

Para algún T2 > 0, donde e2 = ^"^"^ . Por consiguiente, se infiere un movimiento cuasi-

deslizante en la vesindad definida por |¿:22| < £0, donde eo = max{£i,£2}.

6.5.2 Estabilidad de la ecuación de Modos Deslizantes

El movimiento de MD sobre la superficie (tQS,^s,A^,AJr,22i) = (0,0,0,0,0) con la

restricción I222I < eo es descrita para el sistema de orden reducido (6.5.1)

Ci = £2, £2 = 6,

p\--kP k P k
& + l6l*sign(6)

,
t

«
—

Kl?3
~

Kll?2
~

Kai i h ^11,

■161 + 161»

6 = 6, 6 = 6,

P-kP k P k
6 + l6l*ñgn(6) Á

?6
—

~

«2C6
—

«12S5
~

«a2 i r Ai2,

161 + 161*

donde 6 =

20i, 6 = ¿01 =

zu, 6 = ¿n, 6 =

202, 6 = ¿02 =

2i2, 6 = -¿12,

An = s (An
~

did2Xar£) y A12 = | (AJ2 + '2a40Xprs), con |e| < £0 y note que ¿i2 = zX2.

Se asume que |ÁU| < Su y |Ái2| < Sí2 con Su, 5Í2 > 0. Si fcai > Sn y ka2 > Sí2

entonces la superficie (6- 6, 6, 6. 6- 6) = (201, 0, 0, 2q2, 0, 0) se alcanza en tiempo finito [40],
donde Zq\ y 2g| son los valores de estado estable para 201 y 2o2, respectivamente. Entonces, un

movimiento de modos desUzante en tiempo finito sobre la superficie de control de seguimiento

(211, 2i2) = (0, 0) se establece a pesar de las perturbaciones An y Ai2 los cuales se rechazan

en (6.5.1) por (fcnzgf
—

vifiq) y (fci2zg|
—

v2_eq), respectivamente. He aquí vi.eq y i^ieq que

son los valores del control equivalente [65] calculado de (6.5.1) al poner ¿n = 0 y ii2 = 0,

respectivamente.

El controlador propuesto exhibe robustez del sistema en lazo cerrado lo que evita la

estimación del par de carga, y esto a su vez permite superar la incertidumbre debido a las

variaciones de la resistencia del rotor y la mejora en la exactitud de seguimiento. Como

resultado de ello, el controlador propuesto ajusta la capacitancia equivalente al incrementar

el par electromagnético del MJAM durante el arranque y la mejora de su rendimiento en

estado estacionario.

Por último, para limitar las corrientes del estator al igual que en los capítulos anteriores

se propone una lógica para las variables deslizantes z2i y 222. JEste límite de corriente

proporciona máximo par eléctrico que produce el motor durante el proceso transitorio de

lazo cerrado.
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6.6 Resultados de Simulación

Para verificar el desempeño del controlador basado en el observador propuesto, simulaciones

numéricas se realizan utilizando el método de Euler con un paso de integración ís = lx 10~3

Parámetros y datos del MJAM se presentan en la Table 1. [34]:

MJAM

H.P. 0.25 V3 110 (V)

f 60 (Hz) "p 2

n =
^

n
NB

1.18 lías 2.02 (Q)

Rps 5.13 (Ü) Rr 4.12 (ü)

Las 0.1846(H) Lp3 0.1833 (H)

Lr 0.1828 (H) Lm 0.1772 (H)

J 0.0146 (Kgm2) kd 0 (kgm2/s)

-'max 15 (A) Orun 35 nf

Tabla 6.1: Parámetros del MJAM

Las ganancias del control son ajustadas a fci = fc2 = 500, fcoi = fco2 = 30, fcai = fca2 = 5,

oti = 36, y a3 = 1. Así como, las ganancias para el observador fcia = 195, kig = 140,

k3a = he
= 7000, fc2a = fc2„

= 0.02 y, h = k = 0.01.

Para propósitos de simulación, las condiciones iniciales de las variables de estado se

seleccionan a cero. El desempeño del seguimiento se verifica para las dos salidas de la planta:
La conducción del cuadrado del flujo del rotor 0 a una referencia constante 0re/ = 0.15, y un

perfil de velocidad uTe¡ para uT ,propuesta como sigue:

1. El MJAM inicia en reposo con una referencia de velocidad de 100 rad/sec.

2. En el primer segundo, se presenta un cambio en la velocidad de referencia -en forma

de rampa- de 100 rad/sec a 120 rad/sec.

3. Por último, en el cuarto segundo, se presenta un cambio en la velocidad de referencia

-

en forma de rampa negativa- de 120 rad/sec a 100 rad/sec.
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Adicional mente, el sistema esta sujeto a disturbios los cuales se introducen como sigue::

1. El MJAM arranca en reposo con un par de carga de \ + 0.1 sin(2.5í) N-m.

2. A los 2 segundos, se presenta un 30% de incremento en el valor de la resistencia de

rotor.

T

'1
Tiempo [Seg]

Tiempo [Seg]

Figura 6.1: Velocidad del rotor ur y módulo de flujo 0.

La respuesta del seguimiento de velocidad del rotor se muestra en la Fig. 6.1 se observa

un desempeño satisfactorio bajo el cambio de velocidad de referencia en t = 1,4 seg., donde

el efecto de seguimiento de velocidad se alcanza después de 0.087 seg. La Fig. 6.1 muestra

la respuesta del módulo del cuadrado del flujo del rotor fa es posible ver que el módulo se

mantiene en la referencia dada. Los errores de las respuestas de los flujos de rotor se muestran

en la Fig. 6.2.

