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RESUMEN

En este trabajo se aplica la técnica no lineal de Modos Deslizantes para diseñar controladores para los

motores síncronos de imán permanente y con devanado de campo excitado. El objetivo del control es

controlar la velocidad del rotor ante la variación de parámetros y disturbios externos.

Se incluye una descripción general del modelado de los motores síncronos y la transformación utilizada para

simplificar el modelo. El control utiliza técnicas de modos deslizantes, conjuntamente con la técnica control

por bloques, donde la estabilidad de los controladores diseñados se estudia usando técnicas de Lyapunov. Se

diseña un observador no lineal para estimar los estados no medibles y la perturbación externa..

Se explica la teoría básica de la técnica de control por bloques, modos deslizantes y sistemas con dinámica

cero incluyendo perturbación. Se extienden los conceptos generales de esta teoría para el control de los

motores síncronos.

El procedimiento del diseño del control por modos deslizantes se basa en el diseño de una variedad de

espacio de estado y la elección de un control discontinuo para la transformación en la forma deseada por

bloques. Para verificar la robustez de los controladores desarrollados se hacen simulaciones en computadora,
ante diferentes tipos de perturbaciones y distintos requerimientos de velocidad deseada.
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CAPÍTULO 1

INTRODUCCIÓN

1.1 ANTECEDENTES

Muchos sistemas físicos requieren del uso de términos discontinuos en su dinámica. Éste es el caso de los

sistemas mecánicos con fricción. Este hecho fue reconocido y explotado ventajosamente en los inicios del

siglo XX para la regulación de una gran variedad de sistemas dinámicos.

Las estrategias de control con retroalimentación discontinua aparecieron a mediados del siglo XX, bajo el

nombre de teoría de sistemas con estructura variable. Con este punto de vista, las entradas típicas de control

toman valores de un conjunto discreto, que son los límites extremos de control, o de una colección limitada

de funciones de control preespecificadas en lazo cerrado. La lógica de conmutación es diseñada de tal forma

que una propiedad deseada domina la dinámica de lazo cerrado del sistema, por lo tanto se logra la

estabilización sobre una superficie de conmutación, la cual induce la trayectoria deseada. Basado en estos

conceptos Utkin [1] desarrollo la técnica denominada de modos deslizantes.

Las principales ventajas de este método son:

• La robustez contra una gran cantidad de perturbaciones o incertidumbres en el modelo matemático.

• La habilidad de desacoplar problemas de alto orden en subtareas de menor dimensión.

Este trabajo forma parte de un conjunto de acciones orientadas a implementar nuevas técnicas de control no

lineales para analizar el comportamiento de diferentes tipos motores eléctricos. Específicamente, aborda el

problema del control no lineal de la velocidad de dos tipos de motores síncronos: de imán permanente y con

devanado de excitación, aplicando control de bloques y modos deslizantes.



CAPITULO 1

Los motores síncronos poseen muchas de las ventajas del motor de inducción. En general, contienen anillos

deslizantes, escobillas y devanados de amortiguamiento en el rotor, excepto para potencias pequeñas donde

el devanado de campo puede ser reemplazado por imanes permanentes. El motor síncrono puede ser operado
a un factor de potencia unitario, en atraso o adelanto, resultando en una máquina de dimensiones más

pequeña comparada con un motor de inducción para el mismo rango de potencia de trabajo.

El Motor Síncrono de Imán Permanente (MSIP) es un dispositivo que se utiliza considerablemente en una

gran variedad de aplicaciones de baja y mediana potencia, dada su rápida respuesta dinámica. La ausencia

del devanado del rotor hace que los anillos colectores en el rotor y las escobillas sean obsoletos, por lo que se

reduce el costo de mantenimiento y aumenta la vida media del motor. La ausencia de excitación externa en el

rotor elimina sus pérdidas. Esto hace al MSIP más eficiente y su mantenimiento es más fácil y económico,

comparado con un motor de inducción convencional o un motor de cd. Algunas de las aplicaciones de los

motores de imanes permanentes son: máquinas-herramientas, robots manipuladores, generadores, actuadores

aeroespaciales y vehículos eléctricos.

Los motores síncronos con devanado de campo excitado están limitados a aplicaciones que requieren alta

potencia con alto desempeño. En estos casos, presentan una mejor alternativa que un motor de inducción o

de corriente directa. La aplicación de estos motores incluyemolinos de acero, hornos de cemento, molinos de

piedra, cortadoras de mármol, impulsores de barcos y bombas extractaras.

Algunas de las razones por las que se utilizan motores síncronos en aplicaciones donde se requiere rangos de

potenciamayor que 1 MW, en lugar de un motor de inducción, son las siguientes:

• El control de potencia reactiva de la máquina es más fácil, y los requerimientos del Convertidor

Electrónico de Potencia (PEC) son menores, por lo tanto, el (PEC) es más simple y de menor costo.

• La eficiencia de unMS de 1 MW o mayor, en general es más alta que la de un motor de inducción de

jaula de ardilla.

1.2 INVESTIGACIONES BIBLIOGRÁFICAS.

En la literatura de control, se han reportado diferentes controladores para la velocidad y posición del MSIP.

Estos controladores se han diseñado usando técnicas de linealización por retroalimentación [2,3], métodos de

pasividad [4-6], técnicas de control adaptable [5,7-8], técnicas de modos deslizantes [7-11], o usando

técnicas de control vectorial [13,14]. En [12], se proponen tres métodos para el control de la corriente de fase

empleando técnicas de control vectorial. Evidencia experimental y la viabilidad práctica de estos esquemas
se pueden encontrar en las referencias anteriores.

La mayoría de la literatura publicada para el control de una máquina síncrona con devanado de excitación

[15-20] está basada en un modelo del motor de orden reducido y utilizando control continuo. En [21], se

presenta un control de la magnitud del flujo del entre-hierro para un destructor de hielo. En [18], se presenta
una técnica de estimación del flujo en lazo cerrado, despreciando los devanados de amortiguamiento, los

cuales son importantes para una mejor respuesta del par. En [19-22], la técnica presentada para la estimación

de los enlaces de flujo en estado estacionario en el rotor puede ser erróneo en condiciones transitorias,
debido a las corrientes inducidas en las zapatas polares.

En [23], se presenta un método para la estimación de los flujos en el estator para bajas y altas velocidades, en

lazo abierto. El observador de los flujos del estor en lazo abierto presentado en [24, 25], estima los estados

del motor sin ninguna predicción del error de retroalimentación, esto tiene como consecuencia que el rango

de convergencia sea sensible a la variación de los parámetros y algunas veces puede ser oscilatorio.
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Recientemente, en [14], se presenta un control usando técnicas de control vectorial en estado estacionario

para un MSDE; en [27], se emplea un cicloconvertidor basado en control vectorial usando un estimador de

orden reducido.

Todos los métodos de control del MSDE señalados anteriormente se caracterizan por utilizar un modelo de

orden reducido y técnicas de control continuo. El principal problema que presentan estos controladores es la

conmutación en el arranque del motor, donde el voltaje inducido es insuficiente. Este problema se resuelve,

introduciendo limitadores de corriente con la ayuda de un conmutador en el lado de la línea produciendo

pulsaciones indeseadas en el par. Los cicloconvertidores que emplean control vectorial, sin importar que tan

eficiente sean los variadores de frecuencia, no son capaces de mantener la velocidad deseada en estado

transitorio a una determinada frecuencia, ya que utilizan modelos simplificados o no consideran la dinámica

del motor en estado transitorio. Para introducir robustez del sistema en lazo cerrado, [26] diseña un control

con modos deslizantes para un MSDE utilizando un modelo de orden reducido.

El objetivo principal de este trabajo es diseñar controladores con MD para 2 tipos de motores: el MSIP y el

MSDE de orden completo, basados en la técnica de Control por Bloques (CB) [28]. La técnica de CB está

desarrollada con éxito y es utilizada para la descomposición, estabilización y optimización de sistemas

lineales y algunos no lineales, los cuales están presentados en la Forma Controlable por Bloques (FCB).

La FCB consiste de un grupo de bloques conectados. Una de las condiciones para llevar a cabo este método

es que, en el sistema, la dimensión del vector de estado coincida con la dimensión del control o cuasicontrol.

Por lo tanto, los controles ficticios por medio de los cuales está conformado cada bloque, son seleccionados

para que el sistema permita diseñar paso a paso un control que sea estable en lazo cerrado. La FCB se emplea
en este trabajo para diseñar la variedad deslizante no lineal, de manera que el movimiento quede descrito por
un sistema lineal con valores propios deseados.

Al diseñar los controladores, se suponen conocidas todas las variables de estado de la planta y el par de

carga. En la práctica, solo se puede medir directamente una parte de los estados de un sistema; por lo tanto

es, necesario diseñar un observador no lineal para estimar los flujos del rotor y el par de carga, los cuales son

utilizados en los controladores.

1.3 ESTRUCTURA DEL TRABAJO

En el primer capítulo de esta tesis se presenta un resumen de esta tesis. Se da la justificación del trabajo y la

importancia de la investigación, tanto para el MSIP como para el MSDE. Se da una breve reseña acerca de

las investigaciones realizadas sobre el tema. Finalmente, se presenta la estructura de este trabajo.

En el capítulo dos se presenta el desarrollo del modelo matemático que detalla el comportamiento dinámico
del MSDE y MSIP en coordenadas máquina (abe); Posteriormente, se describe una transformación de

coordenadas al marco de referencia del rotor (dqo), basado en [29], para disminuir el grado de acoplamiento
de las ecuaciones.

En el capítulo tres se describe la técnica de Control no Lineal por Bloques con Dinámica Cero y Perturbación

para diseñar la variedad deslizante no lineal. Además, se presenta la técnica para el diseño de observadores

no lineales.

3



CAPITULO 1

En el capítulo cuatro se describen las leyes de control propuestas para el MSIP y MSDE, así como los

observadores no lineales basados en los resultados del capítulo tres. Para el MSIP se diseñan dos superficies
deslizantes para controlar dos salidas: la velocidad del rotor y la corriente de eje directo del estator. En este

caso se estima el par de carga y la velocidad del rotor necesaria para la ley de control. Para el controlador por
modos deslizantes del MSDE se diseñan tres superficies deslizantes para controlar tres salidas: la corriente

de eje directo del estator, la magnitud del enlace de flujo en devanado de excitación y la velocidad del rotor.

Además, se presenta el problema de estimación de estados y perturbación extema. Se desarrolla un

observador no lineal para los flujos magnéticos del rotor y del par de carga.

En el capítulo cinco se presentan los resultados del comportamiento dinámico del motor con la aplicación de

los controles y de los observadores propuestos. Los motores MSIP y MSDE se someten a diferentes

condiciones de operación de velocidad deseada y ante diferentes perturbaciones de par de carga.

Por último, en el capítulo seis se escribe las principales conclusiones de este trabajo y se proponen varios

trabajos futuros.
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CAPÍTULO 2

MODELADO DEL

MOTOR SÍNCRONO.

2.1 INTRODUCCIÓN

Las máquinas síncronas se construyen generalmente con un estator polifásico, un rotor con o sin salientes y
un devanado de campo. Las inductancias del motor son función de la posición angular del rotor, por lo que
los coeficientes de las ecuaciones diferenciales que describen el comportamiento dinámico del motor están

fuertemente acopladas. Por esta razón es recomendable utilizar una transformación de variables para reducir

la complejidad de las ecuaciones [29].

En este capítulo, se establecen las ecuaciones de voltaje, corriente y del par electromecánico, que describen

el comportamiento dinámico de un motor síncrono. Primero serán formuladas en término de las variables

(abe) posteriormente utilizando la transformación de Park, las ecuaciones son referidas a un marco de

referencia del rotor.

2.2 DESCRIPCIÓN FÍSICA DE LAMÁQUINA SÍNCRONA.

Antes de proceder al análisis formal del motor síncrono, se considera una imagen física elemental más

precisa del motor. En la Fig. 2.1 se muestra en forma esquemática una sección transversal de un motor

síncrono trifásico con un par de polos. La máquina consiste de tres elementos esenciales: los devanados de

amortiguamiento, el devanado de campo y los devanados de la armadura (estator).
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Ejed
Devanado del estator (fase c) ▲

Figura 2.1 Diagrama esquemático de una máquina síncrona trifásica con dos pares de polos.

2.2.1 ESTRUCTURA DEL CAMPO Y LA ARMADURA

Los devanados de la armadura requieren mas espacio por que operan a un voltaje más alto que el devanado

de campo. Esta es una razón de que la armadura se encuentra en el estator y estén distribuidos

uniformemente y separados 120° entre sus ejes magnéticos. Estos devanados están sujetos a altas corrientes

transitorias y deben tener un adecuado aislamiento eléctrico y soporte mecánico.

El estator está construido de delgadas laminaciones para reducir las pérdidas debido a las corrientes de

"eddy", ya que la armadura está sujeta a la variación del flujo magnético. En la armadura circulan

corrientes trifásicas balanceadas, que producen un campo magnético en él entrehierro que gira a la

velocidad síncrona. Para producir el par estacionario, el campo magnético del estator y del rotor deben girar
a la misma velocidad; por lo tanto, el rotor gira a la velocidad síncrona.

La velocidad del rotor en estado estable es determinada por el número de polos y la frecuencia eléctrica de

la corriente del estator. La velocidad síncrona está dada por:

120/
n =

J-
(2.1)

Pf

donde n es la velocidad en rev/min, f es la frecuencia en Hz, y pf es el número de polos.
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Existen dos estructuras básicas en el rotor que dependen de su velocidad de operación. Para bajas
velocidades se utiliza un número grande de polos, un rotor con polos salientes y devanados concentrados.

Estos rotores cuentan con devanados de amortiguamiento en forma de barras de cobre o latón insertadas en

las caras polares de los polos. Todas las barras son conectadas para formar un anillo similar a una jaula de

ardilla en el motor de inducción, como se muestra en la Fig. 2.2.(a). Los devanados de amortiguamiento
tienen la función de disminuir las oscilaciones de la velocidad ante perturbaciones externas. Algunas veces,

los devanados de amortiguamiento no están totalmente conectados y solo se conecta una pieza polar como

se muestra en la Fig. 2.2 (b).

Cuando la máquina síncrona opera a altas velocidades, los rotores son fabricados de acero sólido, con dos o

cuatro polos, con devanados distribuidos y colocados en las ranuras del rotor sujetados con cuñas de acero.

Este tipo de rotor frecuentemente no tiene devanados de amortiguamiento, ya que el rotor brinda

trayectorias para las corrientes circulantes, creando un efecto similar a los devanados de amortiguamiento.

Algunas características especiales de amortiguamiento pueden ser incluidas, usando cuñas de metal en el

devanado de campo, similar a las barras de amortiguamiento, interconectadas para formar una caja, o

colocando varillas de cobre debajo de la cuña como se muestra en la Fig. 2.3 .b.

En condiciones de estado estacionario sólo existe corriente directa en el rotor debido al voltaje de

excitación en el devanado de campo. Sin embargo, en condiciones transitorias se inducen corrientes de

"eddy" en la superficie del rotor, en las paredes de las ranuras y en las cuñas o devanados de

amortiguamiento.

2.2.2 MÁQUINAS CON PARES DE POLOSMÚLTIPLES

Para el análisis, es conveniente considerar un par de polos. Los ángulos son normalmente medidos en

radianes o grados eléctricos. El ángulo cubierto por un par de polos es 2n radianes o 360 grados eléctricos.

La relación correspondiente entre el ángulo (0) en unidades eléctricas y el ángulo (0m) en unidades

mecánicas es:

e = EY9n, (2-2)

(a) Devanado de amortiguamiento conectado (b) Devanado de amortiguamiento no-conectado

Figura 2.2 Construcción de un rotor de polos salientes
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2.3.3 DESCRIPCIÓN DE EJE DIRECTO Y EJE DE CUADRATURA

El circuito magnético y los devanados del rotor son simétricos con respecto a los ejes polares e interpolares.
Para identificar las características de un motor síncrono, se definen el eje directo y de cuadratura del motor

como se muestran en la Fig. 2.4

> Eje directo (■_), centrado magnéticamente con el eje del campo de excitación;
> Eje de cuadratura (q), se encuentra 90° adelante del eje d.

La posición relativa del rotor con respecto al estator se mide por el ángulo \0) entre el eje d y el eje

magnético del devanado de la fase a.

Superficie del rotor

Devanado de amortiguamiento

Devanado de campo

(a) (b)

Estructura del rotor, Devanado y ranura del rotor

Figura 2.3 Características de un rotor sólido.

2.3 DESCRIPCIÓN MATEMÁTICA DEL MOTOR SÍNCRONO

Para desarrollar las ecuaciones del motor síncrono se hacen las siguientes consideraciones:

• Los devanados del estator están distribuidos senoidalmente desplazados 120°, con Na vueltas

equivalentes y una resistencia Rs .

• El devanado de campo fd tiene Nafd vueltas equivalentes y una resistencia Rfd . El primer devanado

de amortiguamiento kd con Nakd vueltas equivalentes y una resistencia i?w está en el mismo eje

magnético que el devanado de campo.
• El segundo y tercer devanado de amortiguamiento, 1q y 2q ,

están desplazados 90° adelante de los

devanados fd y kd . Estos devanados tienen Nalq y Na2q vueltas equivalentes, con resistencias R.

y R2q respectivamente. Se supone que todos los devanados del rotor están distribuidos senoidalmente.

Las ranuras del estator no causan variación apreciable en las inductancias del rotor.

El efecto de histéresis es despreciable.

El efecto de la saturación magnética es despreciable.

Se estudia al motor síncrono suponiendo que las relaciones entre los flujos y las corrientes son lineales.
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La figura 2.4 muestra los circuitos equivalentes involucrados en el
análisis de un motor síncrono. El circuito

del estator consiste de tres devanados alojados en la armadura del motor, los cuales son excitados por

voltajes de corriente alterna. El circuito del rotor aloja al devanado de campo y a los de amortiguamiento.

El devanado de campo está conectado a una fuente de corriente directa. En la Fig. 2.4. se muestra un

devanado de amortiguamiento en eje d y dos en eje q.

Mientras el rotor esté girando con respecto al estator, el ángulo 0 se incrementa, y se relaciona con la

velocidad angular del rotor ( wr ) y el tiempo (/ ) como sigue:

9 = \wdt+60 (2.3)

a)Circuito del rotor b)Circuito del estator

Figura 2.4 Circuitos del Rotor y del Estator

2.3.1. ECUACIONES BÁSICAS DELMOTOR SÍNCRONO EN VARIABLES DE LAMÁQUINA

Para el análisis de las ecuaciones del motor se propone la siguiente convención de signos donde las

corrientes en los devanados del estator se suponen positivas cuando entran a la máquina. La dirección de la

corriente del devanado de campo y de las corrientes de amortiguamiento se suponen positivas.

El hecho de que las inductancias mutuas y propias de los circuitos del estator cambien con la posición del

rotor complica las ecuaciones del motor síncrono. Las variaciones en las inductancias son provocadas por
la variación de la permeancia en la trayectoria del flujo magnético debido a la no uniformidad del entre

hierro. Esto es pronunciado en una máquina de polos salientes, en donde la permeancia en los ejes dy q es

significativamente diferente. Aún en una máquina de rotor liso hay diferencias entre los dos ejes debidas

principalmente al número de ranuras asociadas con el devanado de campo.
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El flujo producido por el devanado del estator sigue una trayectoria a través del hierro del estator, cruza el

entrehierro, hacia el hierro del rotor, y regresa cruzando el entrehierro. La variación de la permeancia de

esta trayectoria puede ser aproximada con la siguiente expresión:

P = v?0+.P2cos2a (2.4)

En la ecuación anterior, a es la distancia angular a lo largo de la periferia del rotor medida a partir del eje

directo, como se muestra en la Fig. 2.5.

La permeancia es una función senoidal de doble frecuencia. Existen armónicos de mayor orden, pero se

desprecian.

Se usa la siguiente notación para las ecuaciones del rotor y el estator:

v
,
v ,v_ son los voltajes de línea a neutro aplicados a los devanados a, b y c en el estator

respectivamente.

ia ,ib,ic son las corrientes del estator en las fases a, by c.

Vj¡¡
es el voltaje de campo.

Rfi¡,Rkd,Riq,R2q son las resistencias equivalentes del circuito del rotor.

lm,lbbJcc son las inductancias propias del devanado del estator de las fases a, b y c

respectivamente.

/.. son las inductancias mutuas en el estator respectivamente

(i = a,b,c; j = a,b,c; i*j).

hf<¡ ' hkd ' h\q ' hiq son 'as inductancias mutuas entre el estator y rotor respectivamente (i = a,b,c).

Iffd ^kkd'^kkq son *as inductancias propias del rotor respectivamente.

R es la resistencia de la armadura por fase.

2.3.2. ECUACIONES DEL ESTATOR.

Las ecuaciones de voltaje de los devanados del estator en variables de la máquina abe con la convención

señalada, pueden ser expresadas como:

d*¥

V*=^f
+ *Á (2-5>

v„=—± + Rsib (2.6)
at

d¥

vc=-^
+ R¿c (2.7)

Los enlaces de flujo en los devanados de la fase a.byc están definidos por las siguientes expresiones:

Xí'_
=

Ua +Ub +Uc +Wfd + laU¡U +Wk + lallhq (2.8)

10



CINVESTAV MODELADO DEL MOTOR SÍNCRONO

*4 ~Ua +Ub +Uc +hfd'fd +Kkdikd +Wl? + lb2ghg

^c =Ua +Ub+lccic +V» +W« +Wl, +/c2?'29

(2.9)

(2.10)

Las unidades en (2.5)-(2.10) son webers, henrios, volts y amperes.

