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Resumen

Los motores sin escobillas de corriente directa (BLDC del inglés) son controlados
mediante el Control por Campo Orientado (FOC). Este esquema de control emplea
controles del tipo proporcional integral para el control en cascada de la velocidad y
corriente.

Durante la implementacién del FOC en una plataforma digital se genera un retardo
de tiempo que afecta a la senal de control. Dicho retardo repercute en la cantidad de
energia siministrada a la planta.

En este proyecto de investigacion se plantearon diversas técnicas de control para
mitigar el efecto del retardo en la senal de control obtenida mediante el FOC. Iniciando
por identificar el retardo y con la teoria de los predictores para sistemas invariantes
en el tiempo con retardo en la entrada se plantea una ley de control sustituyendo los
controladores PI por un Control Predictivo Robusto.

El desempeno del Control Predictivo Robusto (RPC, del inglés Robust Predictive
Control) es evaluado en una simulacién donde se verifica que se pueda obtener un

menor gasto de energia, logrando cumplir con el objetivo del trabajo de investigacion.






Abstract

Brushless DC Motor (BLDC) are controlled by Field Oriented Control (FOC).
This control scheme uses proportional-integral type controls for cascading control of
speed and current.

During the implementation of FOC on a digital platform, a time delay is generated
that affects the control signal. This delay impacts the amount of energy supplied to
the plant.

In this research project, various control techniques were proposed to mitigate the
effect of the delay on the control signal obtained through FOC. Starting by identifying
the delay and with the theory of predictors for time-invariant systems with input delay,
a control law is proposed replacing the PI control with a Robust Predictive Control.

The performance of Robust Predictive Control (RPC) is evaluated in a simulation
where it is verified that it can be obtained a lower energy expenditure with this control,

achieving the objective of the research work.
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Capitulo 1

Introduccion

En este capitulo se presentan los antecedentes del objeto de estudio, para precisar el
estado del arte. También se define el problema a resolver, indicando la justificacién y
planteando los objetivos, asi como los limites de la investigacién.

1.1. Antecedentes

En anos recientes los vehiculos eléctricos han ido ganando relevancia para hacer
frente a los desafios medioambientales, y se perfilan como una solucion ante la crisis
energética actual [1]. Se prevé que para afos proximos, debido a los esfuerzos constan-
tes en la investigacion para mejorar los accionamientos eléctricos y las estrategias de
control, se vea una mayor aportacion en la electromovilidad, llevando a los vehiculos
eléctricos a un plano principal de interés [2]. A grandes rasgos, se dice que el sistema
de un vehiculo eléctrico estd constituido por un motor eléctrico, convertidores de
potencia y elementos de transmisién. Actualmente, en la mayoria de las aplicaciones
es posible encontrar convertidores de potencia de dos niveles o multinivel como parte
del accionamiento eléctrico.

Dentro de los motores eléctricos se cuenta con maquinas de induccién (IM, del
inglés, induction machine), motores sincronos de imanes permanentes (PMSM, del
inglés, permanen magnet synchronous machine), o méquinas de reluctancia variable
(SRM, del inglés, switched reluctance machine) [3, 4, 5].

Entre las méaquinas eléctricas mencionadas anteriormente, la PMSM es una opcion
destacada para su implementacién en vehiculos eléctricos [6, 7] debido a caracteristicas
como alta densidad de potencia, alta eficiencia, estructura compacta, baja inercia del
rotor, etc. Dependiendo de la configuracion de los imanes permanentes dentro del
motor se puede clasificar a las PMSM en dos tipos de maquinas diferentes.
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El primer tipo corresponde al motor sincrono de imanes permanentes montados
en el interior (IPMSM, del inglés, interior permanen magnet synchronous machine),
ésta maquina posee una densidad de potencia mayor a la del motor sincrono de
imanes permanentes montados en la superficie (SMPMSM, del inglés, surface mounted
permanent magnet synchronous machine) que la han posicionado como una tecnologia
eficiente para vehiculos eléctricos hibridos donde se requiere de una robustez en el par
de carga y una alta demanda del mismo [8].

El segundo tipo es la SM-PMSM, esta maquina considera una construccién mas
simple, menor inercia del rotor, y una implementacion méas simple de los sistemas
de control [9]. Por esta razén la SM-PMSM puede encontrar en gran medida en
aplicaciones de vehiculos eléctricos ligeros [10].

Con la finalidad de obtener un rendimiento adecuado en estado estable y transitorio
de la PMSM, se han desarrollado métodos y técnicas de control como el FOC (del
inglés, Field Oriented Control), el cual incorpora controladores PI (Proporcional e
Integral) convencionales, con modulacién por ancho de pulso (PWM, del inglés, Pulse
Width Modulation) [11, 12]. La calidad del FOC depende de los lazos de control
interno y externo, un inconveniente notable que surge de su aplicacion es que el ancho
de banda es limitado conduciendo asi a un desempeno no satisfactorio durante el
estado transitorio [13].

De forma alternativa se propuso el DTC (del inglés, Direct Torque Control) para
mejorar el rendimiento de las maquinas eléctricas en estado dinamico donde se necesi-
tan respuestas transitorias rapidas [14, 15]. El principio basico del DTC convencional
es seleccionar los vectores de voltaje optimo a ser aplicados basandose en el signo de
error entre el par y los valores estimados del flujo. [16]. Sin embargo, con este método
se hacen presentes grandes rizos en el par y en el flujo [17]. Los métodos convencionales
anteriormente descritos conllevan respuestas limitadas en el desempeno de la PMSM
por lo que esto ha sido motivo para el desarrollo de diversos tipos de controladores
incluyendo modos deslizantes [18], control difuso [19], control por backstepping [20] y
control deadbeat [21].

Para la aplicacion del control en la PMSM a sistemas fisicos se emplean plataformas
digitales, en las cuales por el tiempo en que tardan en realizar el cédlculo computacional
se produce un retardo. Este retardo afecta en la senal de salida (control), provocando
un aumento en los rizos de las senales de corriente. Dependiendo del valor del retardo
el sistema se ve afectado de manera significativa o incluso provocando inestabilidad en
caso de un retardo muy grande.



4 1.1 Antecedentes

Como parte de las investigaciones para mejorar el desempeno de las PMSM se han
implementado el método de compensacion del retardo basado en la estructura de Smith
para modelo predictivo del control de corriente (del inglés, Smith-structure-based delay
compensation method for MPCC, también escrito como Smith-MPCC) [22], donde
comparando con la manera de reducir el esfuerzo de célculo, el Smith-MPCC presenta
mejores resultados.

Este ltimo tipo de control predictivo se aplica de igual forma en [39] siendo en
este caso aplicado a un PMSM donde el retardo es generado por un tacogenerador
utilizado para obtener la velocidad angular de la planta. Otro ejemplo de ello es en la
comparacién entre el predictor de Smith y un control 6ptimo mostrado en [40] siendo
aplicado en motores DC.
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1.2. Planteamiento del problema

Al implementar un sistema de control digital se requiere un tiempo de ejecucion
para realizar los cdlculos en la plataforma digital. El tiempo de ejecucion, llamado
tiempo de computo, genera un retardo computacional en la aplicacion de la senal
de control como se observa en la Figura 1.1. Como se observa en la Figura 1.1, a
partir del estado (grafica superior) se obtiene la sefial de control (grafica inferior), sin
embargo, la senal de control obtenida a partir del estado se obtiene después de un
tiempo transcurrido 7, donde 7 es el tiempo que tarda la plataforma digital en realizar
las operaciones correspondientes al control.

i (A)

T Ts T Ts ’ Ts v Ts ’
k—> > > > >

y(k-1) y(k) y(k+1) y(k+2)

Figura 1.1: Retardo en la entrada por costo computacional, en la imagen superior
se observa la senal del estado en verde y en la inferior la senal de control en rojo,
atrasando a esta tultima un tiempo 7

El retardo generado provoca que la senal de control aumente los rizos en la corriente
del sistema, como se observa en la Figura 1.2. La problematica que se presenta para
este trabajo de investigacion es el diseno una ley de control que mitigue dicho efecto
generado por el retardo y con ello se reduzcan los rizos de las corrientes del BLDC.
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Figura 1.2: Corriente en ¢, siendo en la grafica de superior sin retardo y en la gréafica
inferior el retardo aplicado.

1.3. Objetivos

Los objetivos del presente trabajo son los siguientes:

1.3.1. Objetivo general

Disenar un control predictivo robusto ante perturbaciones externas, para reducir el
consumo de energifa eléctrica en un motor BLDC mediante un método de compensacion
para sistemas con retardo en la entrada.