IM
■

3
"

xrr\

-0.5

~

'*
1 2 3 4

Tiempo [Seg]

s e

*""T 0-5

J.

*

-OA

'

■

l 1 2 3 4

Tiempo [Seg]

5 t

Figura 6.2: Error de flujos de rotor en el marco de referencia a p.
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Tiempo [Seg]

Figura 6.3: Par Electromagnético Te

La respuesta del par electromagnético se representa en la Fig. 6.3, donde se muestra que
el par tiene un alto valor de 20 Nm durante el intervalo [0, 0.088] seg. Este alto valor asegura
una respuesta rápida de la velocidad (véase la Fig. 6.1.).

5.
°

a -io ■

> t 2 3 4

Tiempo [Seg]

5 6

l*

I
Tiempo [Seg]

Figura 6.4: Corrientes de estator en el marco de referencia a p.

Por otra parte, las corrientes del estator (véase la Fig. 6.4.) están en el intervalo apropiado
durante el inicio (0 < t < 0, 2).

Por último, en la figura. 6.5, se presentan las respuestas de los voltajes, donde vas es el

Control por MD Super-twisting y v03 es el control discontinuo por MD.
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£" 200*1

-400 *■ ' ' > 1 <-

0 1 2 3 i 5

Tiempo [Seg]
1000. ' , - r-

Tiempo [Seg]

Figura 6.5: Voltajes de control de estator en el marco de referencia a fi.

6.7 Conclusiones

Se propone un esquema de control basado en la técnica de control por bloques, el diseño de

una superficie cuasi-continua, y un algoritmo super-twisting que rechaza la perturbación del

par de carga, para el seguimiento de la velocidad del rotor ur y el módulo cuadrado de flujo
del rotor 0 del MJAM sujeto a perturbaciones internas y externas. Un observador de segundo
orden no lineal por MD se diseña para estimar el flujo del rotor con las dinámicas de error

con estructura super-twisting. A diferencia de los controladores utilizados en los capítulos 4

y 5, para el nuevo diseño el par de carga es arbitrario pero acotado y se considera como una

perturbación acotada. Se demuestra estabihdad en tiempo finito del sistema en lazo cerrado

completo. Los resultados de simulación muestran que el controlador es robusto con respecto

a las perturbaciones causadas por el par de carga y la incertidumbre de resistencia del rotor.

Por otra parte, el controlador propuesto garantiza las limitaciones de la corriente del estator.



Capítulo 7

Control por MD integral de alto
orden con observador de flujos.
(Sistema con incertidumbre en resistencia de rotor e inductancia y sin

estimación del par)

7.1 Introducción

En el capítulo 6 se diseña un controlador para un sistema, con variación de resistencia del

rotor, con un observador de segundo orden para flujos con dinámicas de error con estructura

ST, y se propuso un controlador ST con superficies de control cuasi-continuo de corrientes

para velocidad, donde no se requiere la estimación del par. Se presento el análisis de

estabihdad del sistema completo en lazo cerrado.

En este capítulo, se diseña un controlador por MD integral de alto orden el MJAM con

capacitor conmutado en presencia de incertidumbre de resistencia de rotor, inductancias y

par de carga arbitrario pero acotado. Primero se diseña un observador de segundo orden para
estimar el flujo del rotor, que se basa en el control equivalente [18] y en una generalización [14]
del algoritmo Super-twisting [37] . Con la medición de corrientes de estator y estimación del

flujo del rotor, se propone un controlador mediante una combinación de la linealización por

retroalimentación para sistemas que se presentan en la forma controlable a bloques [49]
y algoritmos cuasi-continuos [40] con el fin de diseñar una estructura integral anidada

como [28, 59] pero con rechazo de perturbaciones exacta, debido a generalmente existen

perturbaciones en la medición de las corrientes de estaror y la estimación del flujo del rotor,

similar a las técnicas presentadas en [16,21]. Se propone un algoritmo super-twisting para la
entrada de control básica y una lógica de conmutación discontinua por MD para la entrada

auxiliar con el fin de asegurar una superficie de deslizamiento que sea atrayente en tiempo
finito. El sistema en lazo cerrado muestra robustez, que permite superar las perturbaciones
internas debida a las variaciones de resistencia e inductancia y perturbaciones externas como

123
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el par de carga arbitrario pero acotado.

7.2 Modelo Matemático del MJAM

El modelo dinámico del MJAM donde se considera la variación de resistencia del rotor que

se presentan en el capítulo 2 se re-formulan como

lo*- =
-

CiOioto» + CiCioAor - CiC8Ít|M-A.*h' + civa» + &a»

*tf»
—

~

CaOjot/j, + CjCujAft. 4* CaCaílpU/rAor 4* C_tVp, 4- Ag,

Xar = — ayoXar + ripWrA.}-. + a_oiQ, + Aar (7.2.1)

Xpr =
~

TtffJrXar
— O-joA^r + 040*8* 4 &l»r

á/r =djda (Xprta, — Xarip,) — d2Ti

La dinámica del capacitor (ver Fig.2. 18) esta dada por (2.3.62) y la de voltajes (2.3.60)
y (2.3.61) del capítulo 2. Se considera la entrada de control acotada por

It'.l < f0 (7.2.2)

donde vq es un escalar positivo.

7.3 Observador de modos deslizantes de segundo orden

para flujos de rotor

Con la velocidad ur y la corriente de estator ia$ y i9, medibles, en esta sección se diseña un

observador por modos deslizantes (MD) de segundo orden para estimar los flujos de rotor.