2.3.3. INDUCTANCIAS PROPIAS DEL ESTATOR.

El valor de la inductancia propia de la fase a(laa) es igual al enlace de flujo cortado por el devanado de la

fase a debido a la corriente ia, con todas las otras corrientes igualadas a cero. La inductancia es

directamente proporcional a la permeancia, la cual tiene una variación de 2da armónica. La inductancia (/__ )

es máxima cuando 0 = 0° mínima para 0 = 90° y de nuevo máxima cuando 0 = 180° y así

periódicamente.

La Fmm de la fase a tiene una distribución senoidal en el entrehierro con un valor máximo centrado en el

eje de la fase a. La amplitud del pico de la forma de onda de la Fmm es igual a Naia, donde, Na son las

vueltas efectivas por fase y puede ser descompuesta por dos distribuciones senoidales de la Fmm, una

centrada en el eje d y otra en el eje q, como se muestra en la Fig. 2.6. El valor pico de las dos formas de

onda es:

Fmmad=Naia cosO (2.11)

Fmmaq=NJacos(0 + 9O°) (2.12)

► a

0o 90° 180° 360°

Figura 2.5 Variación de la permeancia con la posición del rotor
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La razón para descomponer la Fmm, en las componentes del eje q y d, es que cada una tiene una geometría

específica constante debido a la configuración del entrehierro. Los enlaces de flujo en el entrehierro por

polo, en los dos ejes son:

$>gad
= (Naia cosO)P¿

®gaq
= (-Naia COS0)P<¡

donde Pd y Pq son los coeficientes de la permeancia del eje q y d respectivamente.

El enlace de flujo de la fase a en el entrehierro es:

«Va
=

®gad eos 0
-

<&___ sin 9 = NJa (Pd eos2 6 + Pq sin2 0)

gaa a aNaia(
-

q
+——^-

cos20)

(2.13)

(2.14)

(2.15)

(2.16)

Las inductancias propias l de la fase a debido al flujo en el entrehierro son:

W-<I>
. a gaa

gaa~ :

Pa +?„ Pa -P„
=Nl(-±-±+^-±Cos20)

Lnn=Latt+LnnCOS20
gaa g{¡ aa

(2.17)

(2.18)

La inductancia propia laa está dada por la suma de la expresión anterior y la inductancia de dispersión Lal .

L =La, +¡gaa
= La! +Lgo +Laa2 ™™ = kaO +A,«2 ^s20 (2.19)

Los devanados de la fase b y c son idénticos a la fase a desplazadas 120° y 240° respectivamente, y sus

inductancias son como sigue:

k=¿«o+A»2«»2(0+^)

hb=LaaQ+Laa2cos2(0-^f)

(2.20)

(2.21)

FMM

Eje q Eje q Eje de fase a

Naia cos0
■> d

—-JÉ
FMM

Figura 2.6 Forma de onda de fojmm y sus componentes
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0o 90° 180° 270° 360°

Figura 2.7 Variación de la inductancia propia de una fase del estator

La variación de / con respecto a 0 es mostrada en la figura 2.7

2.3.4. INDUCTANCIAS MUTUAS DEL ESTATOR

La inductancia mutua entre dos devanados del estator presenta una variación armónica de segundo orden

por la forma del rotor. Ésta tiene su valor absoluto mayor cuando el eje del rotor se encuentra equidistante

del centro de los dos devanados implicados. Por ejemplo, lab tiene un valor máximo absoluto cuando

0 = -3O° 0 0 = 150°.

La inductancia mutua lab se encuentra evaluando el flujo del entrehierro Q>bga enlazado por la fase a

cuando sólo la fase a es excitada. Para encontrar el enlace de flujo de la fase b debido a la Fmm de la fase a,

0 sé reemplaza por 0-2;r/3 en la ecuación 2.16.

<D„__ = <*„._ cos(0-^)-<D„__ sin(0-^) = _V_¿.
2k ln.

Pd cos 0 cos(0 ) + P sin 0sin(0 )

*_*.= #-'-.—
PmP„ Pd+Pq ,~a

2K.
cos(20 )]

2 3
(2.22)

La inductancia mutua entre la fase ayb debido al flujo del entrehierro es:

/.
gba

a gio I .
, , „/">_i 2.Ti

" = ~

2
Lg° + Labl COS(20

~

^) (2.23)

Existe un flujo producido por la fase a que no corta el devanado b, a este se le conoce como flujo disperso.
Considerando este flujo, la inductancia mutua entre la fase a y la fase b puede ser escrita como:
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U = ha = -hbo +Labi cos(25-^)
= -Lab0

-

LM cos(20+|)

Similarmente para las fases by ese tiene:

L=hm-Labo-K„2^^~)

(2.24)

(2.25)

(2.26)

De las ecuaciones anteriores, se observa que Lab2 = I_a2. Esto es esperado ya que la misma variación en la

permeancia produce el término de la segunda armónica en la inductancia propia y mutua. Se observa

además que LabO es igual a Z__0/2. La variación de la inductancia entre las fases a y b en función del

ángulo (0) se muestra en la figura 2.8

/
ab

Figura 2.8 Variación de la inductanciamutua entre los devanados del estator

2.3.5. INDUCTANCIA MUTUA ENTRE LOS DEVANADOS DEL ESTATOR Y ROTOR

Cuando un devanado del estator está alineado con un devanado del rotor, el enlace de flujo de los dos

devanados es máximo y la inductancia mutua es máxima. Cuando
los dos devanados están desplazados 90°

no hay flujo enlazado en los circuitos y la inductancia
mutua es cero.

Con una distribución senoidal de \afmm y de la forma de onda del flujo en el devanado de fase a, se tienen

las inductancias mutuas respecto de los devanados del rotor, como sigue:

hfd =Lafdcos0

U=LakdCOsd
n\

laX„=-LaiqOOS(0 + -)

Xs

Ia2q=-La2q^s(0 + -)

(2.27)

(2.28)

(2.29)

(2.30)
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La inductancia mutua entre la fase del devanado b y los devanados del rotor se obtienen
de las expresiones

(2.27-2.30) remplazando 0 por 0
- 2/r/3 ; para el devanado de la fase c 0 es reemplazado por

0 + 2>r/3 •

Sustituyendo las expresiones de las inductancias en (2.8)-(2.10),
se obtiene

*„ =ia[Laao+Lm2cos20)-ib[LabO + Lm .
cos(20 + £)] - ic [I-.. + Lm2 co_(20

-

j)] (2M)

+ í^¿ey_ cos 0 + jm¿_m cos 0 -

ilfLalq sin 0
-

i-qLa2q sin 0

Similarmente

Vb=-ia[LaaO+Lm2cos(20 + ^)] + ib[LabO+Laa2cos2(0-^)]-ic[Labo + L__.cos(20-*)]

2 2*
(2'32)

+ I/.Za/_ cos(0-y)
+ i1_Iató cos(0-y)-/1,¿_lf sin(0-y)-/2íI.2í sin(0-^)

Y
2*

^c =-''.[¿«.0 +¿B_2Cos(20-^)]-/.[^_.o +Laa2cos(20-n)]+ic[Labo +Laa2cos2(0
+
—

)]
3 J

(2.33)

+
/,_ Lo/_ cos(0 +^) + /„__:_„_ cos(0 +^)

-

/,._:.„ sin(0 +-j
)
-

i2qLa2q sin(0 + -f)

2.3.6. ECUACIONES DEL ROTOR.

Las ecuaciones de voltaje en los devanados del rotor son:

<^ +RrJa (2-34)

(2.35)

(2.36)

(2.37)

Los circuitos magnéticos de los devanados del rotor tienen permeancia constante debido a la estructura

cilindrica del estator. Por lo tanto, las inductancias propias del rotor y las inductancias mutuas entre cada

uno de ellos no cambian con respecto a la posición del rotor. Las inductancias entre el rotor y estator varían

periódicamente con respecto a 0 como se puede observar en (2.27)-(2.30).

Los enlaces de flujo de los devanados del rotor pueden ser expresados como sigue:

V,, =Lffdifd + L/kdikd+Lafd[iacos0 + ibcos(0-^-) + iccos(0 + ^-)] (2.38)

"fd
di

-r-v,..

0 =

dt
+ -K/w1*.

0 =
<wlq
dt

+ R\qdhq

0 =
<w2q
dt

+ R*,hq
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^ =-V« +W*. +¿flfe/['flcos0 + ¿.cos(0-^) + iccos(0
+^)]

O Oír

V2q=L22qi2q+Ll2qilq-La2q[iasm0
+ ibsin(0-^) + icsm(O

+

T)}

(2.39)

(2.40)

(2.41)

Las ecuaciones de enlace de flujo del estator (2.31)-(2.33) y del rotor (2.38)-(2.41) en forma matricial son

como se indica:

Y
abe

Y
dq Kf

labc

*rfí

(2.42)

donde

I_*i +!,___ cos20-•aaO
T" -^flo2

■-4W)-^7H^ + f;

-Z,„,ft-I„_2cos 20 +
-'abQ ÍJaa2

LaaO+Laa2COs2

n

0-

3

2rt_
3 J

-¿„,.n-¿^COS 20-
-'abO ^aa2

Tt

L„ha-Laa2cos(20-K)

-Lab0-Laa2cos ^20 -y]
-

Lm
-

Lm. cos(20
- Tt) Laa0 + Laa2 cos2^0 +

—

^

(2.43)

L =

Lafdcos0
r

Lafdcos 0-
2rt\

3 ,

2;z\

Z,ofc.cos0

£„wCos| 0
——

2n

¿_,.sin0

SW

.
2n

Laiqsm\d-Y)
2n.

La2qsm0

r
■ (a 2í0

429H^-^-
2ns

4«cos(0 +^) 4Wcos(0 +^) Ial?sin(0 +T) ¿.29sin(0 +T)

(2.44)

L =

¿_H +A/¿ Lqd
0 0

Ljkd Lm+LiM 0 0

0 0 Ai? +¿n« ¿2le7

0 0 L\2<¡ ¿22f + Lll*

(2.45)

Fn Í2 43 .: L > L , Y L , es cero para una máquina de rotor
cilindrico. Los subíndices a/á, afa/, alq y

jl.11 v.¿,,^J/ -^aflO aal * ^ ao-i r
,,

-.

t-j-j

fl2<. en (2.44) denotan inductancias
mutuas entre los devanados del estator y

del rotor. Las inductancias de

magnetización se definen como:

3- r * (2.46)

3

Lmd =y;(Lgo +Laa2) (2.47)
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Las inductancias propias de los ejes d y q se obtienen como la suma de las inductancias de magnetización y

de dispersión, obteniendo:

Ld = I/. + Lmd

Lq
= L¡s + Lmq

L>n = JJmt\
—

«•,aaO *-ÍJabO

(2.48)

(2.49)

(2.50)

donde Lls es la inductancia de dispersión.

Se pueden relacionar las inductancias de magnetización con las inductancias mutuas por las siguientes

expresiones:

T -NaH2T
^akd

~

w - ^md

N 3
q

*U 2

"2?
^

- ~m?

\2

A'flM
—

JV.o/a

K )
-L'md

ukkd

A,f
=

■^22?
-

Lr2q
=

Lflcd
~

ÍN.

V*.

u\q | 2

3
m"

ÍN Vi

1^. J

¿v.«2ty

M

/V.

ole7 ,/

akd

N.
afd J

■y iq

L..1

'ffd

(2.51)

(2.52)

(2.53)

(2.54)

(2.55)

(2.56)

(2.57)

(2.58)

(2.59)

Es conveniente expresar las variables del rotor por su equivalente visto del lado del estator, como se indica

.. 2Nj.

tJ~'3NsJ
• Ns

Vi = Vi
3

Nj
J

, N

1

Nj
J

(2.60)

(2.61)

(2.62)

dondey puede ser kd.fd lqy 2q .
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Los enlaces de flujo pueden ser escritos como:

'

abe

V
dq ■-KJ L'

labc

'dq

(2.63)

donde L. esta definido por (2.43) y

Lmd cos0 Kd cos0

2n
L„„ eos 0

2n\

Lmn sin 0

Lmq SI" eí-
2;r

Zm/,sin0
tnq

Kq «"I 0-^Z-CT 3j -"V 3; "V

4.COS(0 +y) ¿m_COS(0 +y) ImfSÍn(0 +y) ¿m_Sin(0 +y)

(2.64)

L =

Llfd +Kd Kd 0 0

Kd Kd +Kd 0 0

0 0 Kq + Kq mq

0 0 Kq L¡2q + An?

(2.65)

Las ecuaciones de voltaje expresadas del motor en términos de las variables de la máquina referidas a los
devanados del estator son:

'abe

Uq

En las ecuaciones (2.63) y (2.66)

r, +
—-

5

dt

2dfcJ
3 dt

_g_g
dt

dl.r
r, +■

A

.. 3 '**

v^y

«-!
OO

v^y

■flic

»#J

(2.66)

(2.67)

(2.68)

dondey
=

kd,fd lq y 2q
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2.3.7. ECUACIONES DEL PAR EN VARIABLES DE LA MAQUINA abe.

La expresión para el par electromagnético puede ser escrita en variables de la máquina abe como:

(f)"^3¿"^('" ~\Íl ~\¡l ~ÍJb' -Ucs^2ib¡ic¡yn20rT _ i __J i_______ m) Á -i
1

-2
*

'"U/ 3

R

+

^"0'¿ +'« -2iJbs+2iJa)cos20))

-Lmqku +¡2qÍ i'» "

2'*.
-

j'a JSÍntfr
"

^('ta -'«)C0S^r

♦¿.-.('ja + '__, [»« -^'fe» -2'« cos^ +~2~&» _'«)sin^

(2.69)

La ecuación anterior es positiva para par motor. El par y la velocidad pueden ser relacionadas con la

siguiente expresión:

T=J
2\dwr n (2\
— —- +DJ

— \wr+T,
[P dt m{Pj

r ' (2.70)

donde Jes en kg-m2; representa la inercia del rotor y de la carga conectada. La constante Dm es el

coeficiente de viscosidad asociado con el sistema rotacional de la máquina y la carga mecánica, con

unidades N.m.s por radian y es generalmente pequeña y frecuentemente despreciada.

2.4. ECUACIONES DE VOLTAJE EN UN MARCO DE REFERENCIA ARBITRARIO.

Las ecuaciones de voltaje de los devanados del estator de un motor síncrono pueden ser expresadas en un

marco de referencia ortogonal. Las ecuaciones de voltaje para los devanados del estator escritas en un

marco de referencia dqo son [30]:

Vdq=rASdq+">1¥qd+-
dV

dq

dt

donde

W=h -% °1

(2.71)

(2.72)

Entonces de (2.34)-(2.37) con el número de vueltas apropiado incluyendo un superíndice r usado para
denotar el marco de referencia del rotor, las ecuaciones de voltaje del rotor en forma matricial son

r . r dq

ydq-rrldq+—^- (2.73)
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CAPÍTULO 2

Para un sistema magnético lineal, las ecuaciones de los enlaces de flujo expresados por 2.42 son

transformadas a un marco de referencia arbitrario cono se indica:

donde

*'dq

"

KL.ÍK)"1 KL'J
"**]

7*. jw»4 Lr J

í i fn 2*1 f. 2>t
\~

COS0 COS 0

l 3 J
cos 0+—

v. 3 /

.
?■ •

n
• („ 2?0 • f„ 2*')

K = -

3
sm# sin 0

l 3 j
sin 0+— )

1 1 1

2 2 2

(2.74)

(2.75)

Todas las matrices de inductancias de (2.74) son senoidales excepto Lr . Estas matrices de inductancias

pueden ser transformadas en matrices constantes sólo sí el sistema de referencia ortogonal gira a la

velocidad del rotor (w =

wr ). Por lo tanto, la variación de las inductancias con la posición del rotor puede

ser eliminada de las ecuaciones de voltaje sólo si el marco de referencia es el rotor.

2.5. ECUACIONES DE VOLTAJE EN EL MARCO DE REFERENCIA DEL ROTOR .

Las ecuaciones (2.5)-(2.7) y (2.31)-(2.33) asociadas con los circuitos del estator, conjuntamente con las

ecuaciones (2.34)- (2.37) asociadas con los circuitos del rotor, describen completamente el comportamiento
eléctrico de un motor síncrono. Sin embargo, las inductancias de estas ecuaciones varían con respecto al

ángulo 0 el cual varía con respecto al tiempo. Esto introduce una considerable complejidad al resolver las

ecuaciones dinámicas del motor. Una forma más simple de analizar su comportamiento físico es obteniendo
una transformación apropiada para las variables del estator.

R. H. Park propuso un cambio de variables en el análisis de la maquina síncrona [29]. Ésta transformación
elimina la variación en el tiempo de las inductancias en las ecuaciones del voltaje. Las ecuaciones de Park
se obtienen de (2.71) y (2.73) haciendo la velocidad del marco de referencia arbitrario igual a la velocidad

del rotor w = wr . Obteniendo:

dV
dqs

donde

"dV=r>dqs+Wr"Sqd+ ¿t

df,
y =r'i +

__-

dqr r dqr £

(vqdy=[-vqs ^ o]

(2.76)

(2.77)

(2.78)
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Para un sistema magnético lineal, los enlaces de flujo en un marco de referencia general pueden ser

expresados en el marco de referencia del rotor haciendo 0 = 0r y entonces K se convierte en K, . De esta

manera

V.
dqs

Vdqr

K.L.ÍK.Jr1 K,L„

.■Wrw

%

(2.79)

Desarrollando y simplificando las expresiones, se puede mostrar que

K.L_(K.)-' =
K+Lmd

0

0

(2.80)

KsLjr =
md

0

0

md

0 L,

0 0

o o

mq mq
(2.81)

;-(ivXk.)-' =

md

Kd

0

0

o

o

Kq

Kq

(2.82)

donde

K =

COS0 eos 0 -

-SÜ10

2x

M0r-~

1

2

(o *0l
eos 0 +—

l
r

3 }

(a 2A
-sin 0 +

^' 3 )
1

2

(2.83)

La transformación inversa de (2.83) está dada por

(K,r=

"

COSÍ?
r

-sin0
r

1

-{«,-f) -sin

lr3;
•

eos

í.' 3 i
-sin

l' 3;
1

(2.84)
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CAPÍTULO 2

2.5.1 ENLACES DE FLUJO DEL ESTATOR ENMARCO DE REFERENCIA dqo.

Las ecuaciones de los enlaces de flujo del devanado del estator, en el marco de referencia del rotor en forma

expandida tienen la forma,

^d =Kh + Kdi/d +Kdiu (2-85)

Vq-Wq+Ln,qhq+Kqhq (2-86)

2.5.2 ENLACES DE FLUJO DEL ROTOR.

Los enlaces de flujo de los devanados del rotor en forma expandida son de la forma siguiente:

^fd
=

Lffdifd + Kdi*d +Kdh (2-87)

V^ =Lmdifd +Lkkdih¡ -i-L^ij (2.88)

%q=Kqhq+Lmqhq+KqÍq (2-89)

V2q
=

L22qi2q + Lmqilq + Lmqiq (2.90)

donde todas las inductancias son independientes de la posición del rotor. Nótese que los efectos de la

saturación no son considerados.

Es interesante notar que i0 no aparece en las ecuaciones de los enlaces de flujo del rotor. Esto es por que la

componente de secuencia cero de la corriente no produce FMM neta que cruce el entrehierro.

2.5.3 ECUACIONES DE VOLTAJE ENMARCO DE REFERENCIA dqo.

Las expresiones (2.5)-(2.7) son las ecuaciones básicas del rotor en términos de enlaces de flujo y corrientes

por fase. Al aplicar la matriz de transformación (2.83) al sistema de ecuaciones (2.76) los voltajes,
corrientes y enlaces de flujo son como se muestra a continuación:

_AI/

v_-=-^-Vr+*Á (2-91)

(TV

yq=-^+vdK+RJq (2.92)

ifp

v0=-¡f- + RJo (2.93)
at

Las ecuaciones de voltaje para los devanados del rotor son:

d*¥

vfd=-¿¡L
+ Rfdifd (2.94)

r, ^kd o
■

~df~
+ Mlkd (295)
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0 =—Í +R,J
dt

0 =-Jí + R,J.