1.3.2. Objetivos especificos

1. Investigar en la literatura el método de control de lazo abierto de tipo Voltaje/-
Frecuencia para el arranque en lazo abierto del motor BLDC

2. Desarrollar el control por campo orientado de un motor BLDC, para su imple-
mentacién en una simulacién por medio del software Matlab/Simulink.

3. Investigar técnicas de compensacion del retardo en la entrada de control, para
disenarlo en el esquema del control por campo orientado.

4. Simular el sistema de control propuesto en Matlab/Simulink, reduciendo los
rizos en la senal de control, mitigando el efecto del retardo y disminuyendo el
consumo de energia eléctrica.
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5. Desarrollar una técnica de control robusta para sistemas con perturbaciones
desconocidas.

6. Simular la técnica de control desarrollada para la compensacién del retardo con
perturbaciones desconocidas, disminuyendo el consumo de energia.

1.4. Justificacion

El retardo generado por la plataforma en la senal de control provoca un aumento
en los rizos de las corrientes del BLDC. El aumento en el rizo de las corrientes implica
que el coste de energia sea mayor. Teniendo en este trabajo de investigaciéon como
fuente de alimentaciéon una bateria de DC de energia finita, el aumento de consumo
de energia disminuye la duracion de la bateria. Por ello es deseable implementar una
ley de control que compense el efecto del retardo en el sistema.

Con base en lo antes mencionado, es necesario llevar a cabo una serie de mejoras
para lograr el futuro de las tecnologias de propulsion eléctrica. Las mejoras esperadas
en VE pueden resumirse como [24]: aumento del par y velocidad de la maquina eléctrica,;
reduccion de las pérdidas del motor; optimizacion de la eficiencia general; aumento de
densidad de potencia y reduccion de pérdidas de potencia en convertidores de potencia;
reduccion de peso y volumen del sistema de transmicion; y una reduccion general
de costos en maquinas eléctricas y electrénica de potencia. En la busqueda de estas
mejoras, la investigacion en los VE se enfrentard a una serie de desafios que pueden
ser sujetos a investigacion basica y aplicada, y la cual es al principal motivacién del
presente proyecto de investigacion.

1.5. Hipdtesis

Al realizar la compensacién del retardo en el esquema de control del FOC por medio
de un control predictor para un sistema con retardo en la entrada y perturbaciones
desconocidas se reduce el consumo de energia de la planta al disminuir los rizos de las
variables controladas.

1.6. Metodologia

La presente investigaciéon tiene como objetivo disminuir el consumo energetico por
medio de la compensacion del retardo en el sistema, para poder lograr dichos objetivos
se desarrollan diversas actividades, las cuales se presentan a continuacion:

» Simulacién mediante Matlab/Simulink del control en lazo abierto del BLDC.



1.7 Conograma de actividades

» Simulacién mediante Matlab/Simulink del control en lazo cerrado del BLDC

con controladores PI clésicos.

= Se lleva el sistema a tiempo discreto para su posterior andlisis de la senial con el

retardo computacional.

= Aplicacion de técnicas de control para realizar la compensacion del retardo.

= Simulacion de control predictivo para observar el comportamiento del sistema.

» Construcciéon de la plataforma experimental y puesta en marcha.

1.7. Conograma de actividades

Actividad 2do semestre | 3er semestre | 4to semestre
Revisién del estado del arte 100 % 100 % 100 %
Simulacion de técnicas de modulacion de an- 100 %

cho de pulso para control en lazo abierto de

un motor BLDC

Simulacién del esquema de control del FOC 100 %

Simulacién del esquema de control del FOC 100 % 100 %
con compensacion del retardo en la entrada

de control

Construccion de la plataforma experimental 100 % 100 %
Arranque de la planta 100 %
Escritura de la tesis 100 % 100 % 100 %

Tabla 1.1: Cronograma de actividades




Capitulo 2

Fundamentos teoricos

2.1. Fasor espacial

El conocimiento actual de la teoria del fasor espacial se desarrollé por primera
vez el siglo pasado (XX), tal como se describe en [25; 26, 27], esto nos brinda una
herramienta para realizar descripciones de las ecuaciones que determinan el comporta-
miento dindmico en las maquinas eléctricas de AC (del inglés, alternating current).
Dicho fasor espacial representa los valores instantaneos de los devanados trifasicos de
los motores eléctricos de AC. El fasor representa un campo giratorio generado por un
componente trifasico ubicado dentro de la maquina eléctrica de forma simétrica que
apunta hacia el punto méaximo de la onda original.

Por los principios de la ingenieria eléctrica es conocido que las cantidades trifasicas
de los motores de AC trifasicos pueden ser interpretados como vectores complejos.
Esos vectores pueden ser representados en un sistema de coordenadas cartesianas,
los cuales se eligen de manera particular para representar las relaciones fisicas de las
maquinas. Eso es el sistema coordinado de campo orientado el cual se aplica para
la tecnologia en el manejo de méquinas trifasicas de AC o llamado también como
el sistema coordinado de tensién de voltaje orientado para sistemas generadores. La
orientacién de cierto vector para modelado y diseno de ciclos de retroalimentacién del
control es llamada comunmente como el vector de orientacién [28].

Las ventajas de usar a los fasores espaciales para la representacién del modelo
matematico del BLDC son diversas, una de ellas es conocer la ubicacion espacial y
temporal de las variables fisicas del rotor. De igual manera, el uso de fasores para
la descripcion de la dindmica de las maquinas de AC no estd restringido al analisis
en estado estacionario, sino que también permite realizar el analisis de las variables
durante el estado transitorio [29]. De este modo, un sistema trifasico representado en

9
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un marco de referencia arbitrario puede ser representado mediante el fasor resultante
de las variables fisicas, en el caso de maquinas de AC: corrientes, voltajes y flujos
magnéticos. Ademas, nos permite simplificar el modelo de la maquina trifasica.

Para el caso de las corrientes del estator i,, i, e i, representan a los valores
instantaneos de las corrientes en las fases del estator U, V, W, respectivamente. El
fasor espacial de corriente del estator ¢ resultante, se define mediante:

2 2
i = Sl iy +iu] = Sl + ady + @i, (2.1)

donde

- 1 3
a=¢e's =73 +j\/7_7 (j)? = -1 (2.2)

V)

En donde la constante 2/3 es un factor de escalamiento que define la distribucién de la
densidad total de las corriente de un devanado trifésico. En (2.1) y (2.2) las constantes
a'y a?, son la direccién espacial de los fasores de corriente 4,, i,, Tespectivamente. La
orientacién espacial corresponde a cada una de las inductancias del estéator del BLDC,
por lo tanto, se mantiene constante. La magnitud se encuentra variando respecto del
tiempo. Por ultimo, el fasor resultante se obtiene del producto de las variaciones de la
magnitud de los fasores en cada una de las variables de las fases U, V' y W [29].

2.2. Transformaciones de marco de referencia

Los fasores espaciales también pueden ser representados en un marco arbitrario de
coordenadas, simplificando el andlisis de las variables del BLDC. El modelo matematico
del BLDC tiende a ser complejo debido a que la magnitud del flujo magnético, corrien-
te, y voltaje tienden a variar continuamente cuando esta en operaciéon. Para poder
realizar un analisis de la maquina eléctrica, se usara una transformacion de marco de re-
ferencia, y asi desacoplar las variables para su andlisis en un marco de referencia comun.
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ai

> Re

w

Figura 2.1: Fasor espacial de corriente

Las tres corrientes de fase sinusoidal i,,, i, e 7,, de un punto neutro aislado de una
maquina trifasica de AC siguen la siguiente relacion:

Uy + 1y + 2y = 0.

En donde el fasor espacial de corriente resulta en una funcién compleja con una com-
ponente real y una imaginaria, siendo ambas dependientes del tiempo y se encuentran
asociadas a un plano complejo, teniendo que ser definida la orientacion en el espacio.
La magnitud y el angulo varian en relacion a:

it) = i(t)e™ ",

donde i(t) de la ecuacién es la que define la magnitud del vector y e/*() el dngulo.