Al igual que en capítulos anteriores se considera la siguiente transformación:

A¿r = «o. 4- cic3Aor) Xpr = i0, + cac3A/,r (7.3.1)

la dinámica de corrientes y flujos (7.2.1) se representan en las nuevas variables como

«o. = -1*1 1 lo. + t?l2A^.
-

<PlUrX*gr + Cll'a, 4- Aos

U = -ti2\ip. 4 l9MA;, + fUrX'n, 4 C3Vfit + Lp,
( I .-) ¿I

X'ar = Sillas + tllX^ + r,Vat + A„.

Kr
~

ftiífl-i 4 S2-iX*pr + cat'd, 4* Arir
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donde dn = Ciai + £, tia
- ti-n =

fj, tin
= o¡.a^. + %, <P\

=

CiCzn^ <p_>
=

c2c3npr

«i
= clC3a4

-

ca,
-

tu, í21
=
o&a4

-

aax
-

<&, aa = (C|<t^Ha) X , fe
= (C|Ct^Ha)-

Aquí, las perturbaciones A^ y Ag, se consideran que son de variación lenta, esto es

Áa, = Ápt = 0.

-MAMA

En base a (7.3.2), y definiendo A¿,, A^., »„, y ¿aj, como estimaciones de A^.. A|r. iaá,

y i^,, respectivamente, un observador basado en el método del control equivalente [18] se

diseña como

"ia, = -tinta, + tiuK, - ¥>lUvÁfr. + C_Va__ +Áa,+ hlPl Qa,) + Vi

"ip, = -tinip, + ti-aKr 4- IfiXOrKr 4" OiOp, + Kp, + klPl Qfi,) + V2

Kr = tilia, + SuKr + CiVa, + I3V1
.

m (1.6.6)

Xfir = tnifi, 4- tTlX'pr + CiVp, + l4V2

L. = hVi, Vi = h2P2 (ij)

Afi, = kV2, V2 = I22P2 Qfi,)

donde ias = ias
—

ia,, y ifi, = ip,
—

ip, son errores de estimación de ia,, e ip„ respectivamente,

con

Pi () =Mill'ágn () 4-M2O + ^l-l'ágn (•) ,

P2 (■) = i^sign (-) + l^iial-l^sign (•) + (fi + 2/^) (•) 4- f/^l^sign (•) + §A^lfsign (•) ,

lj > 0 para ji = 1, . . . . 6 y, m > 0 para i
= 1, 2,3.

Como resultado, las estimaciones del flujo del rotor Xar y Xpr se obtienen como

Aar — y *0r
—

•

C1C3 C2C3

7.4 Diseño del controlador por modos deslizantes

Siempre y cuando las corrientes y la velocidad sean medidas continuamente y los flujos del

rotor se estimen, el objetivo en esta sección es diseñar un controlador de MD que pueda seguir

las señales de referencia de la velocidad deseada uTf.¡ y el módulo al cuadrado del flujo del

rotor faef por medio del control básico continuo v, y de control auxiliar p como una función

discontinua.
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yB2 = ,
con /21 = —

aiQCiias + CiC^Xar ~

CiC3UrXpr

7A.l Diseño de la superficie de deslizamiento

Al igual que en el capítulo 5 se presenta el sistema (7.2.1) en Forma No-Lineal Controlable

a bloques con perturbación [49] como:

Xi^fi(fa) + Bi(Xr)x2 + DiTL+AT

X2 =f2 (Ur, K, ts) + B2U + As

donde xi
= [ uT </> ] x2

= [ ia3 ip3 ] XT = [ Xar Xpr ] ,
u — [ vas vp3 ]

fi (4>) = [ /11 fu ]T = [ 0 -2a30<¿ f Di = [ -d-, 0 ]T f2 = [ /21 fn f

Ar = [ 0 2AQrAQT + 2A/JrA/3r f A, = [ Aas Ap3 f Bx (Xr) = [ *¿j¿ ~¿^
cx 0

0 c2

y /22 = —O20C2Íps + C2C3UrXaT + C2C40XpT-

Solamente las estimaciones de los flujos del rotor están disponibles para el diseño del

control. Po consiguiente, las variables estimadas ip — Kr + A^r- Ar = (Aar, A^r) y sus errores

0 = 0
—

0, Ar = Ar — Ar, son definidas.

El vector de error utilizado es ¿1 = [ zu ¿12 ] y el error real zi = [ zu zi2 ] con

2ll = Ur
-

Uref(t), ZX2 = 4> ~

<í>ref(t)yZl2 = <f)
~

faef(t) = <¡> + <j> -

faef(t) = ¿12 + fa

las dinámicas del primer bloque transformado (7.4.1) son

zi = fi(fa) + Bi(Xr)x2 + $ + Ai (7.4.2)

dondel>=[o $] y Ai = DXTL + Ar +[ úTef facff

El valor deseado para el control virtual x2 se define como X2des
= [ iff iff ] y se

propone como

•Z2des = ^2des + ^des (7.4.3)

donde x2des esta diseñado para rechazar la perturbación Ai en tiempo finito al utilizar

la técnica de modos deslizantes integral [68]. El término Xjjdes es tal que zi converge

exponencialmente a cero.

Para establecer el control -r2des en (7.4.2), la variable de error z2
= [ Z21 Z22 ] se define

como

z2
=

x2
-

-r2des. (7-4.4)

y (7.4.2) es reescrita como

ii = fi(fa) + Bi(Xr)x°2des + BiCxjx1^ + Bi(Xr)z2 + $ + Áx. (7.4.5)
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Ahora para determinar xJdas» **a variable a = [ <Ti a2] se propone como

a = ¿! + £ (7.4.6)

donde £ = [ &. & ] es una variable integral definida a continuación.