\ql\q

2ql2q

Las ecuaciones de los voltajes y enlaces de flujo en forma matricial tienen la siguiente forma:

(2.96)

(2.97)

v = Ri + Tw+T

donde

donde

T =

K+K

''md

o

o

v = [v_ v, v/rf 0 0 0¡3
R = dia¿R, Rs R,. Ru Riq R2q]

'• = Vd ln l
fd lkd hq\lla

*w = {-*,*¥, wrVd 0 0 0 o]T
<F =K V, Vfd Vu %q «F.J2

K +Kq
o

o

L
ma

Kamq

md

0

Kfd +Lmd

Lmd

0

0

md

o

Lmd

L¡h¡ + Lr„J

0

0

mq

0

Kq + Lmq

mq

0 id

Kamq ^
0 lfd
0 ikd

Kamq hq

I2q +A-?_ _V

(2.98)

(2.99)

(2.100)

(2.101)

(2.102)

(2.103)

(2.104)

2.5.4. POTENCIA ELÉCTRICA Y PAR ELÉCTRICO.

La potencia trifásica del estator se puede definir como sigue:

P<=VaÍa+VbÍb+VcÍc (2.105)

Expresando los voltajes y corrientes de fase abe en términos de las componentes en el marco de referencia

dqO, se tiene

P,=-(VdÍd+VqÍq) (2.106)

El par electromecánico puede ser determinado de la consideración básica de la actuación de fuerzas en

conductores como el producto punto de las corrientes y los flujos. Alternativamente, el par puede ser

calculado derivando la expresión para la potencia transferida a través del entrehierro.
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CAPÍTULO 2

Usando (2.91) y (2.92) para expresar las componentes de voltaje en término de los flujos y las corrientes, y
desarrollando y simplificando, se encuentra:

j\ /AP cW ePV

2Wdü+i,>~dr+2io~dr)+{i^i -ww'+(£ +f« +2/°2)

El par electromecánico (Te) ,
se obtiene por la división de la potencia transferida a través del entrehierro

por la velocidad del rotor

re=W-W^
(2.108)

Te=^(Vdiq-Vqid)
donde vv. =d0Jdt .

La ecuación de oscilación (2.70) y las ecuaciones de voltaje (2.91)-(2.97) conjuntamente con las ecuaciones

de enlace de flujo (2.85)-(2.90) y del par electromecánico (2.108) describen el comportamiento dinámico

del motor en términos de las componentes dqo

2.6. MOTOR SÍNCRONO DE IMANES PERMANENTES.

El desarrollo de los Motores Síncronos de Imanes Permanentes [MSIP] se ha incrementado recientemente

debido a su gran eficiencia, alto factor de potencia y alta densidad de potencia. Esto ha motivado el uso de

controladores de alto desempeño para motores de corriente alterna. El análisis matemático del MSIP es el

caso más simple de una máquina síncrona de polos salientes.

Los motores síncronos de imanes permanentes son motores polifásicos con rotor de imán permanente. Estas

máquinas son similares a la máquina síncrona desarrollada en la sección anterior excepto que el devanado

de campo es reemplazado por imanes permanentes. La máquina síncrona de imanes permanentes puede ser

analizada de manera similar al caso con devanado de excitación, tomando en cuenta la simplificación de

que la máquina es excitada por una corriente de campo de valor constante.

2.6.1 DESCRIPCIÓNMATEMÁTICA DE UN MSIP.

Para describir el modelo matemático del MSIP se hacen las siguientes consideraciones:

1 . El sistema magnético es lineal.

2. Las sobrecorrientes en el estator pueden ser toleradas sin provocar una desmagnetización significativa
en el imán permanente.

3. No se consideran devanados de amortiguamiento.

Procediendo de manera similar como en el motor con devanado de campo y con las anteriores

consideraciones, las ecuaciones de voltaje del MSIP son:

\bes=rsKbes+-fL (2-109)

r,=*ag\r, rt r.J
(2no)
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donde r es la resistencia del devanado en el estator.

Los enlaces de flujo pueden ser expresados como:

donde

Lasas' Kbs' Lcscs

Lbsas ' Lasbs ' Lcsbs

Va, = Lasas1as + Lasbs1bs + Lases1cs + *
asm

Vks = Líaoslas + Lbsbslb. + ^iscj'a + *
bsm

*« =Laasla. + Labslbs + Lcscsla + T„_

son las inductancias propias de los devanados del estator;

son las inductancias mutuas entre los devanados del estator.

Las ecuaciones (2.1 1 1)-(2.1 13) en forma matricial se pueden escribir como:

'■abes ~ljslabcs
T x

-

donde

ni
_ vi/»

sin0

sin 0-^
3j

sin| 0 +—
3

(2.111)

(2.112)

(2.113)

(2.114)

(2.115)

donde *¥'m es la amplitud de los enlaces de flujo creados por el imán permanente referidos al devanado

estator. En otras palabras, la magnitud de *F'm es proporcional a la magnitud del voltaje inducido en

condiciones de circuito abierto en cada devanado de fase del estator.

La matriz de inductancias (L$) puede ser escrita mediante:

L =

LaaO+Laa2OOS20 -Labo-Laa2cos 20 +
Tt

Lab0-Laa2cos 20-*
3

-Lab0 -Laa2 cosí 20 +yj ¿__0 +Laa2 cos2Í0-yJ -LM -Laa2 cos(20-Tt)

-

LaM-Laa2 cos\20-^j -LabO-Laa2cos{20-Tt) ¿__0 +¿__2cos2Í 0 +^1

La expresión del par electromagnético del MSIP en variables abe, se expresa por:

TJP\lk*ZhJj£ -Ul -I.¿ -iJbs -iJa+2ib.iXm20r

(2.116)

■V_\._. 1 £..
(2.117)

+
~TW¿

~

2iashs + 2iJc, ) cos 20) + ¥_ (/„
- -

ibs
- -

/„ ) cos 0. +
—-

(ibs
-

ia ) sin 0r }
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CAPÍTULO 2

donde

Lmd - Laa0 + LabQ + Laa2 Lb

3

Lmg = Laa0 + Lab0
- —

Laa2
-

Lh

(2.118)

(2.119)

El p,ar electromagnético es positivo para el caso motor. El par y la velocidad pueden ser relacionadas como

sigue:

'■•*Wt+<fr«- (2.120)

Donde ./ representa la inercia del rotor y de la carga conectada en kg m2; T¡ es el p._r de la carga en

Nm s . La constante D es el coeficiente de viscosidad asociado con el sistema rotacional de la máquina y
JH

de la carga mecánica, en Nms por radian, su valor es generalmente pequeño y se desprecia

frecuentemente.

2.6.2. ECUACIONES DE VOLTAJE Y PAR EN EL MARCO DE REFERENCIA dqo.

Las ecuaciones de voltaje en marco de referencia del rotor dqo, pueden ser escritas directamente usando la

misma técnica descrita en la sección (2.3), obteniendo

Vqd=rsÍdq+WrVdq+-
dV

qdO

dt
(2.121)

donde

M=[Vd ~Vq 0] (2.122)

™qdO
~

L-mj+L,,

o

0

Lmd+L,s

0"V "o"

0 id + vmm i

lu. jo. 0

(2.123)

En la ecuación (2.123), los enlaces de flujo debido al imán permanente son constantes y no dependen de la

posición del rotor.
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En forma expandida, las ecuaciones de voltaje son:

*9,
v, =r.iq +>v.T. +

—

v. = r.ift+-
dt

donde

Vd=Ldid+Vm

V0 —Lhi0

Sustituyendo (2.127)-(2.129) en (2.124)-(2.125) y mientras cWm/dt =0, se puede escribir

V1
=

dL.\
r, +

—-

1

dt
L +wrLJj +wrT,

vé=\r.+
dL,

vn = \r. +

dt )

dL

r^dU
^
nr '■m

id-wrLqiq

dt

La siguiente expresión corresponde al par electromagnético del MSIP

.3Y.P
'
"_-y

Substituyendo (2.127) y (2.128) en (2.133) se encuentra:

(2. 124)

(2.125)

(2.126)

(2.127)

(2.128)

(2.129)

(2. 1 30)

(2.131)

(2.132)

(2.133)

(2.134)

El par electromagnético es positivo para el MSIP. El desplazamiento angular del rotor (0) es expresado con

la siguiente relación:

0 = rowr(4)d4+0(O)

donde £ es una variable de integración.

(2.135)
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2.6.3. ECUACIONES DE ESTADO DEL MSIP.

La formulación de las ecuaciones de estado para el MSIP se encuentra manipulando las ecuaciones de

voltaje (2.130) y (2.131), junto con los enlaces de flujo (2.127) y (2.128). En forma particular, resolviendo

(2.130) para diq/dt ,
se obtiene:

_?_. = ____.. w_írf ._*_.____„_ +

dt Lq" Lq Lq
(2.136)

Resolviendo (2.131) para did/dt ,
se obtiene la siguiente expresión:

did rs ■ K ■
1

■ =

—T- ld +— wrlq +— vd
dt Ld

"

Ld Lss
(2.137)

Sustituyendo (2.134) en (2.120) y resolviendo para dwr/dt se encuentra la siguiente ecuación:

dwr

~dt

Ct>\

\±j

Vjq+(K-Lq)iqid PT,

J 2 J
(2.138)

Usando la notación matricial (2.136)-(2.138) son representadas como en [31]:

rs w¿* vi,
—

vv_
— —~ —

i L„
r

La La i
'q q

La

q

r

q •7

ld
—

^d Ld
0 ld +

Wr 3P2Vm 3P2(Ld-Lq).
8 J

'«
0

,Wr_

8 J

— o

Lq

o --L o

o -—p_
27

T,

(2.139)

2.7. ECUACIONES DE ESTADO DEL MOTOR SÍNCRONO.

Para el desarrollo del control por modos deslizantes en los siguientes capítulos, se usará un modelo

dinámico en el marco de referencia del rotor (dq), con corrientes del estator y enlaces de flujo del rotor

como variables de estado. Derivando (2.104) donde los elementos de la matriz de inductancias son

constantes, se tiene:

dt
(2.140)

Sustituyendo (2.140) en (2.98) y reordenando los términos, se encuentra la siguiente expresión como en

[32]:

L^ = Gi + V
dt

(2.141)
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donde \ = (id,iq,ifd,il¡d,hq,hll)T V = (v.,ví,v/.,0,0,0)7

G =

K 0 Kd Lmd 0 0

0 L< 0 0 Lmq ^mí

L =

Lmd

Lmd

0

0

Lfii

Lmd

Lmd

Lkd

0

0

0

0

0 Lmq 0 0 *1f Lmq
0 Lmq 0 0 Lmq Kq

-R. vv^ 0 0 wrL„q
-

wrLd
~

Rs wrLmd wrLmd 0

0 0 Rfd 0 0

0 0 0 Rkd 0

0 0 0 0 R\q
0 0 0 0 0

"r^mq

0

0

o

o

S2?

(2.142)

La ecuación del par electromagnético en función de las corrientes es como sigue:

T. = |y [(¿.
~

Lq )idiq +L^i, (ifd +iM)- Lmid (iiq + i2q )] (2.143)

El par electromagnético y la velocidad del rotor se relacionan con la siguiente expresión:

dw 3

J-±=±(T-TL) (2.144)

Es conveniente la representación de la dinámica eléctrica del motor en términos de las corrientes del estator

y enlaces de flujo del rotor. Esto se obtiene usando la siguiente transformación entre los flujos y corrientes:

donde

V,
= L_-i (2.145)

Lmd 0 hd Lmd 0 0

Kr =
Lmd

0

0

Lmq

Lmd

0

Lkd

0

0

K

0

Lmq
0 Lmq 0 0 Lmq Kq

Manipulando (2.140), (2.141) y (2.144), se encuentra el modelo completo del MS en el espacio de estado

requerido, y tiene la siguiente forma:

i = f(x,Ti) + Bu (2.146)
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donde

xr=(xf,x¡)

^l ={Wr'Íq'Íd'Vfd,)

*2=(WM>Vlq>V2l)

*T =(Vq'Vd'Vfd)

tT=(t[,t¡)

Br=(Bf,BD
con

f, =

es el vector de estados

es el vector de entradas de control.

r/ii

Í2

f.

UJ

«nV_ -anidVlq +0^^ +auiqx¥fii +a,s/.ví/i_ -a_T_

-a2lwrid -a22iq+wr(a23Vfd +a2¿¥kd) + a2S'VXq +a-¿¥l9

-anid +a32wriq +a334'/_ + aMx¥kd+wr{aiSVlq +a^2q)

-a„id-aMxLJfil+a451¥u

U =

-a53id +a544'/rf -a55*Pfc/

-a62/9 -aeó**!? +a67xp2íi

-a72iq+a7¿¥lq-arj'í'2q

B,=

0 0 0

¿>21 0 0

0 ¿>32 ¿>33

0 0 643

B, =0

a,., , ( i = 2,.. .,8; /' = 1 8 ) y am son constantes que dependen de los parámetros del motor síncrono.

Se hace notar que empleando los enlaces de flujos en el rotor (vF/lí,v-/M, ¥,_,¥-_) y las corrientes del

estator (id,iq) como variables de estado, la dinámica del rotor en (2.146) se comporta como un subsistema

lineal de parámetros constantes. La ecuación (2.143) en función de las nuevas variables es:

Te=pjqid -P2ÍdVlq+P3idV2q +pAiqVfd + p5iqx¥kd (2.147)

Se asume que el par de carga 7_ puede variar como una función del tiempo suave tal que, durante el

transitorio del sistema en lazo cerrado es constante y no conocido y satisface la siguiente expresión:

f, =0

Las componentes del vector de control son acotadas como se indica:

|M,.|<U,.0, i = d,q,fd (2.148)

En base a los sistemas de ecuaciones dinámicas (2.139) y (2.146) se diseña el control de velocidad para el

MSIP yMSDE respectivamente.
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CAPÍTULO 3

CONTROL POR BLOQUES
CON MODOS DESLIZANTES

Y OBSERVADOR NO LINEAL.

3.1 INTRODUCCIÓN.

En este capítulo se extiende la técnica de control por bloques con modos deslizantes para resolver los

problemas de control de sistemas no lineales con dinámica interna y de seguimiento de una trayectoria de

referencia, en presencia de perturbaciones externas.

Esta técnica es relativamente simple y ventajosa, especialmente cuando se aplica en sistemas multivarialbles,

donde el problema de control es dividido en un número de subproblemas de menor complejidad. Para

obtener esta descomposición, es necesario tener una representación especial del sistema, denominada Forma

Controlable por Bloques [FCB], que consiste de un conjunto de r bloques controlables que pueden tener

distintas dimensiones. Este método ha sido empleado en forma satisfactoria en el control de sistemas lineales

y no lineales. En este capítulo se propone un método generalizado para aplicar la técnica de MD para el

problema de regulación de la velocidad de un motor síncrono.

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

manera tal que la dinámica de la ecuación de modos deslizantes en esta variedad tenga las propiedades
deseadas. Se determinan las condiciones, bajo las cuales la solución del sistema, en lazo cerrado, tiende

asintóticamente al valor de referencia y por lo tanto, el error de trayectoria tiende a cero.
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Al desarrollar la ecuación para la entrada de control, se supone que todas las variables de estado y la

perturbación externa, están disponibles para ser medidas o retroalimentadas. Esta suposición puede no ser

totalmente cierta en la práctica, ya que algunas variables de estado no son accesibles directamente por que

los sensores o transductores, para algunos estados no están disponibles en el mercado o son muy caros. En

este caso para poder aplicar la retroalimentación de estado es necesario diseñar un sistema dinámico llamado

"observador ', de manera que se puedan retroalimentar las componentes utilizadas en la construcción de la

variedad no lineal, utilizando sólo la parte del sistema que se puede medir.

Este capítulo está organizado de la siguiente manera: En la sección 3.2, se formula el problema de un sistema

no lineal sujeto a perturbaciones. En la sección 3.3, se describe un procedimiento para aplicar la técnica de

control por bloques. También, se formulan las condiciones que se deben de cumplir para asegurar la

estabilidad del sistema en lazo cerrado y con dinámica cero. En la sección 3.4 se presenta el diseño de un

observador no lineal.

3.2. FORMULACIÓN DEL PROBLEMA

Considere el siguiente sistema no lineal sujeto a perturbaciones:

x = f(x,0 +B(x,í)u + g(x,w,0 (3.1)

con una salida

y
= h(x,í)

donde yeYcR*" x e X <= R" es el vector de estados del sistema, aeUcR" es el vector de control

acotado por

|„,.|<h0, k0>0 (3.2)

yweWcR'' wes una perturbación originada por un sistema externo.

w = p(w). (3.3)

El mapeo desconocido g(x,w,í) representa las perturbaciones internas y externas del sistema con

retroalimentación. Se supone que los vectores de campo f(x, t) , g(x,w, /) , y las columnas de B(x, t)u son

mapeos suaves y acotados de clase C¡_ <_),
con f(o,í) = 0, y el rango Et(x, i) = m para todo x e X y t > 0.

El problema de diseño del control por modos deslizantes se separa en dos partes:

Primero, se diseña una variedad de espacio de estado

s(x)=0, -=(_!, sm)T (3.4)

de manera que el movimiento del sistema sobre esta variedad tenga propiedades deseadas y la siguiente
ecuación de Modos Deslizantes (MD)

x = f_(x,0 + g_(x,w.í), s(x) = 0 (3.5)
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donde f_ =(I„ -B(GB)-1G)f y g. =(I„ -B(GB)_1G)g , GB(G = ds/dx) tiene rango pleno para xeX

y />0.

La ecuación de MD (3.5) cumple con las propiedades deseadas, estabilidad asintótica del vector de estados

x e invariancia del vector de salida y con respecto a la perturbación externa w

Segundo, se elige un control discontinuo de la forma:

í«;(x,/) si Si(x)>0
«,(*>')=

, ,
..

' = 1 rn; (3.6)

[ur(x,t) si s¡(x)<0

que garantice la convergencia de la proyección del movimiento del sistema en el subespacio s, descrito por,

s=Gf+GBu+Gg, (3.7)

donde s = (sl,...,smJ Los renglones de la matriz G = 9s/9x son los gradientes de las funciones s¡(x),

u*(x,/) y u|"(x,/) que son funciones suaves que se seleccionan.

3.2.1 MÉTODO DEL CONTROL EQUIVALENTE

La ecuación de modos deslizantes, sobre la variedad (3.4), se obtiene utilizando el método del control

equivalente [33]. Este método consiste en encontrar la derivada del vector s (3.7); la cual se iguala a cero,
así:

s=Gf+GBu.9+Gg=0 (3.8)

Se supone que existe solución del sistema de ecuaciones algebraicas (3.8), con respecto al control Tri

dimensional. Esta solución será referida como el control equivalente, u„ (x,í), y tiene la siguiente forma:

B„(x,í) = -(GB)-1(Gf +Gg). (3.9)

Sustituyendo el control equivalente (3.9) en el sistema (3.1), se obtiene,

x = fí(x,í) + g_(x,w,0, s(x) = 0, (3.10)

donde

f. =(I_-B(GB)-1G)f (3.11)

g. =(I„-B(GB)1 G)g (3.12)

Se hace notar que (3.10) es de orden reducido (n-m), la que simplifica el diseño del control. La ecuación

(3.8) es no lineal y, además, está sujeta a perturbaciones. Para estabilizar al sistema (3.8) en ausencia de

perturbaciones y seleccionando la variedad (3.4), se pueden usar técnicas de la teoría de linealización por
retroalimentación; y especialmente, la técnica de control por bloques [34] .
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3.3 CONTROL POR BLOQUES

La técnica de control por bloques permite obtener directamente un sistema linealizado en lazo cerrado con

valores propios deseados que coinciden con las ganancias del controlador [34]. La técnica requiere del

diseño de la variedad no lineal de modos deslizantes para los sistemas no lineales sin perturbación [28], los

cuales se presentan en la Forma No Lineal Controlable por Bloques que consiste en r bloques,

En este trabajo se usa la técnica de control por bloques para resolver el problema de la invariancia de modos

deslizantes. En realidad, el movimiento de modos deslizantes es invariante solamente sobre las

perturbaciones que pertenecen al subespacio del control (es decir, que satisfacen la condición de aparamiento

"matching") [35]. Si las perturbaciones pertenecen al subespacio del control, entonces existe una matriz (m x

p) p(x,í) tal que,

g(x,í) = B(x,0Kx,0 VxeXyí>0. (3.13)

Sustituyendo (3.13) en (3.12) se tiene que:

gí=(l.-B (GB)-*G) g
= (l_-B (GB)-'G)Bn = 0 (3.14)

En este caso, la ecuación deMD (3.5) se reduce a:

¿ = f.(x,í), s(x) = 0.

Esto significa que el movimiento de modos deslizantes (3.10) es invariante con respecto a las perturbaciones

que satisfacen la condición (3.13). Muchos sistemas de origen electromecánico, por ejemplo, el generador y
el motor síncrono, pueden ser sometidos a perturbaciones que no pertenecen al subespacio del control, en

otras palabras, no satisfacen la condición (3.13). El problema de diseño del control para esta clase de

sistemas está considerado en [35]. El control que garantiza el movimiento acotado sobre la dinámica de

operación deseada, está diseñado bajo condiciones en donde el sistema original se presenta en la forma

regular [36] y para la dinámica normal de operación es necesario la existencia de una función de Lyapunov.

3.3.1. CONTROL POR BLOQUES Y MODOS DESLIZANTES, DE SISTEMAS CON

DINÁMICA CERO INCLUYENDO PERTURBACIÓN.