Los marcos de referencia mas comunes para expresar el fasor espacial de corriente
se definen mediante la orientacién de la componente real del fasor espacial con uno
de los devanados del estator del BLDC, cominmente con el devanado U, tal como se
muestra en la Figura 2.1. Siendo este el marco de referencia del estator y su eje tanto
el real como el imaginario se les denomina alfa (a) y beta () respectivamente. De
esta manera el fasor de corriente se escribe como:

2
i= g[iu + @iy + a*iy) = io + Jip. (2.3)
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Usando la ecuacién (2.3) para obtener el valor de i, siendo esta la componente real,
se obtiene:

io = Re{i},

2
i, = Re {g[iu + ai, + a%’w]} :

2o () (2]

i = 2 [@ . z’w)] | (2.4)

l

Q

3 2
De la misma manera se obtiene el valor de la componente imaginaria como
ig = Im{i},

2
ig = [m{g[iu+aiv+a2iw]}v

:glﬁ- _ﬂ-]

B 312" 5 (25)

Las ecuaciones (2.4) y (2.5) permiten la transformacién del sistema trifdsico
(U, V, W) a un sistema bifasico equivalente, y son conocida como la transformacién
de Clark [30]. Del mismo modo, el sistema bifasico puede ser convertido a un sistema
trifasico equivalente mediante una proyeccién espacial del fasor de corriente en los ejes
trifasicos. Las componentes del fasor sobre los ejes (U, V, W) pueden ser obtenidas
mediante

iy = Re{i},
1 V3
. - _ s Vo
iy = Re{ia""} 5ia + =i,
1
iw = Re{ia™?} = —52'& — ?iﬁ.

Este marco de referencia bifasico asociado al estator se puede transformar a un
nuevo marco de referencia denominado d— ¢, el cual es un marco de referencia giratorio,
donde el eje g representa el eje de cuadratura y el eje d representa el eje directo. La
componente real del nuevo marco de referencia tiene un angulo respecto al eje a siendo
la componente real del marco de referencia del estator, el cual esta representado por 6.
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Esta transformacion sirve para alinear la componente real d con el rotor de la PMSM,
estd es conocida bajo el nombre de transformada de Park [30].

A 4

Figura 2.2: Transformacion del espacial de corriente del marco de referencia o — 5 a
d—q

Mediante la Figura 2.2 se pueden denotar distintas relaciones entre ambos marcos
de referencia: 5o + J - 153 = 15 - e e igg+ ] “lsqg = ls- el¢=% Siendo posible convertir el
marco de referencia fijo del estétor (o« — ) a un marco de referencia rotacional (d — q)
mediante

o+ Jig = (ia + jig)e”’,
io + jig = (ia + jig)(cos(d) + j - sin(0)),
io + Jig = (igcos(f) — igsin(0)) + j(igsin(f) + i, cos(h)),

e inversamente como

ig+ g = (ia+j-ig)e .
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Figura 2.3: Transformaciéon de marco de referencia

En la Figura 2.3 se presenta una diagrama de las transformaciones realizadas y
sus componentes, iniciando con un marco de referencia trifasico, y terminando en un
marco de referencia bifasico rotacional.

2.3. Modelo matematico del BLDC

Para poder describir el desempeno dindmico del BLDC se emplea un sistema de
ecuaciones diferenciales ordinarias en los marcos de referencias descritos anteriormente,
se utilizaran ciertas suposiciones las cuales se en listan a continuacién:

= Se asume que el BLDC bajo estudio es una maquina de dos polos, la extensién
de una maquina con mas polos es considerada mediante el nimero de polos en
el modelo.

n Fl estator de el BLDC es un devanado trifésico distribuido simétricamente.

= El estator del BLDC esta conectado en forma de estrella con punto neutro
aislado.

» Las corrientes parésitas, el efecto pelicular y las pérdidas del nicleo son despre-
ciados.

s La resistencia e inductancia del devanado se consideran constantes.
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= La influencia de la temperatura en los parametros del BLDC, asi como en la
desmagnetizacion de los imanes del rotor no es considerada.

= Los armonicos de alto orden en el campo del entrehierro son despreciados y solo
se considera la onda fundamental para el calculo de las inductancias.

2.3.1. Modelo matematico del BLDC en el marco de referencia del
rotor (d - q)

Una manera de poder simplificar el modelo del BLDC es mediante la transformacion
de Park descritas en (2.4) y (2.5), al aplicar dicha transformacion se realiza el cambio
de marco de referencia en donde las variables asociadas al estator del BLDC (voltajes,
corrientes y flujos magnéticos) se reemplazan por las variables dadas con el devanado
ficticio alineado con el rotor y que realiza el mismo movimiento de giro de manera
sincrona con en el mismo, tal como se describe en la Figura 2.4.

ﬂll

W

Figura 2.4: Esquema simplificado del devanado del modelo matematico del BLDC en
el marco de referencia d - ¢

Al aplicar la transformada de Park, la variacién de las inductancias del estator se
mantiene constante respecto del tiempo, de igual manera las ecuaciones de voltaje
se simplifican, lo cual nos da el modelo matematico del marco de referencia d — ¢
mediante las expresiones [32]
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d
V:i = Rid + Eid - we)\q,

! (2.6)
V:] = R'Lq + %Zq + we>\d.

En (2.6), Vag, taq ¥ Aagq son las componentes ortogonales de voltaje, corriente y
flujo en d — q respectivamente, teniendo a w, como la velocidad electrica, definiendo a
Ad,q se tiene

Ad = Laiqg + Apm,

2.7
A = Lyiq. 27)

Donde Lg y L, son las inductancias en el eje del directo y de cuadratura respectivamente
Y Apm siendo el flujo permanente de los imanes. Al remplazar los valores obtenidos de
(2.7) en (2.6) resulta la ecuacién

. d . .
V= Riq+ L‘%Zd — welLygig,
g (2.8)
V;] — Riq + aniq + we(Ldid + )\pm),

de la cual al despejar a la corriente en (2.8) tenemos

d 1

—ig = —[Vd — Rig + weLqiq],

dt Ly (2.9)
d. 1 . . ’
Ezq = L—[Vq — Rig — we(Laia + Apm)]-

q

De este modo, el modelo matematico en forma de un sistema de primer orden se tiene

Va| _ [R O] [ia] [La 0] d [ia] | O —La|[ia] |
v, [0 R| i 0 Lq| dt [ig] " |La 2= [ig]
—~ ——— —— N =

\Y R i L rel i
Siendo definidas las variables auxiliares se reescribe la ecuacién como:
S - d T~
V:RI—FLEI-FG iw,.

Por otra parte, para obtener el par electromagnético generado por el motor, es
necesario analizar la potencia dada por:

3

P==
2

[‘/;12(1 + Vdid] 5



2.8 Modelo matemdtico del BLDC 17

donde % es el factor escalar para mantener la equivalencia entre U, V,W vy d — q.

La potencia instantédnea esta dada por:

P.=1V,
T v T+ d v =<
P=1Ri+i Lal—i—l G iw,.
La potencia en el entrehierro P, esta dado por:
P,=1G i,
P,=1Gitw,
Entonces el par electromagnético T, esta dado por:
F,
T, =—,
Wm
;P i G iw,
© WU W
T= <P
T.=1 Gi—,
i i
b 0 —Lg| [iq
fo=glia il [Ld e ] i)
3p,. . .
T. = ié[zq(Ldld + A\pm) — Lgiaty]. (2.10)
Desarrollando a (2.10) se obtiene lo siguiente:
3p,. . . . .
T, = §§(qudzd + igApm — Lgiaiy),
3p . .
L= §§[Apmzq +igiq(Lg — Lg)]. (2.11)

En el caso particular del BLDC con imanes montados en la superficie, las inductan-
cias en el eje directo y de cuadratura tienden a ser de valor parecido. En consecuencia,
existe poca variaciéon (menos del 10 %) entre las inductancias de los ejes d 'y ¢ . Con ello
se considera a L ~ L, ~ Ly de manera que (2.11) se simplifica a la forma siguiente:
= 2 i)

Para el modelo matematico de la parte mecéanica, con J siendo la inercia y B el
coeficiente de friccién viscosa, se tiene:

1e

d Te - TL - me
_wm — ,
dt J

donde %Hm = W, %96 =wey L0 =0..