De (7.4.6), la dinámica de cr está dada por

ó- = fx(fa) + Bi(Xr)x°2dea + Bi(Xr)xldea + Bi(XT)z2 + $ + Al + t (7.4.7)

Con la selección de £ como

Í = -fi(d>)-Bi(Xr)x02des (7.4.8)

donde £ (0) = —zi (0), el sistema (7.4.7) se reduce a

a = Bi(Xr)xl2des + Bi(Xr)z2 4- * 4- Ax. (7.4.9)

Para forzar movimiento de modos deslizantes sobre la superficie a = 0 a pesar de

la perturbación Ai, el término x2des en (7.4.9) se elige como x2des
— Bxl(XT)u, con

v = [ fi v2_ definido como la solución para

¿i + fcí! ki|* sign (a**.)
vi — -kai 1

N + **N*
(7.4.10)

, cr2 + ks2\(72\^ sign (a2)
v2 — -ka2 i

H + A;¿2|<72|5

donde las derivadas di y a2 se obtienen utilizando un diferenciador de MD [38].

Cuando el movimiento sobre la superficie a = 0 se alcanza, la solución a & = 0 en (7.4.9)

{Bifoxl^U = Bi(Xr)z2 + •£ + Ai (7.4.11)

muestra que la perturbación $+Ai se rechaza por el control equivalente {.Bi (Aredes }«i [65].
La dinámica sobre <r = 0 esta dada por

¿i^fi(fa) + Bi(Xr)x02des. (7.4.12)

La dinámica deseada —Ki¿i para ¿i en (7.4.12) es introducida por medio de

x°2des = B{l(K) [-fi(4>)
~

KiZi] (7.4.13)

donde Ki = diag(&i, k2) con kx >0,k2> 0. Con (7.4.13) en (7.4.8), £ se reduce a

é = Kizv (7.4.14)
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7.4.2 Inducción de modos deslizantes

De (7.4.4) ,
se desprende que

¿2 = fi(ur, Á„ i,) + B2u + A2 (7.4.15)

donde el término A2 = Ar — ¿2dcs es una perturbación acotada.

Para inducir movimiento de MD sobre la superficie z2x = 0 o iaa = iff en el lazo de

corriente, tomando en consideración (2.3.60-2.3.61), el control básico va se formula como [37]

v» -
-

a\ |z2i|1/2sign (z2i) -

ot3z2i + ui (7.4.16)

úi = -a2sign(¿2i)

con ai > 0, a2 > 0, y a3 > 0. Para inducir movimiento modo casideslizante sobre la superficie

z22 = 0 o ipa = iff, se diseña el control auxiliar p para el capacitor mediante la siguiente

lógica de interrupción:

1 1

p=-sign(z22vc) + -. (7.4.17)

7.5 Análisis de estabilidad del controlador basado en

el observador

El sistema en lazo cerrado extendido se presenta como

(¿! =-A'i¿1 + i/ + B1(Ár)z2 + *4A1 (7.5.1)
/ .

b = v + Bx(XT)z2 + $ + Ai

lisia

.

_ t <h+fe-i,l<yi|Í8lgn(</-i)

v2
_ _r. J2+fc<a|o-2|*>aign(o-2)

"2

I*j|+fcí2k2|i

(7.5.3)
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{¿2 = fi (wr, X„ i,j + B2u + A2

i
ÍX

\a»
= 4uKr

-

ipiUrVp, + Áa,~ hlpl Qa,) ~ Vi

tfi,
= ü-nKr + <P*»r~Kr + &0, ~ hlPl Qfi,) ~ V2

Kr =ft2Á^4-AQr-/3Vi

\fir =<teXfir + Afir-l4V2

kt, =-kVi

X. =-kV¡.

(7.5.4)

(7.5.5)

(7.5.6)

Es posible demostrar para el bloque (7.5.2) que hay MD sobre la superficie a = 0 en

tiempo finito con los resultados que se presentan en [40]. Demanera similar se puedemostrar

convergencia en tiempo finito del sistema (7.5.4) para la superficie z_i = 0 en el capítulo 6.

Finalmente, la convergencia uniforme en tiempo finito a cero de los errores de estimación inJ,

y i3, en el sistema (7.5.5) se pueden probar con los resultados mostrados en [14].

El movimiento de MD dado por el sistema (7.5.1) y (7.5.6) es limitado al conjunto

[ oi a2 z^ &¡2 ia, ip,] =[000000] como:

¿i = -Ki(zi + zi)

Kr = (fe
- Wufiar - l3Áa, + Aar + h<Pl^rX%.

Kr ~ (fe ~

h#22)Kr
-

l4Ap, + Afr - Uh^tK».

Ka, = -IffiviKr
~ hKa, + hf\<^rKr

Ap, =
—

lt,d_nX*pT
—

leAp,
—

lg(p2(x)rXar.

(7.5.7)

Para analizar la estabilidad del el sistema (7.5.7), se puede reescribir como un sistema

lineal con perturbaciones no desvanecientes de la forma

é = Me + A (7.5.8)

donde e = [ z[ Á^. K- Au_ Ap, ] ,
Af es la matriz

M =

-Ki 0 0

0 <n2
- Wu 0

0 0 i*»
- Z4t?22

0 -/51?i2 0

0 0 -/«^

0

-h

0

-h

0

o

o
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y A
= [ zf Aar + h<PlUrX*pr Apr

-

l4^2UTKr
av — T"

l5(piUrXpr l^uA^ ]

Para (7.5.8), la función candidata de Lyapunov V = |eTPe se propone, con P > 0. Con

la elección adecuada de Z¿ cuando i = 3, . . -

,
6 yKi, la matriz M es Hurwitz. Por tanto, existe

una única solución P para la ecuación de Lyapunov MTP + PM = —

Q, donde Q = QT y

Q>0.