En la práctica las plantas son afectadas por perturbaciones, que son originadas en las señales de referencia,
variación de los parámetros o por perturbaciones extemas. Por lo tanto es importante solucionar el problema
de diseño de control que asegure el seguimiento de la salida a un valor de referencia y el rechazo a

perturbaciones. Se considera el siguiente sistema no lineal sujeto a perturbaciones:

x,
= f,(x1,/)+B.(x.,í)x2 +D1(x1,í)w(0. (3.15a)

x, =f,.(x,.,í) + B/(x/,í)x/+1+D,.(x/,í)w(í), i = 2,...,r-\ (3.15b)

xr =fr(xr,xr+1,f)+Br(xr,x.+1,í)« + D-(xr,x.+1,/)w(í), (3.15C)

xr+i=fr+1(x.,x_+1,í) (3.15d)

con la salida
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y
= h(x)=X„ (3.16)

donde x = (x1,x_,...,x_,x_+1)r x,=(x, x,)r i = 2,...,r, \¡ es un vector «,xl y los índices

(«,,/i2,. ..,«.) definen la estructura del sistema (3.13), como

n, <,n2 <,...<, nr <m (3.17)

r+1

Con _j>, =n .

Definición 3.1. Se dice que el sistema (3.15) es de la "Forma no lineal controlable por bloques con

perturbación y dinámica cero" referida al sistema (3.1) si la matriz B,, que aparece antes del vector del

control ficticio, x,+l ,
tiene rango completo.

rango[B,.] =

n¡ VieXcR" fe[o,oo) yi = \,...,r. (3.18)

Es fácil observar que el grado relativo del sistema (3.15), con respecto a su salida (3.16), es r. Se nota que la

dinámica del motor síncrono se puede presentar en la forma (3.15) donde la perturbación se presenta por la

variación del par de carga y la salida es la velocidad del motor.

La condición n¡
<

ni+x de (3.17) significa que n¡
-

ni+x o n. <n+1. Por lo tanto se considera la planta con

estructura,

n. < r>2
=

«3
=
...

= n. (3-19)

que incluye a los dos casos.

Donde la salida y(t) debe seguir a una señal de referencia q(r(í)) originada por un exosistema,

r = g(r) (3.20)

donde g(o) = 0.

En resumen, el problema consiste en el diseño de una estrategia de control para el sistema no lineal (3.1), de

manera que la salida sea invariante a perturbaciones w, producidas por el sistema externo (3.3).

El procedimiento para la solución del problema consiste en tres partes:

a ) Transformación del sistema (3.15) a la forma deseada.

b ) Elección del control discontinuo.

c ) Análisis de estabilidad de la dinámica de modos deslizantes.
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3.3.2. TRANSFORMACIÓN A LA FORMA DESEADA.

Para transformar al sistema (3.15) a la forma deseada, se introducen las siguientes hipótesis:

Hl ) Los elementos de f,(x,,0> B,(x,,í) y D^x,,/), son funciones continuamente diferenciables de

orden (í - 1), i = \,...,r, con respecto a todos sus argumentos sobre el intervalo t e [o,oo), y todas
las derivadas están acotadas.

H2 ) Se cumple la condición de la expresión (3.16).

En base de las hipótesis anteriores, tomando en cuenta la estructura (3.17), se introduce la transformación

recursiva,

x. = x,-q(r) = <_»1(x,,r), (3.21a)

Z2=B2(Xl)X2 + fl(Xl'í)+dl(Xl'W'r'í)"*lZl
0

= <l>2(xí,x2,t,

Z3
= B3 (X2>0X3 + [*2 (X2'0 + d2 (i. >*,_■,.)+A-«- (_"2,W,r,í)]
=®3(x3,w,r,í),

zm
=

Bi+i (x/ > ') xm + \Ji (x/ . 0+ d/ (x/ . w, r , í) + ki<b¡ (x. , w, r, t)]
sO>.+1(x/+1,w,r,/), i' = 3,..., r-1,

zr =a»r(x,w,r,í)

(3.21b)

(3.21c)

(3.2 ld)

(3 .2 le)

donde z, es un vector de variables nuevas, además, k¡ es un valor escalar positivo, y

bí+i - B/B/+i

Proposición 3.1 Suponga que las hipótesis (H1 y H2), propuestas para el sistema (3.15), se cumplen.

Entonces la transformación (3.21) reduce el subsistema (3.15a)-(3.15c) a la siguiente forma deseada,

presentada en las nuevas coordenadas z, como,

Zj
=

*|Zj+_i]jZ2,

Mi — — HnMim T fifj

ii=-k¡z¡+zM> i = 2,...,r-\,

¿-=fr(z,x.+1,w,r,í)+B.(z,x.+1,í)u

Xr+1 -f-+l(.Z>X-+l>',)

(3.22a)

(3.22b)

(3.22c)

(3.22d)

(3.22e)

donde

-

.

4
5<I>

. SO. . dd>r . dd>.
,

fr=(z,xr+¡,Yr,r,t) = -¿—xr+i+^—vr+^-r+^,z¡=(2
\T = =:

E,,£R

dxr
r+'

dw dr

1

ml, I es una matriz identidad.

dt
*r) Br=Br_xBr,Eix
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3.3.3. ELECCIÓN DEL CONTROL DISCONTINUO.

El sistema (3.15) con variables z y x.+1 se presenta como un sistema cuasi linealizado,

z,
= -*,z, + E, ,z2 (3.23a)

z. = -kft + zi+1 ,
/ = 2,. . .,r

- 1, (3.23b)

¿r =*¡. (z«x-+,'w>r>')+B-(z>x-+I'')u> (3-23c>

K+i=ÍA*>*r+iW>t) (3-23d)

donde f_(z,xr+1,f) es una función acotada y rangoB. = w.

Puesto que Br tiene rango pleno, la elección natural de la variedad de modos deslizantes es

zr=0, zr =<_».(xr,w,r,í) (3.24)

Tomando en cuenta el acotamiento (3.2), la ley de control discontinuo se elige como,

u = -C/0sign(Bf7'zJ, _/0>0. (3.25)

Donde U0 es el valor máximo de la señal de control.

El control (3.25) garantiza la convergencia del movimiento del sistema en lazo cerrado sobre la variedad

(3.24) en un tiempo finito.

t¡<t0+-¡Z.(t0)l2, T]>0.

Para probar la estabilidad del sistema (3.23), se elige la siguiente función definida positiva:

Vr=\*>r (3-26)

como la función candidata de Lyapunov. La derivada de (3.26) a lo largo de (3.22c)-(3.24) es

Vr=zl(fr+dr)-U0zrrBrSignfczr)

donde sTsign (s) = || s \[ y \\ s | > | s ||2 , así se tiene,

(3.27)
r.=zfB.B;'(fr+d.)-í/0|zpí.

<+TrBr\\2[/0-\B;Ífr+dr)\[
En la región

||Br-1(fr+drJ2__r0,r0<C/0 (3.28)

la derivada de la función (3.26) es:
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V <-q zrB
,

a =U -r.
r~ H0J r r|| 2' ^0 0 0

Bajo la condición lB;1! < bQ ,
se puede estimar:

MI =|krBrBr-1| <|z^B II BH <¿0|kB.|n r 112 ll r H2 11 112H 112 11 112

iiz; | , y por 10 tamo

,-ío.

entonces f.TrB\^ >.—|zf|., y por lo tanto112
¿o

rr<-77|zr||2, 77
=

*0

La función seleccionada es definida negativa y asegura la convergencia del estado a la variedad z. = 0 .

De Vr =-|Ur|f en (3-26), se despeja | zr| = -¡2V. y se tiene,

Vr<-V^2yr. (3.29)

Usando el lema de comparación [37], se puede estimar la solución de desigualdad diferencial (3.29) como,

Vr(t)<^2Vr(t0)-rj(t-t0)f
o

Ldi <||z-(í0)| -T}(t-t0).
II «2 II 112

Por lo tanto z_(í| se desvanece en un tiempo finito,

'. <ío+^K('ol2.

y en el siguiente instante los modos deslizantes convergen a la variedad zr
= 0 .

3.3.4. ANÁLISIS DE LA ESTABILIDAD DINÁMICA PORMODOS DESLIZANTES.

Para obtener la ecuación por modos deslizantes se usa el método de control equivalente [30]. Por lo tanto, se

tiene que z.
= 0 y z .

= 0. Por lo anterior, la dinámica por modos deslizantes sobre la variedad z. = o, está

gobernada por el sistema de orden reducido (n -

n. \

z^-fcjZj+EyZ. (3.30a)

i..=-k¡z¡ + zM,i
= 2,..., r-2, (3.30b)
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z._,
- kr_izr_1,

Xr+1
=

*r+l\Zr-l'Xr+l>í/'

(3.30c)

(3.30d)

donde zr_, =(z,,...,zf_1)r

En esta sección, se analizan las condiciones de estabilidad del sistema (3.30), y después se estima la región
de convergencia para estas soluciones. El análisis se basa en las propiedades de solución del subsistema

(3.30a)-(3.30d) y la solución de la dinámica cero de la planta.

Para simplificar, se redefinen variables S =

*r_i y 1
=

x-+i> entonces el sistema (3.30) queda de la

siguiente forma

(3.31a)

(3.31b)

donde q
= ^+1 y

A,=

n

=

A,¡.,
= q(.,n,w,r,/).

0

E2,l

-Míi2

0 ... 0

i„2
... 0

0

0

0

0

0

0

0 -K-¿nr
0 0

-2
I

-km

r-2,1

-ll»r-l

Se analiza el comportamiento del sistema (3.3 la) en una región D. x D2 acotada por

(3.32)

Debido a que el sistema (3.31a) es autónomo y la matriz A, es Hurwitz, entonces existe una función de

Lyapunov de la forma cuadrática,

VX=Z.TV&, P,>0, (3.33)

con las siguientes propiedades:

«__.M6£**aF¿**-MíÉ

donde Pj es una solución definida positiva de la ecuación de Lyapunov,

P^+AfP, =-<_,,

(3.34a)

(3.34b)

para Q, =

Q¡ > 0, y, además

^Qi.^-Jqi)!-!.. (3.35)
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Bajo las relaciones (3.34) y (3.35),
la solución del sistema (3.31a) se calcula como,

(3.36)

con,

a [g_J___)_ ya _"■-.(?■)

Debido a que la solución (3.36) es exponencialmente
estable se tiene un subespacio invariante,

{$ = 0,i|eD2eR**> }

Definición 3.2 La dinámica del sistema (3.31) sobre
el subespacio invariante (3.37),

T|
= q(0,n,w,r,í)

(3.37)

(3.38)

se denomina dinámica cero.

El sistema (3.38) depende de perturbaciones
no desvanecientes, w y r. Por lo tanto se introducen las

siguientes hipótesis:

Hl ) La solución de la dinámica cero (3.38) converge exponencialmente
a un conjunto compacto,

14 * h. v< * h (3-39)

y, además;

H2 ) El mapeo q : D2 x [o,oo) -> R"r+l es continuo en el tiempo y localmente Lipschitz en % y n tal

Que, „ ,„,

|q(Uw,r,í)-q(0.ilw,r,f)|2 SL||íl|2.V.e_51,Vi,e_)_,V.e», (3-40)

y Z, es una constante Lipschitz.

Bajo las consideraciones anteriores y usando el teorema inverso [37] existe para todo ¡tifl. <
/.j en

D x D2 x [0,oo), una función de Lyapunov4 V2(n.O. que satisface
las siguientes propiedades,

c.hl.áK-M^HI..

^M + djMq(o,%.,r,tUcM
dt dn

dv.(%t)
dn

ác4H41 "l 112 V|4_:í-2>0,

(3.41a)

(3.41b)

(3.41c)

con las constantes positivas, c, , c2, c3.
c. y /j_2=62J-l
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Ahora bajo las hipótesis anteriores (Hl y H2), con la existencia de la función de Lyapunov y con las

propiedades (3.39) para la dinámica cero (3.38), se establece la siguiente proposición sobre las soluciones de
las ecuaciones de modos deslizantes (3.31).

Proposición 3.1 Se supone que se cumplen las hipótesis (Hl y H2), además, también se cumplen las

siguientes relaciones,

(3.42b)

Entonces, la solución (| _r(Ó|,||t|(0|Jr del sistema (3.31) es uniforme y últimamente acotada, y, además,

£(.) converge exponencialmente a cero.

Teorema 3.1 Si se satisfacen las hipótesis Hl y H2 y, además, las condiciones (3.42a) y (3.42b), entonces, la
solución del sistema (3.15) con la estructura (3.17) y con la ley de control discontinuo (3.24)-(3.25) es
uniforme y últimamente acotada, además, el error de seguimiento converge exponencialmente a cero, y es

invariante a las perturbaciones.

3.4 OBSERVADOR NO LINEAL.

En la sección anterior se considera y se resuelve el problema de diseño de la ley del control suponiendo que
se dispone de toda la información de las variables de estado, así como de las perturbaciones. Es común que
se pueda medir solo una parte del vector de los estados o del vector de salida del sistema. Por lo tanto, para
realizar el diseño del control, es necesario diseñar un observador que permita obtener las estimaciones de los
estados no medibles y de la perturbación externa.

La solución general del problema de diseño de observadores para sistemas no lineales no existe, así como no
existe la solución analítica de la ecuación diferencial no lineal para el caso general. Por lo que se define una
clase de sistemas no lineales, para los cuales se pueda diseñar un observador no lineal. En esta sección se

considera una clase de sistemas no lineales, que abarcan a los sistemas electromecánicos.

Se considera un sistema, que consiste de tres subsistemas interrelacionados y con perturbación,

^i =f1(y,,y2,x)+D1w, (3.43a)

y2=f2(yi.y2>x)+B2u> (3.43b)
x = f3(y2,x)+B3u, (3.43c)

donde y,
= (y,,,...,y1_| f y y2

=

\y21,.-.,y2m2 f son vectores de las variables de estado, que son medibles,

y x=z[x3i"--,xim J es un vector de las variables no medibles; f, y f3 son las siguientes funciones,
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f1(yi>y2>x)=fn(yi>y2)+iv2/Alfx,

f3(y2,x)=A3x + f33(y,,y2)

(3.44a)

(3.44b)

Las matrices, D,, B2 y B3 son matrices con elementos constantes, y w es una perturbación originada por

un sistema externo,

w = Sw, weRm*. (3.45)

Suponga que las siguientes hipótesis se cumplen:

hl El sistema (3.44) es localmente estable (entrada-estado).

h2 Las matrices

0 D,

, [lm üj> son observables; y

h3 La matriz A3 es Hurwitz.

Se observa que el sistema (3.43) presenta en el caso general la dinámica del motor y generadores eléctricos,

donde,

• el vector, y, representa
variables mecánicas, ángulo y velocidad, las cuales son medibles,

• el vector, y2 representa las corrientes del estator, las cuales son medibles,

• el vector x representa los flujos del rotor que no son medibles.

Por ejemplo, en caso del motor síncrono con devanado de excitación se tiene,

yi=*>. y2={id'iqfy x = (vfd,vkd,^q,v2qY

Para estimar el vector de estados x y el vector de perturbación w, se propone el siguiente observador no

lineal,

y. =f..(ypy2)+2v2/A1,x + D1w + L1(y1 -y,) (3.46a)
;=i

w = Sw + L2(y, -y,)

x = A3x + f33(y.,y2) + B3u,

donde y,, w, x son estimaciones de las variables y,, wy
x

, respectivamente.

(3.46b)

(3.46c)

La estabilidad del observador (3.46) se analiza a partir del sistema de ecuaciones de los errores de

observación,

L, D,

L2 S
-ÍM'M

é3
=

A3t3°3

(3.47a)

(3.47b)
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donde e,
=

y, -y,, e2=w-w, _3=x-x y Ai(f)= Z! v2íf'-JAir
1=1

Teorema 3.2 Suponga que las hipótesis h1-h3, propuestas para el sistema (3.44), se cumplen. Por lo tanto,

la solución del sistema (3.47) es asintóticamente estable.

Prueba. La solución del sistema autónomo (3.47b) con í0
= 0 está dada por,

E3(0 = T3exp[).3(0_T3-1e3(0)

donde

T3exp[X3 (OÍT.,-1 = exp[A3 (t)\ exp[k. (t)] = diag[^x ,
. . .

, A3mj ]

Entonces, la solución del sistema autónomo (3.47b) es,

e0(0
= T0exp[).0(í)]r0-1£0(0)+R0(/),

donde

s0
= (e, ,e2 Y T0exV[i.0(t)]r-1 = exp[A0(/)J

exp[xo(0]= diag[xm,...,XQ ] y Ro(0) = fT0exp[>.0(' - 4)W^A&A£)dZ-
1

o

Con las propiedades de los índices característicos de Lyapunov [38], se tiene,

X3=x[e3(í)] =Re[x3] (3.48a)

y

Bajo la hipótesis hl, la solución del sistema (3.43) [y, (-),y, (/),x(í)] está acotada para cualquier señal de

entrada u(í) acotada. Por lo tanto los elementos de la matriz A.(f) son acotados, lo que resulta,

xk(0] =0.

por lo tanto

x[r0(0] =R4o]

Entonces,

Xo =xk(0)]=x[r0exp[>.0r/j}r-1E0(0)+R0(í;] = maxJRe[x0] ,Re[„0+>v3] }=).„. (3.48b)

L, D,

l2 s;
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Bajo la hipótesis h3, el vector de índices característicos de Lyapunov x3 en (3.48a) es negativo. Ahora, bajo

la hipótesis h2 existen matrices L, y L2 tales que la matriz A0 tenga los valores propios deseados. Para el

caso particular de los sistemas electromecánicos, A0 es una matriz Hurwitz. Por lo tanto el vector de índices

característicos de Lyapunov, %0 (3.48b) es negativo también. Esto significa que la solución del sistema

(3.47) es asintóticamente estable por lo que

limE,.(0-> 0,i = l,2,3
f-»e»

Como resultado, se tiene

limy. (í) -> y! (t), limw(0 -► w(í) y limx(0 -> x(í).



CAPÍTULO 4

DISEÑO DEL CONTROLADOR

PARA UN MOTOR SÍNCRONO

4.1 INTRODUCCIÓN

En este capítulo se utilizan los resultados obtenidos en el capítulo tres sobre control por bloques con modos

deslizantes para sistemas no lineales, para diseñar un controlador para un MSIP y el MSDE basado en los

modelos matemáticos descritos en el capítulo dos.

En este capítulo se diseñan dos controladores para dos tipos de motores síncronos:

a. Motor Síncrono de Imanes Permanentes (MSIP).

b. Motor Síncrono con Devanado de Excitación (MSDE).

4.2. DISEÑO DEL CONTROLADOR DEL MSIP.

El modelo matemático del MSIP (2.139) es un sistema dinámico no lineal con dos entradas de control. Si

de alguna forma se puede hacer que la componente de la corriente i¿ = 0
,
se obtiene un comportamiento

similar al de un motor de cd. con excitación de flujo constante.

El diseño del algoritmo de control está basado en el modelo del MSIP que tiene la forma siguiente:
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j, = anx2 + al2x2x3 -bxT¡ (4.1)

x2
=

-a2lx2
-

a21xfo
-

a23xx + b2vq (A.2)

x3 =-a3lx3 -a32x}x2 +b3vd (4.3)

P2 1 3Tm 3P2 1 ._

,.
. íl rs

-■ a„
= (/_„-_.„), b. =

, a2.
=—

2 J 4
n

% JK
d q> l

2 J
21

L„
donde: x^w., ^2='9. JC3='</. an=mr~r~m- a^=—¿

—

TÍLd-Lq), bl^——, a2]=
—

.

L¿ Vm L
l rs Lq 1

fl22 =-m- a23 =-fL- b2=
—

. a3X=-f-- a32 =j--b3
=—

.

Lq K L,q /_. L.d -j.

El objetivo del controlador es regular la velocidad del motor. Por lo que la principal señal de error está

definida como la diferencia entre la velocidad de la máquina y la velocidad de referencia, se propone el

siguiente cambio de variable:

z,={w'r-xx) (4.4)

donde w'r es la velocidad de referencia.

Como se tienen dos variables de control independientes, lo que da un grado más de libertad y se puede
tomar ventaja de ello. La corriente de eje directo puede ser una segunda variable a controlar. Definiendo el

error de seguimiento de la corriente como

z3=id-x3 (4-5)

donde (id =0) es la señal de referencia. Primero se diseña el control de la corriente en eje directo y

finalmente el control para la velocidad. El controlador se diseña con este orden para simplificar el diseño y
el análisis de la estabilidad en lazo cerrado.

4.2.1. CONTROL DE LA CORRIENTE (id ).

Tomando la derivada con respecto al tiempo de (4.5) y usando la expresión (4.3) se obtiene:

i3 =

a3]x3 + a32xxx2 -b3vd b3 > 0 (4.6)

Se elige el control discontinuo como:

v„ =udosign{z3) (4.7)

donde udo es el valor máximo de la señal de control para v_. .
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La condición de existencia de modos deslizantes es equivalente a la condición de estabilidad, por lo tanto
se

selecciona una función de Lyapunov definida positiva de la siguiente forma:

Vd=\z\ (4-8)

Derivando con respecto al tiempo sobre la trayectoria de (4.5) se obtiene

Vd=z^ (4.9a)

Vd = z3{a3Xx3 + a32xxx2 )-b3ud0\z3\ (4.9b)

<-\z3\(-\a3lx3 +a„x.x2\ + biulh) (4.9c)

donde z3 sign z3 =|_j3 |

La derivada de la función de Lyapunov es negativa si:

hudo > |fl.i*3 + «32*1*2! (4-10)

Por lo tanto ( z3 ) es igual a cero después de un intervalo de tiempo finito t
_,

.