(2.12)
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CD link VSI
— —
|8 & |EH & |E Fe
S S,. Su.
U
hd Vv el
Veo —— C = —m
Estator de la
S, S, S méquina
— — —
|E & |EH &me. | E &

A\ A 4

u v

Figura 2.5: Topologia del Inversor Trifasico de Voltaje conectado al estator de la
PMSM

2.4. Inversor trifasico de voltaje

Para suministrar el voltaje a la PMSM se utiliza un convertidor electrénico de
potencia, siendo un inversor trifasico de voltaje de dos niveles. Dicho convertidor de
potencia se basa en una corriente directa (DC) para el cd-link, siendo filtrado por un
arreglo de capacitores, que a su vez alimentan de voltaje al VSI (del inglés, voltage
source inverter). E1 VSI como se mencioné con anterioridad estd conformado de dos
niveles donde se encuentra un arreglo de seis MOSFETS, los cuales se encuentran
representados en la Figura 2.5 como S, /Su—, Sv+/Sv—, Swt/Sw— vy seis diodos de
libre retorno con notacién D, /D, , D,./D,_, D,./D,_. Estos dispositivos se
encuentran conectados en configuracién de medio puente, y cada uno de ellos esta
conectado a uno de los devanados del BLDC. Asi, el voltaje de DC del cd-link es
convertido en voltaje de AC, teniendo su frecuencia y amplitud variable gracias a la
conmutacion realizada por los MOSFET.

2.4.1. Principio de operacion

Mediante la topologia descrita en la Figura 2.5 se pueden obtener ocho estados de
conmutacién de los transistores del VSI. Los transistores actiian como interruptores
controlados, teniendo un funcionamiento en el cual mientras el transistor superior
se encuentra saturado, el inferior debe encontrarse en estado de corte, siendo estos
estados 16gicos “1”7 y “0” respectivamente. Algo importante de mencionar es el tipo de
operacion complementaria que tienen los MOSFET, como se observa en la Figura 2.6.
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CD link VSI
Ko. |E mo. |E Ko
s s.. S..
. U
\Y
Estator de la
S, S, S méquina
J < Ao, AN o, Do,
l l vV

u v lw

Figura 2.6: Principio de operacién del Inversor Trifasico de Voltaje conectado al estétor
de la PMSM

Cada estado de conmutacién genera un VSV (del inglés, voltage space vector).
Seis de ellos se denominan AVSV (del inglés, active voltage space vector), los cuales
tienen la notacién Uy, Uy, Us, Uy, Us, Us. Como se menciond, son ocho estados, los
2 restantes estdn denotados como ZVSV (del inglés, zero voltage space vector) y se
denotan como Uy, U;. Los ocho estados de conmutacion descritos se representan en el
plano o — 3 generando un hexdgono de tensiones como se muestra en la Figura 2.7.
Los AVSV dividen el plano en seis sectores, los cuales se encuentran distribuidos de
manera simétrica cada % rad.

U, (100)

Uy(000) =73\ .. Sector 1
Un(LL# AW

L See § SecYor 6 e

Us (001) % Us (101)

Figura 2.7: Representacién en « - 5 de los AVSV y ZVSV.

El voltaje generado u, mediante cada VSV puede ser determinado mediante la
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siguiente expresion:

%UCD /D5 parav=1,2,---,6,
Uy
0 parav =0,7,

donde Ugp es el voltaje DC en el cd-link. Las componentes ortogonales en el marco

de referencia (&« — ) pueden ser determinadas mediante la Tabla 2.1.
VSV Uy | U | Uy | Us | Uy | Us Us | Uy
Estado de conmutacién | 000 | 100 | 110 | 010 | 011 | 001 | 101 | 111

2 T T 2 T T
tefllco A E A

Tabla 2.1: Componentes ortogonales en o — (3 para cada VSV del VSI

2.5. Modulacién por Vectores Espaciales (SVM)

Los efectos de la conmutacion producen armonicos de orden bajo, y distorsion
de la corriente, ademas de generar rizos en el par desarrollado por la maquina. Para
reducir lo anterior, es posible utilizar principios de operaciéon basados en PWM. Ya
que el VSI contiene los componentes electronicos que se comportan como interruptores
controlados, es posible controlar el voltaje de salida y asi optimizar los &rmonicos
generados por la conmutacién de los MOSFETS. Tal como se observa en la Figura 2.8.

Voltaje (V)

N

1]
0.8]
0.6|
0.4
0.2

0

Voltaje (V)

0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016
Tiempo (s)

Figura 2.8: Principio de modulaciéon del PWM



2.5  Modulacion por Vectores Espaciales (SVM) 21

La modulacién descrita en la Figura 2.8 consiste en comparar una senal de refe-
rencia V},,; (de color negro) con una senal portadora V,; (de color rojo en la grafica
superior), esto para generar una onda cuadrada de frecuencia constante con duracién
de pulso vairable Vi, (de color rojo en la grafica inferior).

Existen diversos principios de modulacion presentados a continuacion:
» PWM sinusoidal (SPWM).

» Eliminacién de armonicos seleccionados (SHE PWM).

» PWM de histéresis.

= PWM aleatorio.

= PWM de rizo de corriente minima.

» Modulacién por vectores espaciales (SVM).

Para este proyecto de investigacion se utiliza la modulacion por vectores espaciales,
introducida en [33] y [34], permite aprovechar el méximo de voltaje y reducir las
pérdidas por conmutacién operando a una frecuencia constante. Dicha técnica consiste
en considerar al VSI como una sola unidad, partiendo del hecho de que sélo un VSV
es capaz de representar al fasor trifasico del sistema balanceado.

En la SVM se considera la interaccién de todas las fases, optimizando los armonicos,
se considera un voltaje trifasico balanceado dado por:

Vi = Vipsin(wt),

V, = V,,s1n (u)t — 2%) ,

2
Vi, = V,,sin (wt + %)) )

El fasor resultante V; con magnitud V,, rota en érbita circular con una velocidad w
donde la direccién depende de la secuencia de fases de los voltajes. Mediante los tres
voltajes sinusoidales de referencia, el PWM desarrollado por la SVM debe aproximar
los voltajes de referencia con el minimo contenido de distorsién arménica [33].

Los 23 estados de conmutacién posibles del VSI son los que se encuentran en la Tabla
2.2.
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Vector espacial Vu Vs, Ve
V5(000) 0 0 0
V1(100) Ve | —3Vea | —3Ved
V3(110) Ve | Ve | =3V
V3(010) —Vea | 2Vea | =3V
V,(011) —2Veg | $Vea | 3Vea
V5(001) —3Vea | =3Vea | 2V
V5(101) Ved | =3Vea | 3V
Vz(111) 0 0 0

Tabla 2.2: Estados de conmutacion permisibles del VSI

Lo siguiente consiste en determinar el control de los vectores espaciales del inversor
para generar un voltaje de salida en el inversor con el menor nimero de arménicos.
Para esto en un intervalo de tiempo de muestreo 75, el vector de voltaje de salida
esta dado por:

To— T — T —

Tt)= 20+ 20, +- + U 2.13
( ) Ts 0 + Ts 1 + + TS 7 ( )
donde Tg, T, -+ ,T% son los tiempos de activacion de los vectores Uy, Us, - -+ ,Ur; v se

cumple lo siguiente:

To, Ty, -+, T7 > 0,
7
> T =T.
i—0

De acuerdo a la ecuacion (2.13), 7 puede ser construido a partir de un nimero infinito
de maneras mediante la selecciéon de los tiempos de conmutacion Tg, 17, - -+, T7. Sin
embargo, para reducir el nimero de acciones de conmutacion y hacer un uso completo
del tiempo de activacion para los VSV, el vector se divide comtunmente en los dos
AVSV adyacentes méas cercanos y los ZVSV Uy y Uz en un sector arbitrario. Por
ejemplo, en el Sector 1, para un periodo de muestreo, el vector U puede ser expresado
como [35]:
T = 20+ 20+ 10+ 200,
dondeTs—Tl—ngTg—i—TyZO, T()ZOYT7ZO

Para reconstruir el vector de referencia ﬁ, es necesario calcular los tiempos de
activacién de los cuatro vectores a utilizar, para ello se hace uso de la ley de senos. Se
analiza el caso para determinar los tiempos en el Sector 1, obteniendo lo siguiente:



2.5  Modulacion por Vectores Espaciales (SVM) 23
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Figura 2.9: a) Calculo de los tiempos para generar el vector de referencia en el Sector
1. b) Caélculo del voltaje de referencia maximo alcanzable mediante la SVM.