Para el sistema (7.5.8), esto se satisface

Amin(P) ||e||¿ < eTPQ < Amax(P) ||e||¿ (7.5.9)

de^Me - -erQe < -WQ) \[e\[22

y el término de la perturbador se considera acotado por ||A|| < a2 ||e||2 + /32, con a2 > 0 y

p2>0.

La derivada de V, resulta como

V = -eTQe - 2eTPA (7.5.10)

sustituyendo las acotaciones (7.5.9) in (7.5.10), resulta

V < (-Am¡n(Q) + 2a2Amax(P)) ||e|£ + 2/3-,Amax(P) ||e||2
= -a(l-e)||e||Xa0||e||^ + ^||e||2

donde a = Amin(Q)
-

2a2Amax(P), P = 2/32Amax(P) y 0 < & < 1. finalmente, V <

-« (1 -

6») ||e|||, V ||e||2 > á, con ^ = ^.

Así, el sistema nominal é = Me tiene un punto de equilibrio exponencialmente estable

e = 0, la solución e(í) de (7.5.8) es últimamente acotada. La ultima cota esta dada por

7.6 Resultados de Simulación

Para verificar el desempeño del controlador basado en el observador propuesto, simulaciones

numéricas se realizan utilizando el método de integración de Euler con paso i, = lx IO-3

Parámetros y datos del MJAM se presentan en la Table 1. [34]:
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MJAM

H.P. 0.25 v. 110 (V)

f 60 (Hz) n¡, 2

n = *^ 1.18 Ra, 2.02 (íí)

Rffs 5.13 (íí) Rr 4.12 (fi)

La. 0.1846(H) h. 0.1833 (H)

Lr 0.1828 (H) Lm 0.1772 (H)

J 0.0146 (Kgm2) fed 0 (kgm2/s)

■'max 15 (A) Crun 35 /if

Tabla 7.1: Parámetros del MJAM

Las ganancias del control son ajustadas a ki = 500, k2 = 750, kai = 30, ka2 = —10,

fc^ = 1, fcfe = 0.0015, ai = 36, y a3
= 1. Así como, las ganancias para el observador

hi = 15000, /2i = 17000, /ia = 0.01, Z22 = 0.01, Z5 = 50 y, h = 50.

Para propósitos de simulación, las condiciones iniciales de las variables de estado se

seleccionan a cero. El desempeño del seguimiento se verifica para las dos salidas de la planta:
La conducción del cuadrado del flujo del rotor <f> a una referencia constante fae¡ = 0.15, y un

perfil de velocidad uTe¡ para wr,propuesta como sigue:

1. El MJAM inicia en reposo con una referencia de velocidad de 100 rad/seg.

2. En el primer segundo, se presenta un cambio en la velocidad de referencia de 100 rad/seg
a 120 rad/seg.

3. Por último, en el tercer segundo, se presenta un cambio en la velocidad de referencia

de 120 rad/seg a 140 rad/seg.

Adicional mente, el sistema esta sujeto a disturbios los cuales se introducen como sigue:

1. El MJAM arranca en reposo con un par de carga de 0.5 N-m, luego en t — 1 seg. un

cambio en el par de carga de 0.5 N-m a 0.8 N-m. Después en t = 3 seg. otro cambio

en el par de carga de 0.8 N-m a 1 N-m. Finalmente en t = 4 seg. un cambio mas en el

par de 1 N-m a 0.5 N-m.

2. A los 2 segundos, se presenta un 30% de incremento en el valor de la resistencia de

rotor.
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3. El MJAM arranca con un incremento en el valor de inductancia del 15% del valor

nominal.

Tiempo [Seg]

♦-

*

*

Tiempo [Seg]

Figura 7.1: Velocidad del rotor ujt y cuadrado del módulo del flujo del rotor <¡>.

„ 0.5
-o

3

■ ■

■

J 1 2 3

Tieiupo[Seg]

4 5 í

-

* *

Tiempo [Seg]

Figura 7.2: Error de flujos de rotor en el marco de referencia a p.
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Figura 7.3: Par electromagnético Te.

¥

2 3 4

Tiempo [Seg]

lllllPllllj

2 3 4

Tiempo (Seg]

Figura 7.4: Corrientes de estator en el marco de referencia a p.

La respuesta de seguimiento de velocidad del rotor se representa en la Fig. 7.1 que muestra

un desempeño satisfactorio bajo el cambio de la referencia de velocidad en t = 1.04 seg. y
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t = 3.04 seg., donde se alcanza el efecto de seguimiento de velocidad casi totalmente después
de 0.082 seg. Fig. 7.1 también muestra la respuesta del módulo al cuadrado del flujo del rotor

<j>, es posible ver que el módulo se mantiene en la referencia. Los errores de las respuestas de

los flujos de rotor se muestran en la Fig. 7.2 y el par electromagnético se presenta en la Fig.
7.3.

Las corrientes del estator (véase la Fig. 7.4.) Están en el intervalo apropiado durante el

inicio (0 < t < 0, 2) que corresponde al algoritmo de control propuesto. Por último, en la

Fig. 7.5,se presentan los voltajes de control, donde vas es el control de MD super-twisting y

vp3 es el control discontinuo de MD.

Time [Sec]

Time [Sec]

Figura 7.5: Voltajes de estator en el marco de referencia a P-

7 7 Conclusiones

En este capítulo se propuso un esquema de control robusto por MD de alto orden integral

QC con el objetivo de controlar las variables de velocidad uT y el módulo de flujo del

rotor </> para el MJAM en presencia de perturbaciones internas y externas. Se desarrolla

un observador de orden completo para flujos de rotor con incertidumbres. Se demuestra

estabilidad últimamente acotada del sistema completo en lazo cenado. Los resultados de

simulación muestran un desempeño robusto del controlador con respecto a las perturbaciones
causadas por el par de carga arbitrario y las variaciones de resistencia de rotor e inductancias.