4.2.2. CONTROL DE LA VELOCIDAD.

Después del tiempo tñ ,
cuando el control de modos deslizantes ocurre sobre la superficie z3

= 0 (4.5), se

tiene que x3 =0. Sustituyendo este valor en (4.1) se tiene una nueva expresión para la dinámica de la

velocidad:

*, =aux2 -b,T¡

Por lo tanto, la dinámica de z, junto con la dinámica de x2 ,
se representa por un sistema controlable por

bloques con perturbación compuesto de dos bloques con las ecuaciones siguientes.

^L = w;-anx2+blTl (4.11a)
dt

—L = -anx2-a23xl+b2vq (4.11b)
dt

Empleando los resultados del capítulo anterior, se elige la dinámica deseada para z, como un sistema lineal

de primer orden:

^- = -c,z, -!>0 (4.12)
dt

La convergencia de (4.12) depende de la constante c. .

Al
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4.2.2.1. CÁLCULO DE LA CORRIENTE DESEADA.

Igualando (4.1 la) y (4.12), se obtiene:

-cxz. =wr-anx2+b.T,

Despejando x2 de (4.13) se obtiene:

x2=
— (c,z,+w;+v,)

(4.13)

(4.14)

El segundo paso del diseño del controlador consiste en crear una segunda superficie de modos deslizantes

(z2 ) para controlar la velocidad del motor. Entonces se define

z2
=

x2
—

x2

Tomando la derivada con respecto al tiempo de (4.15) y usando (4.11b) se tiene:

dx2
¿2 =-^-

+ «21*2 +a23*l ~b2vq

(4.15)

(4.16)

Se elige el control discontinuo como:

v, =uqosign{z2)

donde ua0 es el valor máximo de la señal de control para v. .

'qo

La condición de existencia para los modos deslizantes es equivalente a la condición de estabilidad; por lo

tanto se selecciona una función de Lyapunov cuadrática

v,-\>\
Derivando (4.17) con respecto al tiempo sobre las trayectorias (4.15) se obtiene:

(4.17)

Vq=z2

<-z-

Vq
= Z2¿2

dz-,
-^L + a2Xx2 + a2-ixx
at

-hUqo\Z2\

dz\

~dt~
+ a2Xx2 + a23xx + b2uq0

(4.18a)

(4.18b)

(4.18c)

La derivada de la función de Lyapunov (4.18) es definida negativa si
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h»qo >
dz\
—— + a2Xx2 + a23xx
at

(4.19)

Se puede concluir que el controlador propuesto tiene buena robustez.

El controlador propuesto forza a la corriente id a un valor igual a cero y entonces el par eléctrico es

proporcional a la corriente (i ). Por lo tanto la desmagnetización del imán permanente no se presenta y la

reacción de la armadura solo existe en el eje q . Esto es deseable para operar en el modo deslizante con

variables de control (con conmutación rápida), la cual mantiene idealmente a z2
= 0 con una frecuencia de

conmutación grande. En la práctica, la frecuencia de conmutación es alta y ésta está limitada por el

procesador digital de acuerdo a la máxima frecuencia de conmutación permitida de los elementos

semiconductores. La ley de control mantiene un ciclo de amplitud relativamente bajo y funciona casi de la

misma forma que un controlador de histéresis.

4.2.3. DISEÑO DEL CONTROLADOR SIN EL SENSOR DE VELOCIDAD.

4.23.1. ESTIMACIÓN DE LA VELOCIDAD

En algunas aplicaciones especiales del MSIP los sensores de la velocidad son relativamente grandes y

costosos por lo que es necesario diseñar un observador de la velocidad del rotor. Este diseño es utilizado en

aplicaciones como: vehículos aeroespaciales y eléctricos, brazos mecánicos y robots.

Sabiendo que la corriente de eje directo es medible se define

-^ =

-«21*2 +xl(-a22x3 -a23) + b2vq (A.20)
at

Se propone el siguiente observador para la estimación de la velocidad como:

—^
=

-a2xx2+b2vq-v (4.21)

donde

jc2 es la corriente estimada de eje de cuadratura

v es la señal de entrada del observador

Definiendo el error entre la corriente medida y la estimada

e = x2-x2 (4.22)

Derivando (4.22) con respecto al tiempo, se obtiene la dinámica del error de observación, como sigue:

-/ = (a22x3 -

a2i )xx + v (4.23)
at
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Empleando la técnica de control unitario, se elige

v=-/,n (4-24)

La estabilidad del observador es investigada con la función de Lyapunov cuadrática siguiente;

VE = X-e2 (4.25)

Tomando la derivada de (4.25) a lo largo de la trayectoria de (4.22) y con la señal de entrada (4.24), se

encuentra

s2
F. = es = (a22x3

-

a23 )xxe
-

/, t-t (4.26a)
_r

= (a22x3
-

a23 )xxe
-

lx \e\ (4.26b)

< -\e\ [- \(a22x3 -

a23 )xx | + /, ] (4.26c)

Por lo tanto en (4.22) y (4.23) implica que existen MD sobre la superficie e = 0 después de un tiempo

finito si /, > (a22x3 -a23). Aplicando el método de control equivalente [33] se define:

¿ = (a22x3-a23)xx+veq = 0

La velocidad calculada vv se obtiene como:

xx=-
^

(4.27)
(a22x3-a23)

Este resultado se usa en la siguiente la sección para estimar el par de carga.

4.2.3.2 ESTIMACIÓN DEL PAR DE CARGA PARA EL MSIP.

Empleando el resultado de la sección anterior se tiene:

*i
=

xx (4.28)

En la práctica el par de la carga es desconocido; por lo tanto es necesario diseñar un observador para
incluirlo en el calculo de la comente deseada (4.14). Se propone el siguiente observador no lineal:

A

—L = axxx2+aX2x2x3-bxTi+lx(xx -xx) (4.29)

A

dTi , ,
-.

.

-— = l2(xx-xx) (4.30)

donde
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Ti

'.y2

es la velocidad estimada.

es el par de la carga estimado

son los parámetros del observador.

Usando (4.29) y (4.30) la dinámica del error de observación está dada por:

*i
-_- 1

*1
=
-'l

~7

fl Jl 0

(4.31)

donde xx
-

xx
-

xx , T¡ =T,—Tr

El sistema de ecuaciones (4.31) es un sistema lineal autónomo que es asintóticamente estable con una

elección adecuada de los valores de /. y l2. Esto significa que el error del observador decae

exponencialmente a cero. La posición del rotor puede ser decodificada con diversos dispositivos
electrónicos comerciales.

El controlador sin sensores para el MSIP es de la forma:

vq=uqosign(z2)

donde

=— (ciK* -

*. ) + *; + b.f, )- .

4.3. DISEÑO DEL CONTROLADOR PARA UN MSDE.

El diseño del algoritmo de control está basado en el modelo del motor síncrono (2. 146) presentado de la

forma siguiente:

~¿
=

aniqid -al2idVXq +a13/_vP2f + ax¿¿Vfd + ax5iqKVhl -aLTL

d±
dt

di,

dt

(W

—j¡¡-
= ~a43id

~

"«Vfd +a^u + b43vfd

cW,

= -a2,WrÍd -^22Íq+^r(a23Vfd + (t-^u ) + <._,«_'„ +O-^-, +62)V?

= -<*3,id + a32wriq + a^Vf, + a-¿¥u + w, (a3S%9 + a36V2q ) + b32vd + b33vfd

=

-<*S3id+aS4Vj¡¡-a5Sx¥ikd
dt

cWx

-¿f-
=

-a62iq-a66%q+a61V2q

(4.32a)

(4.32b)

(4.32c)

(4.32d)

(4.32e)

(4.32Í)
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Í¿VF
—!- =

-a12iq + a76VXq
-

a17V2q (4.32g)

La meta del control es lograr que la velocidad de la máquina (wr ) siga a una señal de referencia w(r).e, .

Por lo que la principal señal de error está definida como la diferencia entre la velocidad de la máquina y la

velocidad de referencia, obteniendo:

e =w -w ,(t) = z, (4.33)
w r ref

v ' 1 v '

Teniendo tres entradas de control independientes ( v¿ ,
v-

, vy_> ),
se eligen tres salidas controlables: el enlace

de flujo en el devanado de excitación (*?„ ), la corriente en eje directo del estator (i¿ ) y la velocidad del

rotor ( ws ). Definiendo las siguientes señales auxiliares de control, como:

efd=Vfd-Vref (4.34)

y

£d =Íd ^ref (4-35)

donde *F , y i, son las señales constantes del enlace de flujo y de la corriente deseada respectivamente.

Las salidas auxiliares de control ¥« y id tienen un grado de libertad relativo igual a 1, mientras que la

principal salida de control ( vv_ ) tiene dos grados de libertad. Primero se diseña el control de lazo cerrado

para el enlace de flujo en el devanado de excitación, después el control de lazo cerrado para id, y

finalmente el control de l.azo cerrado para la velocidad vv. . El controlador se diseña con este orden, para

simplificar el diseño y el procedimiento del análisis de la estabilidad en lazo cerrado.

4.3.1.1. CONTROL DE LAZO CERRADO DEL ENLACE DE FLUJO EN EL DEVANADO DE

EXCITACIÓN í^.).

Tomando la derivada con respecto al tiempo de (4.34) y usando la expresión para T
/rf
definida en (4.32) se

obtiene:

éfd=fM)+b*vfd (4.36)

donde /4(x)= -a43id -a^Vfd +a45.vFfa.

Considerando el acotamiento (2.148), se puede seleccionar el control discontinuo como

vfd=-Ufdosi8n(£fd) (4.37)

donde U
,d0

es el valor máximo de control en devanado de excitación.

La condición de existencia de modos deslizantes será investigada con la función candidata de Lyapunov, de
forma cuadrática,
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Va^-s\ (4-38)
fd 2 fd

Tomando la derivada a lo largo de las trayectorias (4.34) del sistema efd y considerando la ley de control

(4.37), se tiene:

Vfd
=

efd £fd

Vfd =fM)£fd-b«UfdosÍ8n(£fd)£fd <0

f¿x)efd-b„Um\efd\<Q

donde _í_Mf/d )_•.-= | £/(í | .

Por lo tanto en (4.37) es definida negativa si

donde U
fdo

es el voltaje máximo de control del voltaje de excitación, v*í (x) es el voltaje de control

equivalente, cuando ¿ „ = 0 en (4.36), obteniendo la siguiente expresión:

v^= "¿«AW (4-40)

por lo tanto efd
es igual a cero después de un intervalo de tiempo finito (tsX ).

Note que el voltaje de conlrol vfd
se suministra con un convertidor por separado. Esta es una característica

básica de una fuente de baja impedancia. Entonces el controlador responde más rápido en el devanado de

campo, pero el efecto de amortiguamiento por la inducción de corrientes transitorias en el circuito de

campo de baja impedancia es reducido.

4.3.1.2. CONTROL DE LA CORRIENTE EN EJE DIRECTO DEL ESTATOR (/_■ ).

La señal de referencia iref en (4.35) se elige igual
a cero, por que con la ausencia de corriente de eje directo

en el estator no hay par de reluctancia y el par eléctrico es máximo. Tomando la derivada de (4.35) con

respecto al tiempo, se encuentra, la dinámica del error e. que está gobernada por
la siguiente expresión:

¿_=/3(x)+V„+V> (4-41)

donde /3(x) = -a31¿_ +
032^', +^Vfd +a3^u +w.^T,. +«36^2,)
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Tomando en cuenta el acotamiento de las componentes del vector (2.148), se elige el siguiente control

discontinuo:

Vd=-Ud0sign(ed) (4.42)

donde {/.. es el voltaje máximo de control del voltaje en eje d.

Sé demostró que (4.32) es estable para una entrada-salida. Por lo tanto después del periodo [0,r.,] el

sistema de lazo cerrado (4.35), con las señales de conlrol acotadas (4.37) y (4.42) es estable y el voltaje de

excitación en el devanado de campo es:

V0
=

v^(x(0)
= -64-./4(x(0) '*'#!

La estabilidad de los modos deslizantes será investigada con la función candidata de Lyapunov cuadrática

siguiente,

Vd=\£l (4-43)

Tomando la derivada de (4.34) a lo largo de la trayectoria de (4.35) y con el control (4.42), se encuentra que

Vd=£d£d

Vd
=

f3(x)ed +ujd -b32Udosign (ed)ed (4.44)

Por lo tanto la derivada Vd (4.44) es definida negativa si

^d,>\^U^)^f¿x)\

Con esta condición la corriente (z. ) converge a cero en un tiempo finito (ts2 ); donde ts2 > ts] .

4.3.1.3. CONTROL DE LAZO CERRADO DE LA VELOCIDAD ( w_. )

Después del tiempo (ts2), cuando el control de modos deslizantes ocurre en las superficies (4.34) y (4.35),

se tiene que

id = 0 (4.45)

y

Vfd
=

Vref (4.46)

sustituyendo (4.45) y (4.46) en (4.32) se tiene una nueva expresión para el par eléctrico ( Te ), como sigue:

Te=P5Vkdiq+P<Vrefiq
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Entonces el sistema (4.32a)-(4.32b) queda de la siguiente forma:

^ =MTL,úref) + bw(x)ig (4.47a)

^_./_(_:) +V. (4.47b)

donde

f=-aLTL-w^(t)

K^a^Vu+a^nf.

/. = -<*22Íq + ws («24^ + "nVrf ) + a25WXq + a26V2q .

La condición de existencia para los modos deslizantes es equivalente a la condición de estabilidad del

movimiento de las trayectorias sobre el subespacio z2 descrito por el siguiente sistema:

dt

=

-cxzx + z2 (4.48)

Usando (4.33), se despeja la transformación inversa como:

Z2=MTL,ñrrf) + b„(x)iq+cxzx (4.49)

Ahora tomando la derivada de z2 resulta

¿2 =

/, ("reí ,ig,ws,¿x,x2) + b21uq + ax^Vh¡f2 (x) + ax¿Vkdb2Xuq + axsiqf5 QVref , ¥„ ) (4.50)

donde

fs(Vref,ví'kd)
= (a54'¥ref-a55x¥kd), fq(wref,iq,ws,zx,x2) = -wref+aux¥r¥f2(x) + cx(-cxzx +z2)

Tomando en cuenta la acotación del vector de control (2.148), se selecciona el control discontinuo como:

Uq=-Uq0sign(z2) (4.51)

donde LJ
^

es el valor máximo de la señal de control de voltaje en eje q.

Entonces se selecciona una función de Lyapunov definida positiva para analizar la estabilidad de los modos

deslizantes de la siguiente forma

1 T

V=-z0zT

55



CAPITULO 4

Se obtiene la derivada con respecto al tiempo a lo largo de las trayectorias (4.49) y con el control (4.51), se
tiene

Vq
= \fq ^,iq,ws,zx,x2) + ax^Mx) + axsiqf5(^r^,^M)-(b2X + ax*PMb2X)Uq0 sign (z2)]z2

<-\z2\[(b2X+aX5V„b2X)Uq0-(fq(wref,iq,ws,ix,^

donde T^ (t) es positivo para todo t.

La región donde la derivada Vq es negativa, se define por la siguiente desigualdad

(b2X +a15vF„A1)£/-0 >| (/?(^™/»'?>>ví,z1,x2) + aI5^/2(x) + a15/./5(^,4'fa,))|

utilizando la técnica de control equivalente [33], para z2 =0 se obtiene:

Vqeq
= (b2X + axs^Mb2X )"' (/. (vvre/ ,iq,ws,zx,x2) + a.s*¥uf2 (x) + ax5iqf5 (¥re/ , «Pw ))

Entonces en un tiempo finito (f-3 >ts2) el sistema original queda reducido a la forma deseada con

perturbación y dinámica cero de la siguiente forma:

z,
= —kxzx + z2

x2=f2(z,x2,w.,r_,4V)

(4.52a)

(4.52b)

dondex2=(^,Tl9,^2J,y

aM^-a5^u

h =

-a62Íq-a66VXq+a61^!2q

_-a12iq+a16x¥Xq-a11*¥2q_

El movimiento del sistema (4.52) con control (4.37) y (4.42) que garantiza modos deslizantes sobre la

superficie z2
= 0

,
cuando

efd
=0 y ed =0 ,

describe el sistema de Ecuaciones de Modos Deslizantes de la

siguiente forma:

¿1 = "Vi (4.53a)

x2 =f _(z, ,0, x2 , wr , TL , *Fre/) (4.53b)

donde x2=(Tw,Tlí,T2í),y
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«2
=

a.T. +w,

-a,,
'— *

aJ¥.B +a61V.
14 ref IS kd

aT, +w ,

-a.2
í-í 3L_+_, «p _fl «P.

u14 re/-™15T*_

La propiedad básica del control por modos deslizantes es que el conlrol genera el subespacio (£)

invariante, donde

ím = (zx,z2,ed,efd)TG = (0,0,0,0)r x2_/?3}

La dinámica del vector x2 en este subespacio invariante es referida como la dinámica cero del sistema.

Para calcular esta dinámica, como se refiere en el capítulo tres, es necesario sustituir ( _: ) por el vector xx ,

obteniendo la siguiente expresión;

z,
= -kxzx (4.54a)

¿2 =i2(4, x2 , wref , TL , Vref ) (4.54b)

donde

(4.55)

a54 *
ref fl55 M_

u =
"iK+ñref _, w „,

al4* ref 't""l5Tí_

«.!_+*-,
72

a ¥ +fl T
76 1? 7? 2?

"14 *ref
+ Ct15 **_

Cuando el vector % se desvanece, se tiene:

£fd=° => ^
=

Vref,

ed=0 => id=0,

z, =0 => wr
=

wref

zi
= 0

Por lo tanto la dinámica cero se representa como,

x_=f2(0,x2,w-,7,¿,¥/í/)

Este subsistema se puede dividir en una parte lineal y otra no lineal

x =Ax2+g(^t.,w^,rJ (4.56)

57



CAPITULO 4

donde

A

donde g(x, w) es el término que contiene la perturbación que no se desvanece.

Para estimar la región (3.47) se hacen las siguientes hipótesis

• La matriz A es Hurwitz,

' \g{Vfd^r^L)\<P2

Si la matriz A es Hurwitz, entonces existe una función de Lyapunov de forma cuadrática,

v,=x[P2x2, (4.57)

donde P2 > 0

con las siguientes propiedades,

«mi„(P2^2|2^2rP2X2<amax(P2|x2|; y ||x.P.|*amax(P2|x2|2

donde P2 es una solución definida positiva de la siguiente ecuación de Lyapunov,

P2A + A>2=-Q2

para Q2 =Q[ > 0, y además x[Q2x2 > amin(Q2| x2 ¡2 . Con las propiedades anteriores y derivando (4.57)

se tiene,

vx=-xT2Q2x2+2xT2P2g

^-«minÍQzK |_ +a___(Q2)0_Ix_ ||_ +2amm(P2)p2\\x2 |_ -amin(Q2)02\\x2 1|2
= -«mi„(Q2Xl-^lx2 ||_ -K \2(ocmjQMx2 1|2 -2ama.(P2))
= -«min(Q_Xi-^)||-_l_
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-«55 0 0
"

0 ~«66 «67

0 «76 ~«77.

«54^*/

t)- aiTL + ^ref
n

'

«72

«H^Z+^S^W

a¡TL +Kf

^Vref+a^u
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para todo,

I-, | _.______________]_

Entonces por el lema 5.2 en [37] la solución de la dinámica cero se calcula como,

|x2(í)|2ác1|x2(ío)|2^('-'o) Vt<tdc, (4.58)

con

c, =
«^fcl

c =M_k__(Qi)
<*m*M

'

2am„(P1)

Por lo tanto (4.56) converge exponencialmente al conjunto compacto (3.39) definido como,

_ < h h -

—

"■" __!_ "maxV-2/
y * > *

" 2"2 ^

2_«mi»(Q2^^mi„(P2)' ^-^

Se usa la proposición 3.3 y se concluye que la solución de la ecuación de modos deslizantes (4.52) es

uniformemente acotada. Por lo tanto (4.54) es autónoma y exponencialmente estable con &, >0. Por lo

tanto

lim zx(t)=0 y lim wr{t)=wref

Un punto de equilibrio para este sistema es definido por w_ .-
, \\fref y el valor del par de la carga TL . Los

resultados de la simulación que se presentan en el capítulo siguiente, muestra que el punto de equilibrio es

asintóticamente estable.