G0 L,

: . 2.14
in (%) (214

Resolviendo (2.14) para 17 se obtiene la siguiente expresion:

T — Tsﬁ(t)sm (% — 9) .
asm (2”)

2r _ V3

3 2

& «l

El valor maximo de ?1 = %VC DY Sin . Siguiendo un proceso similar para

T, se expresan los tiempos 17 y 15 como:

_ VBL.U (t)sin (3 - )

| Vir : (2.15)
- \/§Tsﬁ(t)sm(9)' 2.16)
Vep

Las ecuaciones (2.15) y (2.16) son vélidas si el vector que se desea generar se encuentra
en el Sector 1, el cual podemos visualizar en la Figura 2.9. Es posible obtener una
generalizacién para todos los sectores utilizando un dngulo auxiliar denotado como 6,
tal como se muestra a continuacion:

0 =0 — (Sector — 1)%,

—0 == —1[0— (Sector — 1)%],

m
3
0=0— g(Sector —1). (2.17)

7
3
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Sustituyendo a (2.17) en (2.15) y (2.16) se obtiene:

V3T U

T, Von sin (%Sector — 5) ,
o 3 2.18
T, = \/gTs—ﬁ(t)sm (9 — (Sector — 1)ESQCtOT’> , ( )
Vep 3

To =15 — 11 —1T5.

Para cada sector se tienen las siguientes secuencias de aplicacién para los pulsos de la
etapa de potencia, como se observa en la Figura 2.10.

PWM, — E - PWM, e
| ' I ;

PWMy, e PWMp, —— - —

PWM, PWM,

PWM, ———ro | PWM,
n ; L

PWMy, —— : — PWMy, —

PWM, L PWM, -

PWM, . PWM, —— ; —
v ; Vi

PWMp ——— | ———— PWM,,

PWM, - PWM, I

Figura 2.10: Patrones éptimos de swicheo para cada sector

Las ecuaciones obtenidas en (2.18) dinicamente funcionan en la regién lineal de
la SVM. El vector ﬁ(t) se mantiene dentro en la region lineal la cual es dentro del
circulo inscrito en el hexdgono de tensiones como se observa en la Figura 2.9. Fuera
de este circulo, las ecuaciones dejan de ser lineales y caen en no linealidades dicha
regién se le denomina regién de sobre-modulacion de la SVM. Para este proyecto se
trabajara unicamente en la regién lineal de la SVM.



2.6 Control por Campo Orientado (FOC) 25

Por lo anterior se define un indice de modulacién m;,4e; COMoO

o ‘/7‘6f
‘/lsw ’

Mindex =

con Vi, = %VCD siendo el voltaje fundamental de la onda cuadrada, y V,.y = \%VCD
el cual es el vector maximo alcanzado en la regién lineal.
Por lo que el indice de modulacién esta dado por:

Minder = 0.907.

Esto dignifica que solo el 90.7 % del voltaje fundamental de la onda cuadrada de salida

esta disponible en la regién lineal, siendo este nuestro limite de operaciéon para la
SVM.

2.6. Control por Campo Orientado (FOC)

Las méaquinas de DC tienen la capacidad de desarrollar un control completamente
desacoplado e independiente de la corriente del flujo y la componente del par. Gracias
a estas caracteristicas permiten el desarrollo de un control simple del motor en DC.
En cambio, las maquinas de AC presentan un modelo matematico mas complejo y con
las dindamicas acopladas entre sus elementos.

El primer trabajo sobre el FOC fue propuesto por Blachke [36] en 1971 siendo
utilizado en maquinas de induccién y se ha continuado su uso para lograr que las
maquinas de AC realicen un rendimiento dindmico superior a las méquinas de DC. El
objetivo del control por campo orientado se puede definir como el desacople de las com-
ponentes de flujo y par del fasor de corriente del estator, asi como el re-orientamiento
del mismo.

Para lograr el desacople de las variables del motor AC, se utilizan las transforma-
ciones del marco de referencia descritas con anterioridad, con esto podemos emular
el comportamiento de una maquina de DC, en donde la componente d del fasor de
corriente es equivalente a la componente del flujo, y la componente ¢ del fasor es
equiparable a la componente del par. Realizando un cambio a la magnitud de los
componentes resultantes se tiene la posibilidad de controlar en lazo cerrado y de
manera lineal el comportamiento de nuestro motor en todo el rango de velocidad.

El esquema cléasico del FOC se muestra en la Figura 2.11.



26 2.6 Control por Campo Orientado (FOC)

+ Uep —
COH"E?‘ de Control de Desacople de Transformacion &
velocidad corriente g variables inversa de Park PWM
we* -
=0 P Balia | tsq = Su -
I—l’ - L] Lsq DN eV SVM Sv i Y
sd + Usa i Usp Sw &
lsa

Control de
corriente d

Transformacion
de Clarke

Transformacion
de Park

Integrador

We

PMSM

Figura 2.11: Esquema clasico del FOC.

Existen distintas estrategias para poder abordar al control desde el esquema del
FOC, las cuales se presentan a continuacién:

Control constante del angulo del par.

Control con factor de potencia unitario.

Control de maximo par por ampere.

Control de debilitamiento del flujo.

Para el presente proyecto de investigacion se seleccionara la estrategia del control
constante del angulo del par, en donde la velocidad del motor se controla por debajo
de la velocidad nominal.

2.6.1. Control constante del angulo del par

Para este control el angulo del par se mantiene fijo a 90°. La corriente de campo,
que corresponde al eje directo (d) es forzada a cero dejando como variable de control
unicamente a la componente del par, correspondiente al eje de cuadratura (g). Asi, la
magnitud de la corriente ¢ es igual a la componente que produce el par, lo que permite
un buen control dindmico y de estado estable del PMSM en condiciones de cambio de
velocidad y carga de variables [37].

Para resumir al control constante del dngulo de par como sigue [38]:
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= El angulo de par entre el fasor de corriente del estator, y el campo del rotor se
mantiene con una alineaciéon de 90° grados.

= La referencia del angulo del par se elige en funciéon de los datos nominales de la
maquina y su modo de funcionamiento. Los valores van de 0° a 90°.

2.6.2. Funcion de transferencia del modelo matematico del BLDC

El modelo del caso de estudio es un sistema electromecanico el cual esta representado
en la Figura 2.12.

i(n R, L,
. AYAYS

v, (1)

Figura 2.12: Sistema electromecanico

Retomando a las ecuaciones del modelo mateméatico del BLDC presentadas en
(2.8) ¥ (2.9), se obtienen dindmicas acopladas en la parte eléctrica.

d . 1 )

prh L—q[Vq — Rig — we(Laig + Apm)], (2.19)
4= L1V~ R — wLyil] (2.20)
dtld— Ld d id eliqlql, .

Definiendo a V; = V, — we(Laia + Apm) ¥y & Vag = Vg + welyi, y aplicando
linealizacién por realimentacién en (2.19) y (2.20) y definiendo a L ~ L, = Lg4
obtenemos:

d . 1
a’&q == Z(V:]q — Riq), (221)
d 1
%Zd = Z(Vdd — de) (222)

Aplicando la transformada de Laplace a (2.21) y (2.22) se obtiene

[q<3) . 1
V@(S) B Les+ Ry’

(2.23)

Id(S) . 1
Vaa(s) " Liss+ R

(2.24)
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Siendo (2.23) y (2.24) la funcién de transferencia de la parte eléctrica.

Para la ecuacién de la dindmica de la parte mecanica se define el modelo matematico

de la parte mecanica.

d 38N pmiq — Ty — Bup,

= gy = 2277 : (2.25)

dt J

3p
siendo T} una perturbaciéon externa y Bw,, despreciable y definiendo a K, = 2 g}\pm,
se obtiene
d
Wm = Keiq~ (226)

dt
Aplicando la transformada de Laplace a (2.26) se obtiene la funcién de transferencia

en lazo abierto de la parte mecanica
(2.27)

4

Qs) K

S .

2.6.3. Diseno de controladores PI
Para el diseno del control del sistema se utilizara un control PI, utilizando una

topologia en serie para los controles PI, como se muestra en la Figura 2.13

Control de Control de
velocidad corriente q
* + .
AN e V,,
'- -Y ] ]
i
q
a, V
NgY :. dd
i
Control de
corriente d

Figura 2.13: Control en cascada

Por medio de la relaciéon de ganancias entre la topologia en paralelo y la topologia
en serie se obtiene la funcién de transferencia (FT) del controlador, con K« y Kjs

como la ganancia proporcional e integral respectivamente.

Ky Koo (14 35)
PI(s) = . (2.28)
S
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Figura 2.14: Lazo de control de corriente

Suponiendo que la ganancia que escala el bus de CD y el PWM estan contenidas
en Kps. Se obtiene la F'T" en lazo abierto, retomando al modelo matemaético del sistema
de corriente obtenido en (2.24).