Cumple con las limitaciones de corrientes del estator.



Capítulo 8

Conclusiones y trabajos futuros

8 . 1 Conclusiones

Las conclusiones más importantes de este trabajo son las siguientes:

• Se eligió un esquema de control que es una modificación del motor jaula de ardilla

monofásico y capacitor permanente. El devanado auxiliar en serie con capacitor

permanente, tiene un interruptor en paralelo con una lógica de control automático, que

permite regular la magnitud del flujo del motor para una operación segura y flexible;

puede generar un par de arranque apropiado y minimizar la amplitud de par pulsante

en estado estable, para diferentes velocidades del motor.

• Se desarrolló en detalle el modelo del motor; en el marco de referencia ab, en el marco de

referencia estacionario a/3 y en componentes simétricas para operación desbalanceada

en estado estable. El modelo incluye incertidumbre paramétrica.

• Basado en las técnicas de control no lineal por modos deslizantes (MD) y control a

bloques, se diseña un control basado en el observador super-twisting (ST) para controlar

la velocidad y un control discontinuo para el módulo de flujo del MJAM. Se proponen

cuatro esquemas de controlador-observador y son los siguientes:

— Para la planta nominal se diseña un observador de orden reducido de altas

ganancias para estimar el flujo y par de carga. Se utiliza el principio de

separación para determinar que el sistema completo tiene estabilidad asintótica.

Los resultados de simulación muestran que el algoritmo propuesto es robusto ante

perturbaciones externas, par de la carga.

— Para la planta con incertidumbre, con variación en la resistencia de rotor, se diseña

un observador de orden reducido por modos deslizante ST para flujos del rotor

135
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y el par de carga considerando incertidumbre. Se tiene estabilidad últimamente

acotada del sistema en lazo cerrado completo (controlador y observador). Las

simulaciones muestran que el algoritmo propuesto es robusto ante perturbaciones
internas (incertidumbre de resistencia del rotor) y externas (par de la carga).

— Para la planta con incertidumbre (variación en resistencia de rotor y el par de

carga arbitraria pero acotada), se diseña un observador de orden completo por

modos deslizantes, con dinámica de error de estructura ST, para flujos de rotor

considerando incertidumbre. Para el controlador de velocidad se desarrolla una

superficie deslizante cuasi-continua (QC) de corriente. La estabilidad del sistema

en lazo cerrado es de tiempo finito. Los simulaciones muestran que el algoritmo

propuesto es robusto ante perturbaciones internas (incertidumbre de resistencia

del rotor) y externas (par de la carga arbitrario pero acotado).
- Para la planta con incertidumbre (variación de resistencia de rotor, inductancias

y el par de la carga arbitrario pero acotado), se diseña un observador de

orden completo por modos deslizantes ST para flujos de rotor considerando

incertidumbres. Se diseñan las superficies de deslizamiento para el controlador

y observador mediante MD integrales QC para el rechazo de las perturbaciones en

la medición de velocidad y la estimación del flujo del rotor. Se tiene estabilidad

últimamente acotada del sistema en lazo cerrado. Las simulaciones muestran que

el algoritmo propuesto es robusto ante perturbaciones internas (variación de la

resistencia de rotor e inductancias) y externas (par de la carga arbitrario pero

acotado).

Los resultados de simulación verifican la validez de los, controladores y observadores

propuestos, así como de los algoritmos de solución propuestos. Los controladores son robustos

y de buen desempeño.

8.2 Trabajos futuros

Como trabajos futuros se propone:

• La implementación en tiempo real los controladores y observadores propuestos en este

trabajo de tesis.

• Estudio de un controlador que optimice la eficiencia del motor ante la diversidad de

condiciones de operación.

• Un estudio técnico-económico entre las opciones de un motor trifásico y un

motor monofásico para potencias fraccionarias, en donde se incluyan los distintos

controladores.
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• Análisis armónico del motor de jaula de ardilla monofásico
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Apéndice B

B.l Derivadas parciales para par electromagnético

promedio y pulsante.

Con la segunda derivada parcial del par electromagnético promedio con respecto a la

reactancia del capacitor menor que cero se obtiene el máximo par de arranque, esto es de la

ecuación (2.3.106) se tiene:

%fi - (AX2C + BXC + D) (MX2 + NXC + Q)'1 = 0

= (AX2 + BXC + D)£-c {(MX2 + NXC + Q)'1) + ...

(MX2 + NXC + Q)"1¿ {AX2 + BXC + D}

_ (2MXC+N)(AX*+BXC+D) 2AX,+B
~

(MX_}+NXc+Qf
h
(MXi+NXc+Q)

_ (mxI+NXc+Q){-(2MXc+N)(AXI+BXc+D)+(2AXc+B)(MXI+NXc+Q)}
~

(AÍX|+NXC+Q)2 (.MX2+NXC+Q)

Si se realizan simplificaciones algebraicas con la expresión anterior se tiene

(NA
- MB) X2

- 2 (MD
- QA) Xc + (QB

-

ND)
=

(MX2 + NXC + Q)2

(NA
-

MB) X2
- 2 (MD

- QA) Xc + (QB -ND)=0
aX2 + bXc + c = 0

donde

a = NA-MB

b=-2 (MD
- QA)

c = QB- ND.