4.4 DISEÑO DE UN OBSERVADOR NO LINEAL PARA UN MSDE

Para los controladores diseñados en la sección anterior, se consideran que todas las variables de los estados

y las perturbaciones están disponibles. En realidad solo se puede medir, la velocidad w_ y las corrientes de

estator i¿ e /' . Entonces el sistema del motor síncrono (4.32) con perturbación, se puede presentar como

un caso particular del sistema (3.43), donde yx=wr, y2 =(iq,id)T,x
= \Vfd,Vkd,x¥Xq,xV2qj y w = TL

La planta para el diseño del observador es:
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wr=-axxiq(t)id(t)-aX2id(tfVXq +aX3id(t)V2q + aX4iq(t)Vfd +a.siq{ty¥u -aLTL

TL=0

Vfd =-aMt) + a¿¥u -a^Vfd + b43vfd

V^ = -«53'',/ (0 + aS4Vfd
-

a5¿¥u

Viq=-a62iq(t)-a66%q+a61^2q

V2q=-^niq(i) + a76VXq-a7^2q

El observador para los flujos magnéticos del rotor y del par de carga es:

w, =-axxiq(t)id(t)-aX2id(t)%q +aX3id(t)V2q + aX4iq(t)Wfd +

a\jiq (DVm ~aJL+ /, (vv.
-

wr )

Tj. =/_(hv-h-v)

Vfd =-a43í.(í) + a45^M -a^Vf, +b43vfd

Vu =-as>id(0 + a54Vf, -«ss^tó

Xí'l9=-«62'?(0-«66%+«67^2í

%=-«72'?(0 + «76,í'l9-«77,í,2?

donde

vvr es la estimación de la velocidad del rotor

T, es la estimación del par de carga

Vf, , V^ , "Pj. , *F_? ; son la estimaciones de los enlaces de flujo del rotor

/, y l2 son las ganancias del observador.

Se definen los errores de estimación como

(4.59)

(4.60)

wr
= vv.

-

vv, ,

TL=TL--í_.

V 'V V
Vm T*_ *«

*P ^

. 2?_ _ 2*. 3,.

(4.61)

(4.62)

(4-63)

La estabilidad del observador (4.60) se analiza con la dinámica del error de observación,

¿ = A(t)e, (4.64)
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donde t = (wr,fL, */_)TM,Tl9,*2J7'

Se hace notar que (4.64) es un sistema lineal con parámetros variantes en el tiempo.

A(0 =

A„ A12(0"
A

"/, «_

.

° A22
_ L-'a 0

4.(0 =

al3(t) aX4(t) ai5(t) aX6(t) ax7(t)

0 0 0 0 0

A22 —

-«44 «45 0 0

«54 "«55 0 0

0 0 -«66 «6-

0 0 a7f. -a

.y

au(0 = a,,(0«1.(0. al4(t) = aX4iq(t), a.5(t) = aX5iq(t), ai6(t) = aX6id(t).

La dinámica de (3.57) para el motor síncrono es localmente estable (entrada estado). La matriz que

cumple la hipótesis (h2) para el motor síncrono es de la forma:

0 a,

0 0
[1 0]

la cual es observable, por lo tanto existen valores /, y/2, tal que la matriz A, . tenga los valores deseados,

donde los valores propios de A2
"

.22
son:

k,2 =-T (fl77 +fl66)±-V(a77 -"eef +Aa67a76

¿1,4 =
~ -

(«44 + <lS5 )±
- a/(«44 ~

^55 )2 + 4054^45

reales y negativos. Por lo tanto las hipótesis (hl-h3) de la sección (3.4) se cumplen y con la proposición 3.4

se puede concluir que el sistema (4.64) es asintóticamente estable. Entonces por el teorema 3.2 se tiene

lim TL = TL

MmVfd=Vfd
t-yco

J '

lim»Fl9=¥l9

lim vv_ = vv.

r-»oo

]im4'kd=Vkd
/-»0O

lunV2q=V2q

Los resultados del observador *¥¡ ,
i = fd ,

kd ,\q ,2q y TL son utilizados en las leyes de control (4.37),

(4.42) y (4.51).
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CAPÍTULO V

SIMULACIONES

5.1 INTRODUCCIÓN

En los capítulos anteriores se establecieron las bases para el control de la velocidad para dos tipos de motores

síncronos. En el capítulo dos, se desarrolló el modelo matemático de séptimo orden para un motor síncrono

con devanado de campo y después para un motor de imanes permanentes. En el capítulo tres se describieron

las bases matemáticas para el control por bloques con modos deslizantes, así como para el diseño de

observadores para estimar los estados no medibles y de la perturbación externa. Por último en el capítulo
cuatro se aplicaron las técnicas desarrolladas para controlar la velocidad de los dos tipos de motores

síncronos.

En este capítulo se presentan los resultados de simulación de los algoritmos propuestos, ante diferentes

perturbaciones. Se analizan los resultados del desempeño de los controladores propuestos y de los

observadores desarrollados. Primero se presentan los resultados del motor de imanes permanentes, en lazo

abierto ante aceleración libre y posteriormente, una vez estabilizado, se aplica un par de carga de forma de

escalón. Se continua con la respuesta dinámica del motor con el controlador propuesto ante diferentes

perturbaciones de par de carga y con diferentes valores de velocidad deseada. Después de muestran los

resultados del motor con devanado de campo excitado en donde se analizan cuatro casos con diferentes

perturbación en la carga y ante diferentes requerimientos de velocidad deseada. Por ultimo se dan los

resultados del desempeño del observador y de los controladores propuestos.
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5.2 MOTOR SÍNCRONO DE IMANES PERMANENTES.

Una característica de los motores síncronos es que la velocidad del rotor en estado estable depende solo de la
frecuencia del voltaje de alimentación del estator y del numero de polos independiente de los parámetros del
motor de la carga.

En esta sección, se presentan los resultados de las simulaciones para el motor de imanes permanentes en lazo

abierto ante un cambio súbito del par de carga, con voltaje nominal. Posteriormente se muestran los

resultados del comportamiento dinámico del motor bajo la acción del controlador y del observador

propuesto.

5.2.1 PARÁMETROS DELMOTOR SÍNCRONO DE IMANES PERMANENTE.

El MSIP consiste de un rotor de superficie magnética con geometría isotrópica donde las inductancias Ld y

L son iguales; aunque el algoritmo desarrollado puede considerar inductancias de valor diferente y así

poder conocer el desempeño del control en caso de saliencia diferente de cero en el rotor. Los parámetros
eléctricos y mecánicos del motor de imanes permanentes analizado son los siguientes:

P = 2polos, ^=0.319^, r. =2.6O, Ld =Lq =6.06mH J = 3.5x-5Nm vs=\21volts.

5.2.2 RESPUESTA DINÁMICA DEL MSIP EN LAZO ABIERTO ANTE UN CAMBIO

SÚBITO DEL PAR DE CARGA.

El motor se arranca con voltaje pleno con carga cero, en el instante de 0.35 seg se aplica un par de carga de

3.5 N-m y así permanece constante. La expresión el par mecánico aplicado a la flecha del motor es:

J 0 N-m t <0.35seg
'

[3.5 N-m t>0.35seg
(5-1)

Los voltajes aplicados a los devanados de las fases del estator son:

v. .

= v. c o s (2nf) volts

Vbs=VsC0S (l7tf
~

"T") volts

2k
v = v c o s 0.nf +—) volts
cs s

v ■>
<J

'
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0.1 0.2 0.3 0.4

Tiempo [seg.]
Fig. 5.1 Dinámica de la velocidad del rotor

ante un escalón del par de carga.

0.5 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1

Tiempo [seg.]
Fig. 5.2 Ampliación del comportamiento
de la velocidad durante la aceleración

libre.

i

u
' Enlace de flujo en eje q
Enlace de flujo en eje d

]-

0.1 0.4 0.50.2 0.3

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.3 Comportamiento dinámico de los

enlaces de flujo del MSIP Arranque en

vacio

0.4f

|0.
31

0.2

1

■ Enlace de flujo en eje q

Enlace de flujo en eje d

i",
¡E 0 \ />—

n 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.4 Ampliación del comportamiento de

los enlaces de flujo dy q. Arranque en vacío

0.-20,

c

_!
'fc-20.
o

'

U 20

' Corriente en la fase a

Comente en la fase b

Comente en la fase c

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.5 Respuesta de las corrientes del estator

ante un escalón de par de carga.

0.02 0.04 0.06 008 0.1

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.6 Comportamiento de las corrientes de fase

durante la aceleración libre.
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0.04 0.06

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.7. Respuesta del par eléctrico

durante la aceleración libre.

0.2 0.3 0.4

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.8 Comportamiento del par

eléctrico ante un escalón del par de

carga.

0.5

20

10
D.

E
<

2. Ot"
c

m

8

r
10

-20

• Comente en eje q
Corriente en eje d

J-
ií

o.i 0.40.2 0.3

Tiempo [Seg]

Fig. 5.9 Comportamiento dinámico de las

corrientes del estator en eje d y q del MSIP.

0.5

• Corriente en eje q
Corriente en eje d

\s~

0.02 0.08 0.10.04 0.06

Tiempo [Seg]
Fig. 5.10 Ampliación del comportamiento
de las comentes en eje dy q.

En las Figs. 5.1-5.10, se muestran los estados del MSIP en lazo abierto para una perturbación de par de carga
como se indica en (5.1). La respuesta dinámica de la velocidad del rotor se muestra en las Figs. 5.1, 5.2, se

observa una oscilación con un valor pico de 600 rad/seg. que se amortigua en 0.35 seg. aproximadamente. Se

observa que en los instantes de arranque y de la aplicación del par de carga, el par electromagnético presenta
la mayor razón de cambio figs. 5.7, 5.8. La corriente de eje directo experimenta un cambio de valor que la

hace negativa (diferente de cero) y prácticamente simétrica respecto de la componente de eje de cuadratura,
como se muestra en la Fig. 5.9.

La dinámica del par electromagnético es relativamente rápida, tarda aproximadamente 0.05 segundos en

lograr la estabilidad e igualar al par de carga.

5.2.3 APLICACIÓN DE LA LEY DE CONTROL AL MSIP

A continuación, se presentan los resultados de la dinámica del motor con la acción del controlador y el

estimador propuestos. Los parámetros son los descritos en la sección anterior. Se supone que parámetros y
todos los estados son conocidos. Se analizan dos casos:
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Generador

Par de

carga T¡

Velocidad

• *

deseada Ley de

control

Alta

ganancia

u* Motor

Síncrono

W
r

W* Velocidad
, L i e

del rotor

A

del estator

Tt Observador de

par de carga

Fig. 5.1 1 Diagrama de bloques del esquema de control propuesto para el MSIP.

Caso 1. El motor se arranca en vació y después de un segundo se aplica un par de carga de 2 N-m. y

posteriormente en el instante de 2.5 seg. se le aplica un par de carga de -0.5 N-m. El motor deberá cumplir
con los requerimientos de velocidad deseada (referencia) como se indica a continuación:

T,=

0 N-m t<l seg

2.0 N-m 1 seg.<t<2.5seg

-0.5 N-m t>2.5seg

w. =<

0 rad/seg t<0.25 seg

100 rad/seg .25 seg <t <2 seg

50 rad/seg 2 seg<t<3.5 seg

-50 rad/seg t>3.5

El valor propio para la dinámica deseada para el motor controlado (expresada por 4.14) es c,
= 100. La

velocidad de convergencia del estimador del par de carga es determinada por la elección de los eigevalores
del sistema expresado por (4.18), para este motor, los eigevalores propuestos son XX2= -440, y las ganancias

calculadas para el estimador son: /, = 880 y l2 = -6.776 .

El sistema de control tiene dos estructuras de control de lazo cerrado: una corriente de control de lazo interno

y otra corriente de control de lazo externo, con la interacción de estas se obtiene la dinámica deseada en lazo

cerrado. El diagrama de bloques del sistema de control se muestra en la Fig. 5.11. Las componentes voltajes
de control son:

udo
= 440 sign(ed) Uqo =4A0sign(eq)

Los resultados de las simulaciones para el motor aplicando el controlador por modos deslizantes propuesto
en la sección (4.2) se muestran en las Figs. 5.12-5-16. La Fig. 5.12 muestra la respuesta a cambios en la

velocidad deseada y calculada, donde se puede observar buen desempeño. Se observan pequeñas variaciones
de velocidad que se presentan en los instantes en que ocurren los cambios de par de carga (1 y 3.5 segs.). Un
acercamiento de la velocidad durante el arranque en vació y en el instante de aplicación de la carga en 1 seg.
se muestran en las Figs. 5.14 y 5.15 respectivamente. La máxima variación de carga es de 12.5 rad/seg y se

estabiliza en 0.025 seg
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En la Fig. 5.13 muestra el par de carga (7]) aplicado al motor, y la dinámica estimada del par de carga (f,)
usada en el controlador.
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Fig. 5.12 Velocidad del motor (línea continua)

y velocidad deseada (Unea punteada).
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Fig.5.14 Ampliación del comportamiento de la

velocidad inicial.

1.5 2.0 2.5 3.0

Tiempo [seg]

Fig. 5. 1 3 Par de la carga T¡ y su estimación T¡

0.95 1.15 1.21 1.05 1.1

Tiempo [seg ]

Fig.5.15 Ampliación del transitorio de la

velocidad al incrementar el par de la carga.

La Fig. 5.16 muestra el comportamiento de la corriente en eje q donde se pueden observar los sobre

impulsos, con una magnitud máxima de 22 amp., los cuales son provocados por los cambios en las

condiciones de operación del motor. En la Fig. 5.17 se muestra el seguimiento dinámico del par eléctrico y
del par de carga. Se muestra en la Fig. 5.18 el error de seguimiento de la velocidad. En la Fig. 5.19 se

muestra el error de estimación del par de carga, después de la perturbación a los 1 y 2.5 seg.
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°-10

■
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TIEMPO [seg.]

Fig. 5. 1 6 Corriente en eje q
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£i
ID

E1

8 o
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3.5

Fig. 5.17 Par de carga actual (línea punteada) y par
eléctrico (línea continua)
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Fig. 5.18 Error entre la velocidad del rotor y

velocidad deseada. Z,

1.5 2 25 3 3.5

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.19 Error entre el par de carga y el par

estimado.

Voltaje en la fase b

-,S00L
0 0.5 1 1.5 2 2.5

Tiempo [Seg.]

Fig. S.20 Voltaje en la fase a para el caso 1.

0.25 0.3 0.35 0.4 0.45

Tiempo [Seg.]

Fig. S.21 Voltaje en la fase b y c para el caso 1.

En las Figs. 5.20-5.23 se observa la variación de la corriente y voltaje cuando el par de carga aumenta o

disminuye.
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Fig. 5.22 Corriente en la fase a para el caso 1 .

2.35 2.4 2.45 2.5 2.55 2.6 2.65 2.7
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Fig. S.23 Corriente en la fase b y c para el caso 1 .
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Caso 2: Con la idea reducir las variaciones bruscas en la dinámica del motor se aplican componentes de

carga mas pequeñas. Los requerimientos de velocidad deseada bajo los cambios de par se representan por las

siguientes funciones:

T,=

1.0 N-m t<0.5seg

1.1 N-m 0.5 seg. < t < 1 .5seg

1.2 N-m 1.5 seg.<t<2.5seg

1.3 N-m 2.5 seg.<t <3.5seg

1.1 N-m t>3.5seg

w. ='

0 rad/seg t <0.5seg

15 rad/seg 0.5 seg<t<\.5 seg

60 radlseg 1.5 seg<t<2.5 seg

90 rad/seg 2.5 seg<.<3.5 seg

25 rad I seg t > 3.5seg

Los parámetros del motor son los ya definidos, por lo que los valores propios y las ganancias calculadas son

los del caso 1: c,
= 100 . A, .

= -440, /, = 880 y /. = -6.776 .

Los voltajes de control son:

udo
= 440 sign(ed)

Uqo
= 440 sign(eq)

En la Fig. 5.24 se muestran la respuesta a cambios en la velocidad deseada y calculada, donde se puede
observar que no hay oscilaciones en la dinámica de la velocidad cuando aumenta o disminuye el par de

carga. En este caso los cambios de par no son mayores a 0.2 N- m., como se muestra en la Fig. 5.25.

so

so

--, 70
O)
<s>

60-

50'
■o

2

"5 4C

30'

20

X

»Vel. deseada

Vei. rotor

1
0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0

Tiempo [seg.]

Fig. 5.24 Velocidad del motor (línea continua) y
velocidad deseada (línea punteada)

1.2

— 1.0
E

H-, 0.8

3 0.6

_r

,2 0.4

0.2

Í
••••»»■-«■ «Ir

» • Par actual

• Par estimado

0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0

Tiempo [seg.]

Fig. 5.25 Par de carga y su estimación.

En la Fig. 5.28 se muestra el seguimiento dinámico del par de carga, el par de carga calculado y el par

eléctrico, donde el error del par calculado se presenta en la Fig. 5.27. El error de seguimiento de la velocidad

se muestra en la Fig. 5.26. La Fig. 5.29 muestra el comportamiento de la corriente en el eje q donde se

pueden observar los sobre impulsos, con una magnitud máxima de 1 1 amp., los cuales son provocados por

los cambios en las condiciones de operación del motor.
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ie.

40

.20

-20

1

■

■

-40
■

-60

0 0.5

Fig. 5.26

velocidad

1 1.5 2 2.5

Tiempo [Seg.]
3.5

Error entre la velocidad del rotor y

deseada, z,

1.5 2 2.5

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.27 Error entre el par de carga y el par

estimado.

Tiempo [Seg.]
Fig. 5.28 Acercamiento del par eléctrico durante

un decremento del par de carga y el seguimiento
dinámico del par estimado

0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0

Tiempo [seg.]

Fig. 5.29 Corriente en eje directo delMSIP

En las Figs. 5.30-5.33 se observa la variación de la frecuencia del voltaje y de la corriente a los

requerimientos de la velocidad deseada.
Voltaje en la fase b

600

íl íl
400 IIIInDI llllllllllllllllllll II

iltaje

[Volts]
o

S

llllllllllllllllllll!Ull 1111
>-200

lUllUlUlllllllllillllllHI 1
-400

í
-600 1/ 1 lf IIIIIIIIIIIH 1 V

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.30 Voltaje en la fase a para el caso 2.

g-500

3.4 3.5 3.6

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.3 1 Voltaje en la fase b y c para el caso 2.
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Corriente en la fase b

t.2 1.3 1.4 1.5 1.6 1.7 1.
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Fig. 5.32 Corriente en la fase a para el caso 2.

2.3 2.4 2.5 2.6

Tiempo [Seg.]

2.7 2.8

Fig. 5.33 Corriente en la fase b y c para el caso 2.

5.3 MOTOR SÍNCRONO CON DEVANADO EXCITADO.

En esta sección se presentan los resultados de las simulaciones para el motor síncrono con devanado

excitado, primero en lazo abierto ante un cambio súbito del par de carga, aplicando voltaje nominal y

posteriormente se aplican los voltajes de control en lazo cerrado diseñados en (4.23) (4.28) y (4.37) para

regular la velocidad al valor deseado. El par de carga y la magnitud del enlace de flujo en el devanado de

excitación son estimados con (4.47) e incorporados en los algoritmos de control.

5.3.1 PARÁMETROS DEL MSDE.

El MSDE analizado tiene una potencia de 20 kvA y es representado por un modelo de séptimo orden (2.146)
con los parámetros indicados de la siguiente tabla:

Tabla 1 . Parámetros del motor síncrono.

Rs Rfd Rkd R\q Rlq J ®«

0.1 0.016 0.113 0.1133 0.1133 0.2 2nf

Ld Lq Lfd Lkd L\q-L2q Lmq Lmd

4.89mH 4.79mH 4.48mH 4.39mH 2.91mH 2mH 4mH

5.3.2 RESPUESTA DINÁMICA DEL MSDE DURANTE UN CAMBIO SÚBITO DEL PAR

DE CARGA EN LAZO ABIERTO.

El motor se arranca con un par de carga de 5 1 .03 N-m, después el par de carga se hace cero y posteriormente
de nuevo cambia a 51.03 N-m, siempre se mantiene el voltaje nominal constante. El par de carga se puede
expresar por la función:
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T,=

51.03

0

51.03

Nm t<2 seg

Nm2 2 seg. < t < 5seg

Nm2 t > 5seg

(5.2)

Los voltajes aplicados a los devanados del estator son:

v_, =440cos(2;r/) volts
2n^

^ =440cos(2tt/ ) volts
2jc

vcs
= 440cos(2^/ +

—

) volts

En las figuras 5.34-5.39 se puede observar la dinámica de los diferentes estados del motor síncrono en lazo

abierto ante variaciones del par de carga definido por (5.2). En la Fig. 5.34 se puede observar el

comportamiento dinámico de la velocidad del rotor en el instante en que aumenta el par de carga, en este

instante ocurre el par de aceleración máximo, el cual se atenúa gradualmente a medida que el par

electromagnético lo compensa. El sobre impulso máximo de la velocidad es de 10.5 rad/seg. Con un tiempo
de establecimiento de 1.5 seg. En las Figs. 5.36-5.37 se muestra el cambio de magnitud de las corrientes de

eje d y q durante un cambio súbito del par de carga.

390

385

■d 380
«

S375

370

^O 2 4 6 8

Tiempo [.SegJ

Fig. 5.34 Respuesta dinámica de la velocidad delMS

durante el cambio del par de caiga.

Fig. 5.36 Respuesta dinámica de las corrientes en

eje directo y cuadratura

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.35 Respuesta del par eléctrico.

Cemente en la fase a

_ 200,

!
°

--CO

Comerte en ba fase b

Coenme em ea (ase c

0123*567-

Tiempo [Seg]

Fig. 5.37 Respuesta dinámica de las corrientes en

el estator.
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Tiempo [Seg.J

Fig. 5.38 Enlace de flujo en el devanado de

excitación _*

1

_r

Vvw-

5

™

yV--—

A/W-

/¿

Fig. 5.39 Enlaces de flujo en los devanados de

amortiguamiento kd, Iq y 2e?