 La(s)
Vaa(s)’
1+ Ksis

Gs(s) = PI(s)

Gs(s) =

(2.29)

Ls 2 R
Kk S 1T Rk

Se obtiene el lazo cerrado G(s) a partir de (2.29).

S

L+ 7

L. .2 R 1 '
K ke T (KpsKis + K) s+ 1

Ya que se desea que el sistema tenga polos reales se propone lo siguiente para la
escuacion caracteristica

G(s) =

L, R, 1
1 = S 1 Ds 1 3 23
KPSKiSS * <KpSKis + Kis> o (C + )( T ) ( O)

se desarrolla el lado derecho de (2.30), teniendo

L, R 1
: : 1=CDs*+(C+D)s+ 1.
Ky Ko +<KpsKis+Kis)S+ s H(C+D)s+

Definiendo a C' = = ya D = L

Kps Koo Kis
se reescribe G(s) de la forma
Gls) = — (2.31)
recen i
A partir de C'y D se obtiene a K;s.
K= B (2.32)
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Sustituyendo a K;s en (2.31) se obtiene

1
L, :
Ko S +1

G(s) =

Para el sistema de primer orden se define a 7 como

1
T Ancho de banda

Se tiene para K lo siguiente

TR,
K,« = L - Ancho de banda. (2.33)

Siendo las ecuaciones (2.32) y (2.33) las necesarias para obtener las ganacias del
control de corriente.

Para la obtencion del control de velocidad de la parte mecanica se realiza el siguiente
procedimiento. Usando la topologia en serie del PI definida en (2.28), reescrita para
el control de velocidad, con Kjwpa y K;spa como la ganancia proporcional e integral
respectivamente.

KpsdeZ'spd <1 + K.S d)
Pfspd(s) = S e .

Se define la FT de la planta a partir del modelo matematico de la parte mecanica
obtenido en (2.27) y con el control de corriente en lazo cerrado que se obtuvo en (2.31),

dandonos un nuevo diagrama de control mostrado en la Figura 2.15.

Control Planta
velocidad mecanica
Wy ref Wy
> @ >| Plspd |[—>| GIs) > | Gw(s) >
A Lazo cerrado

control corriente

Figura 2.15: Diagrama de control de velocidad

Obteniendo el lazo abierto del sistema mostrado en la Figura 2.15, se tiene

KoK oyt Koy (1 4 )

K,L'Spd

(KL—;S + 1> 52

GSPd(S) =
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1 Mag(dB)

@ a)OdB a)polo

zero

— w(Hz)

Figura 2.16: Grafica de Bode, donde la § es la variable que separa a w.ero Y Wpoto de

los 0 dB.

Se busca el sistema sea estable en sus polos y ceros, por lo tanto, se define a d y a

partir de la Figura 2.16 se tiene que

Woab = 5wzeroa
Wpolo = 6w0db7
donde 9 es el factor de amortiguamiento.
Se obtiene la relacién a partir de (2.34)

2
Wpolo = o Wzero-

A partir de Ggpa(s), y de las relaciones de los polos

1 K,

Kispd - ﬁ Ls 5

para obtener a K4 se requiere que G,q(s) tenga ganacia unitaria.

K,L-spd

‘ KoK ot Ko (1 4 )

=1.
(‘SQ;z'spd T 1) a 5=J K spad
Obteniendo
5K6K spd
—p =
Kps ’
* (%)
despejando a K e se obtiene:
5Ki5pd

Kp.spd — Ke .

(2.34)

(2.35)

(2.36)
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Siendo las ecuaciones (2.35) y (2.36) las necesarias para obtener las ganacias del
control de velocidad.

2.6.4. Simulaciones de funcionamiento

A partir del FOC planteado, se ingresan a el software Matlab/Simulink en donde se
realiza el modelo de la PMSM, el SVM, las trasformaciones de marco de referencia, el
inversor trifasico de voltaje y por tltimo se acoplo al control PI en cascada desarrollado
anteriormente.

Se obtienen a partir de estas simulaciones los resultados mostrados en las Figuras
217y 2.18.

—id
i —id ref

i
s dg A IIWINMMIM”WllllH’IllUlllWNINHWIIIWI b .WWWI’”lmW”"WN”W!WUIW

(I 4 i &

iy (&)

NS S N

IMII il WU{WI AN

4= | L L | | | |
0 0.2 04 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
Tiempo (s)

Figura 2.17: Resultado de simulacién de la corriente i4 e %, respectivamente de arriba
a abajo corriente ¢4 y corriente i,

En la Figura 2.17 se puede observar la referencia de ¢y y de i, de color rojo,
recordando que la variable de control i, es referencia fija, y que para i, su referencia
es dada por la senal de control del PI de velocidad.

Por otra parte, en la Figura 2.17 se observa el comportamiento de las senales i4 e
14, de las cuales se puede observar el efecto de la conmutacion de la SVM y el inversor,
al conmutar de manera tan rapida para simular una corriente trifasica por medio del
PWM, ocasiona que se generen rizos en las variables controladas.



2.6 Control por Campo Orientado (FOC)

33

200 T T T T T T T T T -
f\ AN ‘—w:reﬁ{»
2 100[ T
E .
g A
§ 100 \/ V4
-200 \/
-300 = | | | | | | | | | |
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 14 16 1.8 2
Tiempo (s)
L T T T T T T —
o] AR O =
oo UL (il i
E ‘ I|
z
< o [l il T itk
£ ) " | i “
0.2 ‘
0.4 i —
| | | | | | | | |

Tiempo (s)

Figura 2.18: Resultado de simulacién de la velocidad w,, y el par T, respectivamente

de arriba a abajo velocidad w,, y par T..

En la Figura 2.18 se observa la velocidad mecanica en la parte superior y la
referencia de la misma, mientras que en la parte inferior se puede observar el par
electromagnético producido, el cual vemos se ve afectado en los momentos en que el
par de carga recibe una perturbacién externa. Al igual que en las gréaficas pasadas
podemos observar cierta cantidad de ruido en las senales, este, aunque en menor
medida sigue estando presente por las dinamicas acopladas presentadas en el modelo

matematico del BLDC.
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Figura 2.19: Resultado de simulacion de la salida del control Vi y Vi, respectivamente

de arriba a abajo Voltaje en el eje d y voltaje en el eje q.
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En la Figura 2.19 se observa la salida del control implementado en los componentes
de Vdd y ‘/;1‘1'

2.6.5. Integrador Windup

En el diseno actual del control no se ha considerado las restricciones del actuador,
al haberse disenado sin estas consideraciones el control puede llegar a los limites de
operacion del mismo. Debido a la accién integral, la saturacién en el control puede
tener un efecto con 2 escenarios: el efecto de retardo, y/o el efecto rebote, tal como se
aprecian en la Figura 2.20.

A) B)

y (O . y(t)4 .

B ANDN -

Figura 2.20: (A)Efecto de retardo. (B)Efecto rebote

Sabiendo esto, existen varios métodos de compensacién del efecto de windup tales
como la limitacién del punto de consigna, algoritmos incrementales en los cuales se
reduce la razén de cambio del control, y el recalculo y seguimiento. Usando este
ultimo al recalcular la integral en el control para obtener un nuevo valor dentro de
la saturacién. No es un reset de la senal instantaneo, sino uno que proporciona un

reset dindmico con una constante de tiempo 7}, como se puede apreciar en la Figura
2.21[49]
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Figura 2.21: Controlador PI con mecanismo de proteccién anti-windup

A partir de la Figura 2.21, para el error en la integral se tiene

k
ey = esi + ei,
en estado estacionario y sin incertidumbres con e; = 0, se tiene entonces
i T;
€s = _ei ty
KT
u—v=—e T
V= U + eth
lm 7—; )

donde wy, es el valor de saturacion de la variable de control. Teniendo en cuenta que
tanto e como wuy,, son del mismo signo se puede conocer que v sera siempre mayor que
U Teniendo como velocidad de reseteo el valor de 1/7T;.

2.6.6. Discretizacion del control

Debido a que el control propuesto sera programado en un microcontrolador la ley
de control debe estar dada en tiempo discreto.