Ahora si se simplifica la expresión cuadrática anterior se obtiene:

2
„

12

aX2 + bXc + c = [ Xc +
2aJ a 4a2
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Es decir:

\y 2(MD-QA)]2 . QB-ND 4(MD-QA)2 n

[Ac 2(NA-MB)\
"I"

NA-MB 4(NA-MB)2
~ U

[(JVa4-MB)Xc-(M£>-QA)]z , QB-ND
_

(MD-QA)2
_ n

(NA-MB)2
"•"

NA-MB (NA-MB)2
U

[(AM
- MB) Xc

-

(MD
- QA)]2 + (QB

- ND) (NA
-

MB)
-

(MD
- QA)2 = O

Agrupando términos se obtiene:

[(NA
- MB) Xc

-

(MD
- QA)]2 = (MD

- QA)2 -

(QB
-

ND) (NA
-

MB)

(NA
-

MB) Xc = (MD
- QA) + y/(MD - QA)2 - (QB - ND) (NA -

MB)

Y _ (MD-QA)+^(MD-QA)2-(QB-ND)(NA-MB)
Ac ~~

(NA-MB)

se simplifica la expresión anterior se obtiene finalmente:

MD-QA + il

Xc ~

NA-MB
(B"L1)

donde

0. = y/(MD - QA)2 -

(QB
- ND) (NA

-

MB)

la ecuación anterior depende del voltaje de alimentación y velocidad del rotor.

El par pulsante en estado estable se presenta en la ecuación (2.3.99), y se tiene que

Te(^0
= fyLm \i3Jaar-Íap^ar\ \¿*"\

=

~2r¡IJm \laslar
~

l0s'lar\

se sustituyen las corrientes del motor para expresar el par promedio en función del voltaje de

alimentación, la velocidad del rotor, la reactancia del capacitor y los parmetros del motor.

Así se parte de

tar
=

—¿atas "•" ¿btp3

ÍS0r
= ~ZbÍaa3

~

Zaisps

tal que

= |~fí«*«
-

Z¿'J'g. + Z¿spXs
~ nZblpJr^l

= \Z„ (-ni%iaps
-

±«s) + Za (iUiís
~ ÍSasÍis)\

tomando por separado cada término de la expresión anterior se tiene:

isas = %[<*i+Hc*2-Xc)}
Íaps

= %lh+Jfo.
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para la primer parte de la ecuación

(-»$.%.
~ &A) = ~n (X [Pi + jP2\f -

l & [ax + j (aa - Xc)])5
- gj* [-» (A2 - &2) -

¿ («?
- <4 + %>»xe -xi)+...

2j (-npiP2
- iaxa2 + \aiXc)}

=$ [-» (tf
" ft) ~

Í («?
- ^) ~

¿ (2*2XC
- *2) -

-

2j (nftft + \aia2) + 2j±aiXc]

los términos siguientes 71 y 72 como:

71 = -n (P¡ - Pl)- I (a?- al)
72
= 2 (n&ft + ±a-á2)

resulta

1,, -.*

-ntpatps ^
laslas

~

a 2
n

7l
- -

(2a2Xc
-

X¡
n OX^-jU-ai)

se desarrolla el segundo término de la ecuación

i&
~

Vp, = gS [(A + ÍA) ("1 + 3 (a2
-

Xe))]
-

gf [(ttl + j (a2
-

JQ) (ft + jh)]

= gj* [(«iA + A (oa
-

Xc)) + i (aift + ft (a2
-

Xc))]
-

...

g£ [(aiPi + P2 (a2
-

Xc)) + j (aiA + A (a2
-

Xe))]
= 0

estos términos se incorporan a la ecuación

ras*/3r %fislar | |^ (á bi
-

l (2"2XC
- X2) -

j (72
-

^cax)]) + Za (0)

= 1^1 fejr | [71 - ¿ (2«2XC
- X2) -

j (72
-

S*ean)] |
= |Z»| gjr | (71

-

l (2a2Xc
-

X2))
-

j (72
-

2-Xcai) \

se obtiene el módulo del resultado anterior

-I = W gjV^ ~ ¡ (2"2Xe - X2))2 -

(j (72
- 2-Xcai)y\lasl0r l0slar\

= 1^1^V^ -

>2*? + l (71 + I (j + a22)) X2 +
i
(-7la2

-

72^1) Xc + 7? + 722

= 1^1 gfV£*' ~ £a2*' + Ci*c2 + C2X + Cs

donde

Ci = I (71 + l (aj + a2)) , C2 = | (-al72 -

a27i) , Ca = 7? + 722,
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A = (ín + SnXc) + j (¿i2 + S22XC) -

Ahora se toma en cuenta

\A\2 = MX2 + NXC + Q

donde

M = 822l + 6222, N = 2 (SnS2i
-

Si2S22) ,Q = ó2n + ¿-
12

tal que se tiene la expresión del par electromagnético pulsante que se expresa en la ecuación

(2.3.107), la primer derivada parcial del par pulsante con respecto a la reactancia capacitiva
de la ecuación (2.3.108) se iguala a cero y se desarrolla de la siguiente forma

&Tte(jml)

dXc
= 0

d

dXc

= \Zb

\x* - \a2Xl + CiX2 + C_2XC + Ca ) (MX2 + NXC + Q)
-1

d

dXc

/ 1 4 \L/¿

(tfXt- tfa2Xc + ^Xc + &Xc + CaJ {MX2 + NXC + Q)'1

= \Zb\ [(±X*C
-

£a2X¡ + CiX2c + C2XC + Ca)V2¿ (MXc + NXc + QV' + ■*

(MX2 + NXC + Q)'1 sfc (±¡Xt
- ±a2X3c + CiX| + t2Xc + C3)1/2]

\Zb
(2MXe+N)(A_-x*-4_-a2x3+<;1x*+<;2xc+<;3)

(MX*+NXC+Q)2

(jr-yg-5»2^?+2Ci^+C2)