5.3.3 APLICACIÓN DE LA LEY DE CONTROL AL MSDE

En esta sección se muestran los resultados de los algoritmos de control diseñados en el capítulo 4, se

presentan las trayectorias de los estados para un MSDE en lazo cerrado aplicando la ley de control propuesta
en el capitulo anterior, suponiendo que todos los parámetros y estados son conocidos. Los valores de los

parámetros del MS son los mismos de la sección anterior.

Para el caso 3 se analiza la dinámica del motor del ante un par de carga y velocidad de referencia descritas

por las siguientes funciones,

_

Í20 Nm2 t<\ 75 seg

'
'

[40 Nm2 t>\ 15seg
Wref

= <

0 rad/seg t <1 seg

377 rad/seg 1 seg>t<4 seg

100 rad/seg t>4

La ganancia del controlador correspondiente a (4.35) es c, =300, los voltajes máximos de la señal de control

son los siguientes: moi0=800v, uqo=S00v, w/0=13.748v, y las ganancias del observador no lineal

expresadas por (4.47) son: /, = 90 y l2
= -400.2.

El diagrama de bloques del sistema con retroalimentación de los estados observados y el estimador del par

de la carga se muestra en la Fig 5.40. Todas las condiciones iniciales de la planta y del observador son

igualadas a cero. La magnitud del enlace de flujo de referencia es *Pre/
= 3 wb2
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Controlador

de velocidad

JL A k

Control de

» modos deslizantes

'"^ri vfd

V.
ref

•fil

tOt

Ti Estimador

par carga
*"

Par de

carga

_____

Motor

síncrono

V.

______

id

Observador

flujos rotor

W

Fig. 5.40 Diagrama de bloques del sistema de control propuesto para el MSDE.

Decodificador

óptico

O
T W,

12 3 4

Tiempo [Seg]

Fig. 5.41 Velocidad del motor (línea punteada) y
velocidad de referencia (línea continua).

E 30

Z

»l

2 3

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.42 Par actual de la carga (línea

continua) y par estimado (línea punteada)

En las Figs. 5.41-5.48 se muestra el desempeño de algunas variables de interés como por ejemplo: la

velocidad del rotor (ws), la dinámica del estimador del par de carga (___), los voltajes de control y la

dinámica de la estimación de los enlaces de flujo en el rotor (vF/_,xí'__,ví,i?,ví/2í)- De las .gráficas se

observa el buen desempeño dinámico de las variables en lazo cerrado.
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Fig. 5.43 Voltaje de controlen devanado de

excitación
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Fig. 5.44 Voltaje controlen eje d
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Fig. 5.45 Voltaje de control en eje q
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Fig. 5.46 Superficie de modos deslizantes e
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Fig. 5.47 Estimación del flujo del devanado de

excitación f
fd
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Fig. 5.48 Enlaces de flujo kd, lq y 2q actual y
estimado

El error de seguimiento de la velocidad deseada y del error de estimación del par de carga se muestran en las

Figs. 5.49 y 5.50.
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Fig. 5.49 Error entre la velocidad deseada y la

velocidad de referencia.
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Tiempo [Seg.]

Fig. 5.50 Error entre el par de carga y el par

estimado.

Los voltajes y corrientes en coordenadas abe se muestran en las Figs. 5.51-5.54.

Voltaje en la fase b

•J1 1000

f lilVi i\ r\m
5-1000 Nnlnrlnr v v w v \j v ■

3.9 4.1 4.2

Voltaje en la fase c

4.3

Fig. 5.51 Voltaje en la fase a para el caso 3.

2.35 2.4

nempo [Seg.]

Fig. 5.52 Voltaje en la fase b y c para el caso 3.

Corriente en la fase b

2 3

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.53 Corriente en la fase a para el caso 3. Fig. 5.54 Corriente en la fase a para el caso 3.

En la Fig. 5.55 se muestra el error de estimación del flujo en el devanado de excitación.
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Fig. 5.55 Error entre el enlace de flujo y su

estimación en el devanado de excitación.

Para el caso 4 se controla la velocidad del motor cuando se aplica un par de carga con la velocidad de

referencia, descrita por la siguientes funciones,

T,=
[20 Nm2 t< 1.75 seg

[40 Nm2 t>\.15seg

w_, =

0 rad/seg Klseg

311 rad I seg 1 seg >t<A seg

100 radlseg t>A

Los parámetros del motor, ganancias, valores propios son los mismos que el caso anterior: c, =300,

m_.0=800v, m9O=800v, «/0=13.748v, /,
= 90 y l2

= -400.2.

Todas las condiciones iniciales de la planta y observador son igualadas a cero. La magnitud del enlace de

flujo de referencia (*¥,,,, = 3 wb2 ).

110

0 12 3 4

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.56 Velocidad del motor y velocidad

deseada.

™ Par de carga attual
— Par estimado

2 3 4

Tiempo [Seg.]

Fig. 5.57 Par de carga actual y par estimado

La Fig. 5.58 muestra el error de seguimiento de la velocidad deseada. El error de estimación del par de carea
se muestra en la Fig. 5.59.
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Fig. 5.58 Error de la velocidad del motor y

velocidad deseada.
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Fig. 5.60 Voltaje de control en el devanado de

excitación para el caso 4.

1 1.5
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Fig. 5.61 Corriente en eje directo para el caso 4.
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Fig. 5.62 Error entre flujo estimado y flujo en el

devanado de excitación para el caso 4.
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Fig. 5.63 Voltaje en la fase a para el caso 4.
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Fig. 5.64 Voltaje en la fase b y c para el caso 4.
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Fig. 5.65 Corriente en la fase b y c para el caso

4.
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Fig. 5.66 Corriente en la fase a para el caso 4.

2 3 4
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Fig. 5.67 Estimación del enlace de flujo en el

devanado de excitación para el caso 4.

De los resultados obtenidos en los casos 3 y 4 se puede concluir que se logra la dinámica deseada de la

velocidad del rotor y la magnitud del enlace de flujo en el devanado de excitación sin sobre impulso al

implementar el controlador por modos deslizantes. El tiempo de estabilización de la velocidad es de 0.17

seg. El tiempo en el que el par estimado es igual al par de carga actual es de 0.19 seg. Se puede apreciar que
el observador para los flujos magnéticos es eficiente. El flujo estimado, alcanza rápidamente al flujo
magnético real; por lo tanto el error converge rápidamente a cero. Es evidente que la técnica proporciona
resultados apropiados ya que se logra un mejor desempeño para los dos casos operativos de estudio (cambio
de velocidad y perturbación del par de carga). Se puede concluir que el diseño del controlador con MD y con

la inclusión de control por bloques es una herramienta muy confiable y robusta en la regulación de la

velocidad proporcionando al motor síncrono la posibilidad de trabajar a diferentes velocidades de operación
con excelente desempeño.
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CONCLUSIONES Y

TRABAJOS FUTUROS

6.1 CONCLUSIONES.

Las conclusiones mas importantes de este trabajo consisten en que se hizo un análisis de sistemas no lineales

con perturbación en la FCB, se propusieron estrategias de control discontinuo tal que la dinámica de MD es

la deseada, se analizaron las condiciones de estabilidad del sistema en lazo cerrado y de la invariancia del

error de seguimiento con respecto a las perturbaciones. Basado en los resultados anteriores se propusieron

leyes de control discontinuas para un MSIP y unMSDE. Se demostró estabilidad del sistema en lazo cerrado

con dinámica cero.

Se diseñó una ley de control por modos deslizantes para controlar dos salidas del motor síncrono de imanes

permanentes, la velocidad del rotor wr y la corriente en estator de eje directo id. Esta ley de control de

modos deslizantes presenta robustez y estabilidad en presencia de perturbaciones externas, como es el caso

del par de carga T, .

La gran ventaja que presenta la ley de control para el MSIP propuesta es que requiere de pocos cálculos

debido a que se cuenta con imán permanente por lo que no requiere controlar el flujo magnético del rotor. El

controlador presenta robustez ante variaciones del par de carga aun para cambios relativamente grandes, y el

seguimiento de la trayectoria de la velocidad presenta una pequeño transitorio de duración despreciable. Para

el MSIP se propuso un algoritmo de control sin sensor de velocidad.
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Se diseñó una ley de control por modos deslizantes por bloques para controlar tres salidas del motor síncrono

con devanado excitado que son la velocidad del rotor wr, la corriente en estator de eje directo id y la

magnitud del flujo magnético en el devanado de excitación. Esta ley de control de modos deslizantes

presenta robustez en presencia de perturbaciones extemas, como es el caso del par de carga T¡ .

Se diseñaron observadores no lineales para estimar las variables no medibles del motor (flujos del rotor) y la

perturbación extema (par de carga). La respuesta del MSDE al estimar los estados y¥fd , *FW , *F, ,
Y. ) y el

par de carga \TL) como perturbación externa por medio del observador no lineal (desarrollado) en lazo

cerrado es estable. La velocidad del rotor (wr) en los dos controladores propuestos converge a la velocidad

de referencia w. en un tiempo muy pequeño, inclusive si los requerimientos de la velocidad en el rotor son

de baja y alta magnitud.

Los resultados de las simulaciones demuestran que la acción conjunta de los controladores discontinuos y los

observadores no lineales tienen un buen desempeño en regímenes en estado transitorio y en estado estable. Si

comparamos los resultados presentados en está investigación con respecto a las investigaciones reportadas

por otros autores podemos notar que el control propuesto es más robusto y considera un modelo completo

(séptimo orden).

6.2 APORTACIONES.

Se extendió la formulación de la técnica de control por bloques y modos deslizantes para sistemas con

dinámica cero incluyendo perturbación para un motor síncrono con devanado excitado.

Se propone una metodología para el diseño de controladores discontinuos para dos clases de motores

síncronos dependiendo de la capacidad de carga, con el objetivo de regular la velocidad del rotor y disminuir

las oscilaciones por perturbaciones extemas.

6.3 TRABAJOS FUTUROS.

Este trabajo forma parte de un conjunto de acciones orientadas a implementar nuevas técnicas no lineales

para analizar el comportamiento de diferentes tipos motores eléctricos. Por lo tanto se sugiere desarrollar los

siguientes trabajos para extender la aplicación de estas técnicas:

• Incorporar el efecto de la saturación magnética en los dos controladores.
• Diseñar un observador adaptable para estimar el valor de las resistencias del motor y el

coeficiente de inercia para el MSDE.

• Realizara un análisis más detallado para la elección óptima de las ganancias para el MSDE.

• Construcción de dos prototipos para llevar a la práctica estos resultados.
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Resumen: Los motores síncronos de imanes permanentes (MSIP)
alimentados por inversores se han incrementando en una gran

variedad de aplicaciones en el control de la velocidad. En este

trabajo, se aplica una técnica reciente para el diseño de un

controlador para la regulación de la velocidad de un MSIP. El

sistema opera con sensores de velocidad, de posición y de las

corrientes del estator, los voltajes de control aplicados al estator

son determinados por una función de switcheo. El diseño del

controlador presenta un sistema de lazo cerrado para el cual un

observador no lineal sencillo es implementado para estimar el par
de carga desconocido. El MSIP cuenta con un rotor isotrópico
donde las inductancias de la planta no dependan de la posición
del rotor. Las ganancias del controlador son ajustadas para

mejorar la respuesta del MSIP usado frecuentemente en

aplicaciones industriales. Los resultados de las simulaciones

muestran la robustez del controlador propuesto.

Velocidad

del rotor

desead

I. INTRODUCCIÓN

DESPUÉS
de la introducción de los materiales magnéticos

compuestos de tierras raras, los MSIP han ganado

rápidamente popularidad por su alto desempeño y superior
densidad de potencia en aplicaciones de controladores de

frecuencia variable. Esta popularidad es justificada por las

diferentes ventajas sobre los motores comúnmente usados. La

ausencia de la excitación externa en el rotor elimina las

perdidas en el rotor y hace que la MSIP sea altamente

eficiente. De esta forma, la ausencia del devanado del rotor

hace que los anillos colectores en el rotor y las escobillas sean

obsoletos, por lo tanto se reduce el costo de mantenimiento.

Los nuevos materiales magnéticos son capaces de crear altos

campos magnéticos que producen alta densidad de potencia.
En este trabajo, se aplica el reciente desarrollo de la técnica de

modos deslizantes para regular la velocidad de un MSIP. En

donde se toma como objetivo el diseño de controladores para

motores síncronos utilizando sensores de posición o de

velocidad.

El sistema de control tiene una estructura de control de lazo

cerrado, que compara una corriente de control de lazo interna

y una corriente de control externa obteniendo una dinámica

deseada de lazo cerrado en el modo de operación deseado.

Generador

Par de

Carga T¡

ad
'*

v

¡ Ley de

*

control ^

Alta

ganancia

udq Motor

Sincrono

wr

4 . . i

U1d q

>

del rotor

Corrientes

del estator

f, Observador

de modos

deslizante!

Fig. 1. Diagrama de bloques del control propuesto.

El control de lazo interno fuerza a las corrientes del estator

a seguir una trayectoria deseada despreciando el retraso

dinámico por el ajuste del switcheo del inversor trifásico a

oponerse al error entre la corriente deseada y la corriente

medida del estator en cada iteración del proceso digital. Esto

permite al motor síncrono ser tratado como una planta
multivariable no lineal en la cual las variables de control son

las dos componentes vectoriales de la corriente del estator y la

variable controlable la velocidad del rotor. Por lo tanto;

tenemos dos variables de control y una variable controlable,

por lo que hay un grado de libertad disponible para mejorar el

comportamiento del sistema. En este caso las variables de

control se eligen para mantener el vector de las corrientes del

estator y el vector de los enlaces de flujo perpendiculares,

como en un control vectorial convencional. Si el diseño del

controlador hace que la corriente de eje directo sea igual a cero

(i. =0), simplifica el algoritmo, y además evita la

desmagnetización del imán permanente.

Diferentes métodos de control han sido propuestos para

mejorar el desempeño del MSIP en [l]-[6], [9]. Como

también, muchas configuraciones del rotor y geometrías de los

imanes permanentes han sido propuestas. Por ejemplo,

motores con imanes en la superficie y motores con imanes en



el interior son usados generalmente en [7], [8]. Donde los

valores de las magnitudes relativas de las inductancias de eje

d y eje q dependen de la configuración del rotor.

II. PROCEDIMIENTO DEL DISEÑO DEL CONTROL

II. 1 ECUACIONES BÁSICAS DE UN MSIP.

El modelo no lineal que describe el comportamiento dinámico

de un MSIP esta definido por el siguiente sistema de

ecuaciones:

/n/2,/3

MSIP.

son funciones no lineales del modelo de un

dx

dt

= f(x) + Gu

donde

f(x)=

x\ 'd

x = X2

X3

u =
«1

"2.

=

Vd

G =

"

1

Ld 1

0 —

0
L«

0
0

7iW"
= -1

Lq

R

La

Xl

P

A

-jc, ^

x3-

j'

- P x2x3
Ld

—

x2-P— x3

Lq L1

PT,

(2~2l
.

(2.1)

(2.2)

(2.3)

(2.4)

La relación entre las variables eléctricas y mecánica es

we =Pwm.

El modelo del motor (2.1) es un sistema dinámico no lineal

con dos entradas de control vdy v, . Si de alguna forma se

puede hacer que la componente de la corriente; ¿_ = 0 se

obtiene un comportamiento similar al de un motor de cd. con

excitación de flujo constante. En el sistema de ecuaciones

(2.1)-(2.5) las corrientes y voltajes con subíndices dy qno

son medibles directamente. Estas variables son transformadas

en un sistema de coordenadas (a b c) y así estas son medibles.

Para obtener esta transformación, es necesario conocer la

posición del rotor ( 9r ) o el ángulo delta ( S ).

Para el control de un MSIP podemos diseñar la función de

switcheo requerida como la diferencia entre la corriente

deseada y las corrientes reales, seleccionando la función de

switcheo para las dos componentes de corriente id y /'-

ed =id
-

id

ea ='a
-

'a

(2.6)

donde ij e /'* es el valor deseado para las corrientes <_ y i,

respectivamente. La ley de control tiene la siguiente forma

u = u0-ígw(e)

(2.5)
donde la función signo esta definida como:

r+i, *>-

sign(x) =

1, x<0

Los parámetros usados en estas ecuaciones se definen como

sigue:

v. , v, son los voltajes del estator en eje directo y cuadratura

respectivamente;

/'_■ , Z_ son la corriente e inductancia de eje directo

respectivamente;

i, , _,,
son la corriente e inductancia de eje de cuadratura

respectivamente;
R resistencia del devanado en el estator;

wr velocidad mecánica del motor;

P número de pares de polos;
<t¡ enlace de flujo creado por los imán permanente;

./ momento de inercia del motor;

T, par de carga;

w* velocidad deseada del rotor;

e = (ed eqy

(2.7)

(2.8)

(2.9)

yu, son los valores máximos de la señal de control para vd

y v, respectivamente.

El control por modos deslizantes existe cuando se cumple la

siguiente desigualdad (e,é, < 0) para i=dy q.

e„eQ

eded=ed\- + -¡d-Wr.q

din R

-vJeJ<0 (2.10)

-~¡y+Tj"+Wrid+T^

(2.11)

en que cada desviación de cada una de las superficies de

switcheo y su derivada en el tiempo tienen signos opuestos si



vdo>

«qo>

di, I „. .

—2- +Rid-Lwriq
dt

L-J-
+ Riq

-

Lwr'd + ^"V

donde

[_ign(e)]e = |e|

(2.12)

(2.13)

(2.14)

Esto es deseado para operar en el modo deslizante con

variables de control (con switcheo rápido), la cual mantiene

idealmente e = 0 con una frecuencia, de switcheo infinita. En

la practica, la frecuencia de switcheo es alta y esta limitada por

el procesador digital de acuerdo a la máxima frecuencia de

switcheo permitida de los elementos semiconductores. Esta ley
de control mantiene un ciclo de amplitud relativamente bajo y
funciona casi de la misma forma como un controlador de

histéresis

II.2.CALCULO DE LA CORRIENTE DESEADA.

El flujo magnético del MSIP es calculado por los parámetros
de las ecuaciones anteriores. De acuerdo con (2.S) la derivada

de la velocidad del rotor es

donde:

dwr P(Te-T,\
dt l{ J J

T'
e =yV»

=

*«¿,

(2.15)

(2.16)

sustituyendo (2.16) en (2.15) encontramos la siguiente

expresión:

____.- 2 ___£.__.Z_.
dt

~

2 J 2 J
(2.17)

definiendo el error como la diferencia entre la velocidad

deseada y la velocidad del rotor tenemos:

er
= (w*—wr) (2.18)

derivando la ecuación anterior con respecto al tiempo resulta:

-H (219)
de. dw' dwr dw' | 3 k,iq 3 7)

dt dt dt dt 2 J 2 J

Cuando la velocidad del rotor es igual a la velocidad deseada

en un tiempo finito podemos escribir la siguiente expresión.

dt

=
-c\er (2.20)

La ecuación (2.20) describe el comportamiento deseado del

error, el cual se comporta como un sistema lineal de primer

orden, este sistema converge exponencialmente a cero en un

tiempo finito, la velocidad de la convergencia depende de la

constante cx

Sustituyendo (2.17) en (2.19) y despejando í, y asumiendo

medible la velocidad y sin conocer el par de la carga, la

corriente deseada (/,') puede ser calculada de acuerdo a la

siguiente ecuación resultante:

''=J

dw* J cxewJ

dt k, k, k,
(2.21)

En (2.16) iq solo depende del par de la carga y del coeficiente

de inercia, dado que el error de la velocidad (e„) y dw'/dt
tienden a cero en un tiempo finito. Esto nos indica que el

controlador propuesto tiene buena robustez ante la variación

de los parámetros de la maquina. La corriente en el eje directo

del estator deseada es ajustada a cero. El control propuesto

fuerza a que la corriente id sea igual a cero y el par eléctrico

es proporcional a la corriente de eje de cuadratura i. . Si la

componente de eje directo de la corriente de armadura /. es

cero, la desmagnetización del imán permanente nunca ocurre.

Este método es ampliamente usado ya que la reacción de la

armadura solo existe en el eje q .
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Fig. 2. Par actual de la carga (línea punteada) y par de la carga
estimado (línea sólida).
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Fig. 3 Respuesta dinámica de velocidad a lazo cerrado a

diferentes valores.
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III. ESTIMACIÓN DEL PAR DE CARGA

En la practica el par de la carga es desconocido por lo tanto es

necesario diseñar un estimador para incluirlo en el calculo de

la corriente deseada. Las ecuaciones que describen al

estimador no lineal son:

e_ =w. -tfv

dwr Tplq T¡

dt J

A

dT,
= l2ew

-j-hew

(3.1)

(3.2)

ew es el error entre la velocidad del rotor y la velocidad

estimada.

A

wr es la velocidad estimada.

A

T¡ es el par de la carga estimado

/] y l2 son los parámetros del estimador.