Retomando al control PI en (2.28) y aplicando la transformada z se tiene

z z z 1
PI(z) = K; + K K; <1 — z—1> :
<Kp + K, Kp)<z - W)
Pl(z) = O
z—1
posteriormente usando calculo simbolico en Matlab se obtiene el valor de K y K7

tanto para el control de corriente como para el control de velocidad.
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2.6.7. Retardo computacional

Para implementar un sistema de control digital, en el microcontrolador ocurren
varios procesos que se podrian enumerar de la forma siguiente:

1. ADC.
2. Célculo de control.
3. DAC.

Para que la aplicacién de un sistema de control funcione correctamente se deben
considerar los siguientes aspectos

1. Retardo computacional.

2. No linealidades del actuador.

3. Aspectos operacionales.

4. Realizacion y los aspectos nimericos y de programacion.

a) Discretizacion.
b) Tiempo de muestreo.

¢) lenguaje de programacién.

Teniendo los puntos 2 y 3 resueltos ya con anterioridad hace falta abordar el problema
del retardo computacional, primero identificando si este mismo nos afecta a nuestra
planta y en caso de ser necesario compensarlo, en caso no ser necesario se omite y se
continua con la programacion del microcontrolador.

Las operaciones computacionales en este caso en un microcontrolador requieren
cierto tiempo de ejecucion, al cual denominaremos como 7, el cual se puede observar
en la Figura 2.22

ADC Control DAC

> t(s)
Ts

T

Figura 2.22: Origen del retardo

La implementacion del control digital resulta en dos posibles escenarios como se
muestra en la Figura 2.23.
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Variable Variable /
de salida de salida
>k k
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Variable Variable
de de

control control
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Figura 2.23: En el caso A la variable de control se implementa un tiempo de muestreo
después, sin importar el valor del retardo en el sistema y en el caso B la variable de
control se ve implementa un tiempo 7 respecto a la salida.

Utilizando el enfoque presentado en la Figura 2.23 caso A con el propédsito que al
momento de disenar el control predictivo el retardo 7 sea constante.

2.6.8. Simulaciones con retardo incorporado

Para determinar si el retardo generado por el tiempo de computo 7 afecta de manera
significativa al sistema se realizaron simulaciones comparativas con la herramienta
Simulink de Matlab de donde se obtuvieron los resultados mostrados en las Figuras
2.24 y 2.25.
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Figura 2.24: Grafica del sistema utilizando el esquema del FOC clasico sin considerar
el retardo 7
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Figura 2.25: Grafica del sistema utilizando el esquema del FOC clésico considerando
el retardo 7

Como se puede apreciar al comparar la Figura 2.24 y 2.25, el retardo generado por
7 aumenta la cantidad de rizos en las senales i, y 4, al igual que la senal de referencia
de 7, por el control en cascada explicado anteriormente. El aumento del rizo se ve
reflejado en un mayor gasto de corriente, lo cual finalmente se traduce en mayor gasto
de energia y por lo tanto en menor tiempo de duracién de la bateria.

2.7. Sistemas de tipo retardado

Los sistemas con retardos abundan en el mundo. Una razén es la que la naturaleza
misma esta llena de retardos transparentes. Otra razon es que los sistemas con retardo
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se utilizan a menudo para modelar una gran clase de sistemas de ingenieria, donde
estan involucradas la propagacion y transmicion de informacion o material.

Para comenzar hay que explicar que es un retardo. Un retardo es la propiedad de
un sistema fisico por la cual la respuesta a una fuerza aplicada (accién) se retrasa en
su efecto [41].

Iniciamos con sistema del tipo con retardo en el tiempo, de la forma
o(t) = g(t,(t), x(t — h)), (2.37)

donde x € R"™ y el retardo A > 0. Definamos la funcién vectorial ¢(t,x,y) para
t>0, € R"yy e R™ Suponemos que esta funcién es continua en las variables.

2.7.1. Problema del valor inicial

Para defiir una solucién del sistema (2.37), es necesario seleccionar un instante
de tiempo inicial £y > 0 y una funcién inicial ¢ : [—h, 0] — R". El problema de valor
inicial para el sistema (2.37) se formula de la siguiente manera. Dado un instante de
tiempo inicial ¢y > 0 y una funcién inicial ¢, encuentre una soluciéon del sistema que
satisfaga la condicion

z(to+0) = p(0), 6 € [—h,0].

La funcion inicial ¢ pertenece a un determinado espacio funcional. Puede ser el espacio
de funciones continuas, C([—h,0],R™), el espacio de funciones continuas a tramos,
PC([—h,0],R™), o algin otro espacio funcional.

La norma Euclidiana se utiliza para vectores y la correspondiente norma inducida
para matrices. El espacio PC([—h, 0], R™) se suministra con la norma uniforme estandar
[42, 43, 44], de la forma

olln = suplle(@)|], 6 € [—h,0].

2.7.2. Concepto de estado

En la teoria de los sistemas dinamicos, el concepto de estado del sistema ocupa un
lugar central. En general, podemos decir que el estado de un sistema en un instante
dado t; > ty debe incluir la informacién minima que permita continuar la dinamica
para t > t;. Si adoptamos este punto de vista, entonces el estado deberia definirse de
la misma manera que para el problema del valor inicial [45].
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2.7.3. Sistema lineal invariante en el tiempo con retardo en la entrada.

Sea el sistema
&(t) = Az(t) + Bu(t — 1), (2.38)

con A e R BeR"™™ xeR" ue& Ry el retardo 7 > 0 es constante. El tiempo
inicial es ty > 0, y el estado incial es x(ty) = t¢, la funcién inicial para le entrada
es p : [—7,0] = R™. Se asume que la funcién ¢ pertenece al espacio de la funcién
continua a tramos PC([—7,0],R™) definida en [, 0]. El siguiente teorema provee una
solucién del sistema (2.38).

Teorema 1 Con la condicion inicial x(ty) = xo, la solucion del sistema (2.38) es

t
() = eA-D(ty) + / A Bu(5 — )5, t > to. (2.39)

to

La expresion (2.39) es llamada como formula de Cauchy. [46]

2.7.4. Predictores para sistemas con retardo en la entrada

La idea de un control predictivo para sistemas lineales invariantes en el tiempo
(SLIT) con retardo en la entrada, consiste en asumir que para el sistema (2.39) existe
una ley de control satisfactoria para el sistema libre de retardo (7 = 0) siendo

u(t) = Fz(t),

con F' € R™*" siendo la matriz de ganancia, que de acuerdo a la ley de control
mantiene un desempeno adecuado con respecto al retardo presente.
El control predictivo del sistema (2.38), es de la forma

u(t) = Fx(t+71),t >0, (2.40)
la matriz de ganancia F' se escoge a modo que el lazo cerrado queda de la forma
(t) = (A+ BF)x(t),t > T, (2.41)

el cual es un sistema de dimensiones finitas y (A + BF') es una matriz Hurwitz. Note
que (2.41) es unicamente valida por t > 7, desde el intervalo [0, 7] el sistema evoluciona
de acuerdo a la ecuacién

#(t) = Ax(t) + BFp(t — 1),t € [0, 7]. (2.42)

La prediccion del estado x(t + 7) se calcula a partir de (2.39), si escogemos to =t y
t =1+mn, como

t+n
z(t +n) = A0 (t) 4 / eAE=9 By(§ — 7)do,
t
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ademas, para el término integral se considera al cambio de variable 6 =t + & + 7, el
limite inferior es cuando & = —7 y el limite superior es cuando & = 1 — 7, entonces el
predictor esta dado por la forma

—T

z(t+n) = eMMa(t) + / eA=6T) Byt 4 £)dé

—T
teniendo a 7 = 7 nos da al predictor como

(4 7) = eATa(t) + / " Bt 4 £)de. (2.43)

Sustituyendo a (2.43) en el control predictivo dado en (2.40) se tiene
0
u(t) =F (eATx(t) +/ e Y Bu(t + §)d§) , (2.44)

siendo esta ultima la forma del control predictivo que se aplicara a la planta.

2.7.5. Teoria de Control Predictivo Robusto

Considerando que los Sistemas Lineales Invariantes en el Tiempo con un retardo h
y una perturbacién agregada d
&(t) = Az(t) + Bu(t — h) + d(t)
u(t) = uo(t) ¥Vt € [—h,0] (2.45)
z(0) = xo
con z(t) € R*, u(t) € R™, d(t) e R", A€ R"™" y B € R™™.