1/2

-+

2(MX2+JV^<:+Q)(4fX4-4ra2X|+Ci^l+C2Xc+C3)1/2

_
_ ig

x 2(2MXc+N)(^¡X*-4¡a_lXÍ+i_X2+C2Xc+ü)

2(MX_?+NXc+Q)2(^Xi-4¡a2Xi+ClXi+C2Xl:+C3y
(^¡Xl-^a2X2+2QlXc+Q2)(MXl+NXc+Q)

2(MXÍ+NXc+Q)2(A¡X*-4¡a2X¡+(1X¡+(2Xc+C3)^

_ xz |
(■3íN+4_-a2M)xi+(4i.Q-4¡a2N-2MC1)X*+(-3Mb-%ai2Q)X2

2(MXHNXc+Q)2(^Xi-Aa2Xi+Q1XHQ2Xc+ü)^
(2hQ-4MQ_-NC_)Xc+(t;2Q-2i:3N)

2(MX*+NXc+Q)2(-l_:X*-4_-a_X2+<_iX_>+C;2Xc+C_.)*'

= \zb\
OX* + RX? + EX2 + FXC + G

2 (MX2 + NXC + Q2f {$X*
-

£a2X2 + C1X2 + Q2XC + Q3)1/2

\Zb\ (OX* + RX* + EX2 + FXc + G)=0



B.l. Derivadas parciales para par electromagnético promedio y pulsante.151

donde

O = (J¿N + ^c*m) ,
R = (ÁQ - ^a2N - 2MCi) ,

E = (-3MCa
- ^a2o\ ,

F = (2CiQ
- 4MCs

-

^Ca) ,
G = (CaQ

- 2C,3N) •

Finalmente es posible encontrar un reactancia del capacitor (Xc) que mejore el par de

arranque y minimice la componente oscilatoria del par pulsante en estado estable.



Apéndice C

C.l Prueba de proposición 4

Prueba: Utilizando

ll/i \2

V(x) = 2ciai \z2i\ + -(?iu\ + -

[ciai |z21|2 sign(z2i)
-

C1U1J

como una función candidata de Lyapunov y tomando la derivada de la misma a través de las

trayectorias de el sistema perturbado (6.4.7) se tiene

W\
TfQt;+-K<in

l*2l|2

lT

(Al)

donde £ = [ |^|i sign (zn) am ]' ft
= [ (2a2 +%f) -^ ]

2a2 + cfa2 —ciai

-ciai- 1
Q = *^

Utilizando la acotación en el término de la perturbación (4.2.10) y |-z2i|2 ^ \\€\\2> e--

segundo término en (Al) puede ser estimado como

fs Tf "l Z21 Tt- r I ll Tr ^ rTn <**

r*?í C = rli £ = ¿i Nil
2

Qi £ < £ QiC

|22l|5 k2l|2

con Qi = (2a2 + $f)ói --^
ciaiSi

2

; esto resulta en

Wi Y2
(A2)

De la condición (4.2.10) se tiene que Qi > 0. Entonces resulta
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V < --^-rAmin {<?} ||C||2 + Amax {Qi} Hdl2 (Aü)

-

~

(]¿IAmin {Q}
~ Amax {Q1}) m¡2

<-qU\\

donde <?
= ( -XrAm*n {Q} - Amax {Qi} )

\|22il3 y

entonce, si g > 0 o

»{Q}V
asi 4

luego la derivada de (A3) es negativa lo que garantiza estabilidad semi-global. La prueba
de la convergencia en tiempo finito se encuentra en [54].



Apéndice D

D.l Prueba de proposición 5

Prueba: Utilizando

11/1 \2

V(x) = 2cxai |z2i | + -ó_ul + - (ciai \z2i\2 sign (z2i) + a3 (z21)
-

ciitij
como una función candidata de Lyapunov y tomando la derivada de la misma a través de las

trayectorias de el sistema perturbado (5.3.7) se tiene

V = —

I *2l|5

cTr, e cTrx c x
J* „Tr

t£tQi£-£tQ2£ +
I ^

(A4)

donde £ = [ [z^ sign(z2i) a3(z2i) C1U1 ] ft
= [ (2a2 + -^ j 0 -Cía-*. ]

2a2 + c_\a2 0 —

Ciai

n — cid

Vi
-

2
0 5a§ -3a3

-ciai -3a3

'

a2 + 2c?a? 0 0

,Q2 = a3 0 -ai -a3

0 -a3 1

Utilizando la acotación en el término de la perturbación (5.2.9) y 1 2.21 i
2 < ||£||2- el segundo

término en (A4) puede ser estimado como

fs rr
_

(h Ni| + á2) _t,
THI s

—

; T ft s

1 221 1 z21

tal \2

U1I5

< áiCJAiC +

esto resulta en
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l*2l|5

De la condición (5.2.9) se tiene que Q2 — S1A1 > 0. Entonces resulta

V < ^Amin {Qi - S2Ai} ||C||2 + Amax {Q2 - SiAi} ||£||2 (A6)
I *2l|3

< - (HrrAmin {Qi -

S2Ai}
- Xmax {Q2

- SiAi}) Hdl
\l -*2l|5 I

<-Q\\£f2

donde g
= ( —X.Amin {Qi

- ¿2Ai}
- Amax {Q2 - ¿1AJ ) .

\l z2l|2 /

entonce, si q > 0 o

1*^21 1 < (
Amin {Qi

-

ójAi} + Amin {Q2
- ^iAJy

Amax{Qi-¿2Ai} /

luego la derivada de (A6) es negativa lo que garantiza estabilidad semi-global. La prueba
de la convergencia en tiempo finito se encuentra en [54] .
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