3/M>

El estimador descrito por la ecuación 3.2 combinado con las

ecuaciones dinámicas del motor, se puede describir por el

siguiente sistema de ecuaciones

Wr

T .h

l] r— i

wr

J

0 Jl.
(3.3)

El sistema (3.3) produce el seguimiento dinámico del error del

estimador el cual es un sistema lineal autónomo y es

asintóticamente estable para una elección adecuada de los

valores de /■ y l2 ■ Esto significa que el error del estimador

decae exponencialmente a cero. La posición del rotor así como

su velocidad pueden ser decodificadas con diversos

dispositivos comerciales.
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Fig. 7 Respuesta dinámica de velocidad a lazo cerrado a

diferentes valores
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IV. RESULTADOS DE LA SIMULACIÓN.

El MSIP fue modelado utilizando (2.5) en conexión estrella

(Y), con los siguientes parámetros trifásicos,

P = 2, <Í>=0.3l9V-s,R=2.6n,J = 3.5xl0-$k m2
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estimado (línea punteada).

El MSIP seleccionado tiene un rotor con superficie magnética
montada, tal que tiene una geometría isotrópica donde las

inductancias L., y L, son iguales, en la simulación se pueden

considerar inductancias de valor diferente y así poder conocer

el desempeño del control en caso de saliencia, en este caso

_,,=_._
= 6.06mH Los resultados de la simulación del

controlador para la MSIP y el control de la velocidad se

muestran en la Fig. 3 y Fig. 7.

Las velocidades alcanzadas en el MSIP de wr se encuentran

en el rango de [0-370rad/seg.]. Las respuestas dinámicas ante

diferentes condiciones son mostradas en la Fig. 2 y Fig. 8. El

controlador y el estimador tienen buena respuesta dinámica

con las especificaciones del diseño del control cuando

J (J = J0 ). Si se presenta un ligero cambio en la inercia del

rotor J(J = 3J
„ ) la respuesta de la dinámica de la velocidad

presenta un pequeño amortiguamiento

El rango de convergencia del estimador de la carga es

determinado por la colocación de los polos del sistema (3.3).
Para estas simulaciones, los dos polos están ajustados

arbitrariamente para X¡¿ =-440 del sistema (3.3) con /, =880

y /2 =-6.776.

V. CONCLUSIONES

El controlador y el observador no lineal por modos

deslizantes presentan un buen desempeño y estabilidad ante la

variación de los parámetros de la planta y perturbaciones del

cambio del par de la carga. Como también presenta un buen

comportamiento a los requerimientos de cambio de velocidad..
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OBSERVER-BASED SLIDING MODE CONTROL OF SYNCHRONOUS MOTORS
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Abstract: Based on a nonlinear complete order model of a synchronous motor, a novel

inner-loop sliding mode current control scheme is proposed. A nonlinear observer is

designed for estimation of the rotor fluxes. The simulations predict the system to be

robust with respect to external load torques. Copyright © 2002 IFAC

Keywords: Synchronous motor, sliding mode control, observer.

1. INTRODUCTION

A fundamental problem in the design of feedback

controllers is that of stabilizing and achieving a

specified transient performance in the presence of

external disturbances and plant parameter variations.

A typical controllers requires quick response, high

accuracy and robust performance. A relatively simple

approach, especially when dealing with nonlinear

plants, is based on the use of sliding mode control,

see (Utkin, et al, 1992). This technique was

successfully implemented to design a discontinuous

control scheme for permanent magnate synchronous

motors, see (Utkin, et al., 1999; Dodds, et al., 1996).
In this paper we investígate the sliding mode control

for the detailed ( 7'* order) model of synchronous
motor with controlled excitation flux, taking in the

account the dynamics of the damper windings. Note

that based on the reduced order model, drives for

synchronous motors have been designed using a

cycloconverter and vector control, see (Shyama, et

al, 1997; Nakao et al., 1984). Brass (1993) has

shown, however, that the effects of unmodeled rotor

electrical dynamics cannot be neglected since they
affect the electromechanical dynamics. The detailed

7"1 order model of synchronous motor is high
nonlinear multivariable system with external

perturbation.

In this paper we shall resort to the block control

(Loukianov, 1998) and sliding mode (Utkin, 1992)

techniques, which overeóme most of these problems:

they simple, computationally low demanding and

take into account structural constraints of the

controller. The nonlinear block control technique,
see (Loukianov, 1998), is applied to design nonlinear

sliding manifold.

A versión of a discontinuous control law is

considered. Three sliding surfaces are designed to

control appropriately three outputs: the rotor speed,
excitation flux and daxis current. We have three

control inputs to accomplish this.

The paper is organized as follows. Section 2 reviews

the detailed 7h order model of synchronous motor.

In section 3 the block control technique is applied to

design three nonlinear sliding surfaces. Section 4

presents a nonlinear observer design. This observer

estimates the excitation and rotor fluxes. Section 5

discusses the simulation results.

2. SYNCHRONOUS MOTOR MODEL

For the sliding mode control in the next section, we

use the dynamic model of a synchronous motor

given in the rotor coordínate frame, the (d, q)
coordinates, with the stator current components and

rotor flux as state variables, see (Krause, 1987):
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i_ and i' are the direct-axis and quadrature-axis

stator currents; Vd , Vq and Vp, aie the direct-axis

and quadrature-axis stator voltages control input and

the excitation voltage control input ; i¡d is the field

current; iu, iiq and /_, are the direct-axis and

quadrature-axis damper windings currents

respectively; R, and RJ(¡ are the stator and field

resistances; R^, Rlq and R2q are the damper

windings resistances; Lá and Lq are the direct-axis

and quadrature-axis self-inductances; L)d is the

rotor self-inductance; £/_/, L.q and Llq are,

respectively, the direct-axis and quadrature-axis

damper windings self-inductances; Lmd and Lmq are

the direct-axis and quadrature-axis magnetizing
inductances.

The complete mathematical description includes also

the mechanical equation given by

jd^=T T (2)
dt

where vt. is the angular velocity, J is the moment of

the inertia; T¡. is the load torque, and Te is the

electrical torque that can be expressed in terms ofthe

currents as follows:

Te =—1(4/ -Lq)idiq +¿-_»í0> + »'__)

-Lmqid(ih+i2q)]

(3)

It is more suitable the representation of the electrical

dynamics in terms of the stator currents /_ and iq ,

the field flux *Vfd and the rotor fluxes, ¥,_, , %q

and ^2, . This can be obtained using the following

transformation between fluxes and currents:

? =L0i (4)

where ^=(^.,4^,^,4.,) and

~Lmd 0 Lft Lmd 0 0

lmd 0 Lmd LM 0 0
L„ =

0 Lm

0 L,

L\q L¡

Lmq L

Here all the state variables as weil as the parameters
of the model (1X4) are expressed in real unit.

Combining equations (l)-<3) and using relationship
(4), the complete model of the motor synchronous is

presented in the nonlinear state-space form:

x = f(x,7'_) + Bu (5)

where xT = (x\,xT2) is the state vector with

«f»(«..V<",I>') • xH^.n,,'*-,). and

uT=(Vq,Vd,Vj-d) are the vector control input,

fT=(ff,fT), BT=(Bf .Bl) with f,, f-, B, and

B3 given by:

¡Á

f> =

B,=

-aniqid +a\-¿dx¥2q +a\4qxVfd +aisiqxVird+

a¡6Íd^iq +ai7Írfxr,2, -aLTL
-a2Xwsid -atf. +Ws(a24í¥fd +a_5,Fjt_ )+

'.6^+027%
a31w_i. -a33id +a3¿¥fd +íz35,r'M +

^.(036*1, +«37*2,)
~a43'- -"44?fd +a45,í'w

B2=0,
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0 ¿32 -u
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-_53i_- +a5447_ -Oss^M
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where
_,y, (/=_,. ..8; y=l,...8) and o_ are constant

parameters depending on the synchronous motor

parameters: Rs

Lmj. _._., Lf.

R
■fd> R„, Ru Rj.^kdi "lq> *2q> L<¡< ¿rf>

^md> *<mq' ^fd, Lkd, A?. ¿2?. P°les number P

and moment of inertia J, respectively. We assume

that the load torque 7_ can be changed at a low rate.

Thus,

7¡=0 (6)

The components of the control vector must be

bounded:

\V\<U¡0, i=q,d,fd (7)

and the vector ofmeasured signáis is:

y=(wJ,í_,ií)r
Note that employing the rotor fluxes

(Vfd^kdWq.^q) and stator currents (id,iq) as

the state variables in (5) instead of the current i[d ,

'kd' hq' hq< enables to represent the rotor dynamics

in (5) as a linear subsystem with constant

parameters, given the possibility of design an

observer for the estimation ofthe rotor fluxes.

3. CONTROL DESIGN

The control goal is to make the speed ws be equal to

a reference signal w(t)reJ- . Henee, the main control

error can be defined as

e„=w¡-wref(t) (8)

Having three control inputs Vd , Vq and Vfd , we can

choose two additional outputs to be controlled: the

flux in the winding excitation, *¥fd ,
and the current



id. Thus, we define the following auxiliary control

errors:

efd=Vfd-Vr*r W

and

ed=id-i„f (10)

where 4*,^ and i_,y are, respectively, reference

constant signáis for the flux *P
fd

Md the current id .

Because of the auxiliary control outputs *Py_ and i.

have relative degree be equal to 1, while the main

control output vv, has relative degree 2, we first will

design the flux linkage *¥/d control loop, then the

current /_ control loop, and finally the speed w,

control loop, in order to simplify the control design
and closed-loop stability analysis procedures.

3.1 Theflux linkage *Vfd control loop

Using (9) and (5) the dynamics for e¡d is derived as

¿/.=/.00+M7_ (11)

Now, considering the bound (7), a control strategy
can be proposed ofthe form

Vfd =-Vmsign(efd) (12)

The sliding mode existence condition for

discontinuous control (12), gives (Utkin, 1992)

«fd^fd
= /« (*)e/¿ -bAiUmsign(efd )efd < 0

Therefore, we assume that the following condition is

satisfied:

ufda>y%(x\ (n)

where V^(x) is the equivalent control which is

caículated from e
fJ
=0 as

>>B=-*d/4W (H)

By virtue ofthe condition (13) the valúes of efd and

éjd have opposite signs, and the error e¡d reaches

zero after a finite time interval /_. .

Note that the voltage V
{d may be supplied by a

sepárate converter with closed loop voltage control,
thus underlining the characteristics of a low

impedance voltage source. It would of course be

possible also to substitute a control loop for the field

current in order to elimínate the effect of changing
field winding resistance due temperature. The drive

would then respond faster in the field winding range,
but the damping effect by transient currents induced

in the low impedance field circuit, would be reduced.

3.2 The current id control loop.

Because of the absence of d-axis stator current there

is no reluctance torque, and only the q-axis reactance

is involved in finding the terminal voltage, i.e. there

is no direct magnetization or demagnetization of d-

axis, only the field winding acts to produce flux in

this direction. Therefore, we chose the reference

signal in (10) as inf =0 . For this situation, the field

current in the d-axis and the stator current in the q-

axis are 90° apart as is the case in the dc machine. In

this case, the dynamics of ed is governed by

é„=Mx)+b32Vd+b33V/d (15)

Taking into account (7), the following control law is

selected:

Vd=-Udasigrt(ed) (16)

It is known that the plant (5) is input-to-state stable.

Therefore, during the time period [O.í,., ] the closed

loop system (15) with the bounded controls (16) and

(12), is stable. After this time we have

Vfd(t)=V%(x(t))=-b¿Mx(t)) for />/.,
Henee, the sliding mode stability condition for this

case can be derived ofthe following form:

Udo>\b¿lf3(*)+b¿Mx)\
Under this condition the current /_ converges to

zero in a finite time t¡2 , ts2 >tsX .

3.3 The speed vt. control loop.

After the time ts2 , when the sliding motion oceurs

on the surfaces (9) and (10), we have

-V-*-/ «nd »_=0

Henee, the expression for the electrical torque 7. is

reduced to

Tc=a¡¡¥kdÍq+<>uVrefÍq

Therefore, the dynamics of ew (8) together with

dynamics of iq can be presented as the block

controllable form, consisting of two blocks

(Loukianov, 1998):

^=/.(7_,v¿v)+Mx)/,J (17)

■A=/2(_)+¿.21F, (18)

where /, =-aLTL-wref . bw=al5\r'kd+al4y/„/,

/2=<-2',+WJ(í.5,I'w+ a24>I'-!/)+«26*lí+«27*2?-
The sliding mode controller design is divided into

two steps. First, exploring the block control

technique a sliding surface will be formed. Then, a

discontinuous control law will be designed to make

attractive this surface.

To assign the desired dynamics for ew as

dew

-_^-=-cie» (19)

with ci >0 , assuming that b„(t) is positive function

of time, we choose the fictitious control i. in the

first block (17) ofthe following form:

'^-■VC/i+CieJ (20)

Then the sliding surface can be formed as

•S?=I?-''J=0 (21)

and the discontinuous control strategy can be

proposed as



Vq=-Uq0sign(sq) (22)

The projection motion on the subspace sq can be

derived using (18>(22) as:

dSn

-T~=h(*H- 1Uq0sign(sq )
dt

where ?, = f- . Under the following condition:1
dt

hP^>\f2^\
the control (22) guaranties the convergence of the

state to the surface (21). Once this achieved, the

sliding motion is governed by the first order equation

(19) with the desired eigenvalue -c\ .

A crucial property of the sliding mode control (12)

(16) and (22) when applied to (5) is that, it yields the

invariant subspace {? = (0,0,0,0)r. x2eR3} where

?=(ew,.?,e_,e/_)r The dynamic of x2 on this

invariant subspace is referred to as the zero

dynamics. To derive this dynamics, the vector Xi is

changed by ? :

¿2 =t2('í'X2'Wref,TL>Vref)>í2 =f2(xl .x2)xi-,)(í)

where mapping (p is defined by (8)-(10), (20) and

(21). Then, the vector ? is zeroed, thus:

x2 =f 2(0,x2,w_./,7_,tpre/)
An equilibrium point for this system is defined by

wref . *?nf and tne va'ue ofthe load torque 7¿ . The

simulation results presented in the Section 5 show

that this equilibrium point is asymptotically stable.

4. OBSERVER DESIGN

As stated previously, we consider the speed vv, and

stator currents id and iq as measured signáis, and

the remaining state variables f
'

Jd , ¥;_, , *P1? , *V2q ,

and the load torque 7_ can be estimated by means of

the nonlinear observer described by

ñs =-a\iq'd +an'd^2, +aH'qxí'fd + a\5'q(l)^'kd

+a,6id%q + ai7id%q -aLfL +í,(vt_ -ws)

T,=l2(ws-ws)

^fd=-a43'd +«45^W -"4**fd + b4iVfd
(23)

'Vkd =-a5}id +"54*'fd -"¡¡'Vkd

%„ =-a*2'q -"66V\q +067^2,

^2, = -«72», +fl76V'l, "«77^2,

where <¥fd , «í*. , %q, V2q, vv. and f, are the

estimated variables; l\ and l2 are observer gains.

The stability of observer (23) may now be analyzed

by examining the following error dynamics.

Ihtl

? = A V

where w.=w.-w., TL=TL-TL, ?=?-?

(25)

M !> **

*H ? -
í*. •? _ **

*1» "*% *w
L^_ :v *2.

A =

-D4 v]

-a44 a45 O O

a54 -a55 O O

O O -a66 a67

O O a7_ -a77

A fíi-hsC) «u(0 «is(0 «16(0 «17« 1
*"'->-[ O O 0 0 0 J'

á"l3(0=«13'-(0. «14(0 =^4^(0 -

«15(0=«15¡í(0. «16(0 = «16',í(0 •

Thus, the nonlinear observer (23) can be seen as a

linear system with time varying parameters when the

currents i'.(f) and id(t) are assumed to be known

functions. We can see that the subsystem (25) is

autonomous, and the matrix Av is Hurwitz since its

eigenvalues:

\x =-r(a77 +«66)±2'v(«77 -a66)2 +4a67_76(26)

(26)

¿3,4 = ~

r («44 +«55)±
2
V(«44 -«5s)2 + 4«54«45 (27)

(27)
are real and negative. Henee,

lim f (0=0 (28)
<->■»

Because of the elements of the matrix A2(í) in (24)

are bounded, by virtue of (28) the subsystem (24)

can be represented as

J-l\ -aLlws
1-/2 0 J[r_

The eigenvalues of (29) caículated as

A,,2=-I/,±^/12-4/2a_

(29)

(30)

A 2(0? (24)

can be assigned by appropriate election of observer

gains l\ and l2 . Therefore, the system (24)-(25) is

asymptotically stable. The resulting estimates x¡ ,

i = 2,. ..,6 and Ti are employed in the control laws

(12) and (22).

5. CONTROL LAW SIMULATIONS

The simulations were performed to demónstrate the

effectiveness of the proposed control algorithm.
Throughout, the synchronous motor was modeled

using (5) with parameters of the synchronous motor

with a rated power of 20 KVA, that is shown in

Table 1 . The block diagram of the overall control

system is depicted schematically in Fig. 1 .

The controller gains in (12), (16) and (22) were

adjusted to Udo =800v, uqo=S00v, t/y. =13.748v,

c\ =300, and the nonlinear observer gains in (23)



were chosen as /, =90 and l2 =-400. All initial

conditions ofthe plant and observer are set to zero.

*, */<f Ru R\q «J.

0.1 0.016 0.113 0.1133 0.1133

J 0>s ¿», Lmd ¿i,

0.2
W„f 2mH 4mH 2.91mH

Ld ¿, £/<f hd A,

4.89mH 4.79mH 4.48mH 4.39mH 2.91mH

In the simulation (Fig 2), the speed of the loaded

motor (Tl =20 (N-m2)) is required to reach first its

rated valué 370 (rad/seg), and finally 100 (rad/seg).

At 1.55 the load torque 7_ is increased up to 40 (N-

m2) which is 200% greater than the initial valué (Fig

3), and finally, again 20 (N-mJ). The Figures (3) and

(7-8) show the perfornuince of the nonlinear

observer. The reference valué of the excitation flux

f_^ is equal to 3 web.

u.
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Fig. 1 Overall control system block diagram.
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4.6

An important issue of the electrical drives is the

capability to reject the effects of load torque
disturbances. Fig. (3) shows the responses of

observer when a step load torque 7_ is suddenly

applied after running up. With a máximum speed
change is only 1 rad/sec. the speed of rotor returns to
the desired valué within 0.01 see, as it is shown in

Fig. 2. This reveáis that the performance of the

overall closed-loop system is robust to the load

disturbance.

6. CONCLUSIONS

A sliding mode controller for a synchronous motors

is proposed exhibiting robust stability and

performance when the plant experiences large
disturbances.. Complete analysis of stability of the

closed-loop system including the rotor flux and load

torque nonlinear observer, is given, and

effectiveness of this design is demonstrated through
simulations.

Compared with the conventional nonlinear control

and vector control, see (Shyama, et al, 1997; Nakao

et al., 1984), schemes, the proposed robust nonlinear

control scheme provides good transient responses

under the load torque and rotor speed desired

variations.
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Las constantes en (2.147) son

3 P i \
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De la ecuación (2.137), podemos escribir

M = L_1Gi = L"1 (r + w*Vdq ) i

donde

M =
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~

LUWrLmq'\q
~

LUWrLmq'2q

L22Rs'q +L22LdwrÍd + L25R\qHq + L26R2q'\q + L22wrLmdÍfd + L22wrLmdÍkd

h\Rs'd "híWrLtit +L33Rfd'fd +h4Rkd'kd -hlWrLmqhq h\wrLmqhq

¿41*.'rf
"

L4\WrLq'q + L43RfdÍfd + L44Rkd'kd
~

L4\WrLmqÍ\q
~

L4\»rLmqÍ2q

L52wrLdÍd + ¿52**', + L52wrLmd'fd + L52wrLmd'kd
"

¿55Vl?
_

¿56/?2?,29
£„->w,_, .j . + _,,_.!' + _,,-w.¿. + ¿„-vv.L.-62n,r^d'd ■r^62ns'q

T

L62wrLmd'fd
+ L62wrLmdlkd

~

L65K\ql\q
~

L66K2ql2q
— Lf.cR,„i,„ - L,,R.

(A.5)

Sustituyendo (A.l)- (A.4) en (A.5) y agrupando se tiene

P 1

2 7
'

91



p 1

1

2 J

P 1

fl»2=77e2
p i

^=77*3
p 1

°14=T7e4
/> i

15
2 J

5

a2\
=

¿11**
•

L\3Rfdd\
~

L\4Rkdd4

«22
=

-¿11¿9 + L\\Lmqdl + LULmqdlO

«23
=

~L\3Rfdd2 + L\4Rkdd5

«24
=

L\3Rfdd3
~

¿14*/W«*6

«25
=

LULmqdi
~

L\\Lmqd\\

«26
=

LULmqd9
~

L\\Lmqd\2

«31
= ¿22¿rf

~

¿22¿mrf«"l
~~

L22Lmdd4

«32
=

¿22*.
"*

¿25*1?«*7
~

L26R2qd\0

«33
= ~L22Lmdd2 + L22Lmdd5

«34
= L22Lmdd3

~

¿22¿mrf«*6

«35
=

~L25R\qdt, + L26R2qd\\

«36
=

L25R\qd9
~~

L2(>R2qd\2

b2X
=

Lxx

623 = Z~3

*31
= ¿22

¿43
=

I33
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