Para la prediccion del estado del sistema dado en (2.45) en el tiempo t+h, denotado
como z,(t), se tiene

z,(t) = ea(t) + /tjh A=) [Bu(s) + d(s + h)]ds. (2.46)

Siendo z,(t) = z(t + h), para poder resolver la integral de (2.46) tomamos una
prediccién aproximada del estado el cual denotamos como x5

t
xp(t) = ea(t) +/ A=) Bu(s)ds, (2.47)
t—h
para todo t > 0. Debido a que este estado aproximado ya no es equivalente a la
prediccién del sistema x;(t) # z(t + h) siempre existe un error entre la prediccién del
sistema y la prediccién aproximada, tal como se observa en (2.48)

xp(t) — xp(t) = /tth eA=9d(s 4 h)ds. (2.48)
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De esto, se tiene el error entre la prediccién del sistema y la prediccién aproximada,
siendo el error el valor de la perturbaciéon. Cuando el valor del error es distinto de
cero, se ingresa al control para que la pertutbacién sea mitigada.

De esto, el error de prediccion para el sistema es

t
x(t) — xp(t) = / A9 d(s)ds (2.49)
t—h
para todo t > 7.

La forma para el estado que toma en cuenta el error mencionado X;(t) se define
por
Xp(t) = xp(t) + x(t) — xp(t — 7), (2.50)

para todo t > 7, considerando para esta comparacion el estado aproximado retardado
un tiempo t — 7, con ello al momento de realizar la comparacién entra el estado
aproximado mas el estado real y se resta el estado aproximado retardado, si el estado
aproximado es el mismo valor en ambos, en otras palabras, no ha entrado una pertur-
bacién al sistema, entonces estos se restan entre si dandonos X;(t) = x(t).

Notando que para (2.50) combinando a (2.49) y (2.47) obtenemos

Xp(t) = eha(t) + /tjh A9 Bu(s) + d(s)]ds (2.51)



Capitulo 3

Control predictivo para sistemas con

retardo en la entrada aplicado a un
BLDC

3.1. Introduccion

En este capitulo se explica el desarrollo del control predictor y las pruebas realizadas
de dicho control. Comenzando con la simulacién del control predictivo en el control
de corriente, después ampliando a un solo bloque de control incluyendo la velocidad
mecanica.

A partir de los resultados obtenidos se disena un control predictivo robusto, el cual
realizando comparaciones con otras formas de control, se concluye que cumple con los
objetivos planteados.

3.2. Implementacion en el modelo del BLDC

Para aplicar el control presentado anterioremente se requiere tener al sistema (2.21)
y (2.22) en su forma de espacio de estado con el retardo aplicado en la variable de
control, con lo cual se obtiene

A-TF S e e

Para verificar la controlabilidad del sistema se toma en cuenta la definicién siguiente.

)

Definicion 1 La ecuacion de estado © = Ax + Bu, o por el par (A, B), se dice
controlable si para cualquier estado inicial x(0) = xg € R™ y cualquier estado final
x1 € R", existe una entrada que transfiere el estado x de xo a x1 en tiempo finito.

43
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De acuerdo a lo anterior de verifica la controlabilidad del sistema (3.1) siendo de rango
completo, quedando comprobado que el sistema dado es controlable.[47]
Cuando 7 = 0, el sistema (2.38) se reescribe como

&(t) = Az(t) + Bu(t).

Suponiendo que el par (A, B) sin retardo es controlable, se sabe que existe una ley de
control de realimentacién de estado u(t) = Fx(t) con lo que el sistema en lazo cerrado
se describe de la forma prestantada en (2.41) con la matriz de ganancias

F
F= {Fj By, Fy € R™,

La ganancia F, se puede calcular mediante el enfoque LQR, donde se propone una
matriz Q y una matriz R de la forma

3 0 1 0
Q:[O 15]’R:{0 0.5}’

con ayuda del software Matlab se obtiene la matriz de ganancias F siendo

s [05504 0
~ | 0 10.0400]

A partir de la solucién del control dada en (2.44) se realizd la aproximacién de la
integral por el método del trapecio miltiple en su forma general [48]

n—1
Flwo) + 2 flzi+ f(xn)
I=(b— = : 3.2
(b~ a) - (32)
Se determina una n como el nimero de subintervalos, con a = xy = —7 siendo el valor
inicial y b = z,, = 0 el valor en el dltimo intervalo, teniendo a A como
b b—a _ O—l—T:;
n n n
aplicando (3.2) en la integral de (2.44) se tiene
h n—1
I=3 (e*"Bu(t —7) + Bu(t)) + h Y _ [e" " Bu(t +1)] . (3.3)

=1

Siendo la ecuacion (3.3) tnicamente la aproximacion de la integral. Para obtener el
valor de la senal de control u(t) se sustituye (3.3) en (2.44)

u(t) = F(eATx(t) + I). (3.4)
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Utilizando el software de Matlab para desarrollar la ecuacién (3.4) Posteriormente
se realiza la simulacion con el software Simulink de Matlab, utilizando una planta
ideal la cual tiene como objetivo poder visualizar las pruebas en un sistema libre de la
conmutacion generada por la SVM.

Se requiere realizar un seguimiento de referencia, entonces el error e(t) estd dado
por:

e(t) = x(t) — sp(t),

siendo sp(t) la referencia del sistema. Al derivar el error se obtiene la dindmica del
mismo como

é(t) = x(t) = Ale(t) + sp(t)) + B(u(t — 7) + up)
é(t) = Ae(t) + bu(t — 7) + Asp(t) + Buo.

Observe que, si e(t) =0 — é(t) = 0 — u(t — 7) = 0 entonces se obtiene el control ug
con el cual se mantiene a las variables en la referencia cuando el error es cero

0 = Asp + Buo(t),
uo(t) = B~ (—Asp(t)).

Se agrega el offset y la senial ug(t), al realizar la simulacién obtenemos los resultados
mostrados en la Figura 3.1.

02—

01—

= 0

01—
02
-0.3

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 12 14 16 18

Figura 3.1: Simulacién en planta ideal con Off Set, teniendo a la senal de control ¢, y
a i, de arriba hacia abajo respectivamente.

Utilizando el control en la planta que considera la conmutacién eléctrica, se tiene
el programa en Simulink como se muestra en la Figura 3.2.
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Control de Control Transformacion

SVM
* velocidad predictivo inversa de Park

ES

Transformacién
de Clarke H

I |
| -]
.
| -
L

Transformacion
de Park

BLDC

Figura 3.2: Planta en Simulink con el control predictor aplicado.

Donde podemos apreciar a comparacién de la Figura 2.11, se sustituyen los dos
bloques de control PI por el control predictor, también se encuentra el control PI de
velocidad, como las distintas transformaciones, la SVM vy el inversor simulado, al igual
que la planta, en este caso el motor trifasico, una vez introducido todo el bloque de
control se realiza la simulacién y se obtiene los resultados mostrados en la Figura 3.3.

iy

& b b o v s o

tiempo (s)

Figura 3.3: Gréfica de la planta con retardo aplicado y compensacién, siendo las
corrientes 74 ¢ i, de arriba hacia abajo respectivamente.
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Como se puede observar en la grafica de la simulaciéon presentada en la Figura
3.3 los rizos generados por el SVM y la conmutacion del inversor se ven disminuidos
comparado con los resultados de la Figura 2.25, teniendo como resultado un menor
gasto en las corrientes.

De esto ultimo se observa que el sistema no sigue adecuadamente la referencia. Esto
se atribuye a que la senal del error de la w,, tiene errores por la aproximacién de la
integral.

Con el objetivo de evitar estos fallos en el comportamiendo dinamico del sistema, se
modifica el estado del sistema de 2 variables (i4 € i,) a 3 variables, ahora incluyendo a
la velocidad mecanica (wp,).

Partiendo de la forma linealizada dada en (2.21) y (2.22), utilizando a (2.25) se
obtiene:

- R ; 1

1q -1 0 0 Zd(t) i 0 v

; . t—T7

g | =10 =% 0] i@®]|+]|0 % {Vddgt_Tﬂ (3.5)
Wi 0 K. —Z] [wn 0 ot

3p
donde K, = 2 2;"’”. Utilizando nuevamente el enfoque del LQR, se define la matriz ()

y la matriz R de la forma

QO

I
O O =
O = O
— o O

ny

I

500 0
0 500|’
obteniendo la matriz de ganancias F' de la forma

_ [4.0813x 107 0 0

E 0 0.1571 0.0412] "

Utilizando un nuevo programa de Simulink, sustituyendo el control PI y el bloque
del control predictivo de 2 estados por un unico bloque de control predictivo de 3
variables de estado y 2 salidas, siendo iy y w,, las variables con referencia, como se
aprecia en la Figura 3.4.



48 3.2 Implementacion en el modelo del BLDC
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Figura 3.4: Planta en Simulink con control predictivo de 3 variables de estado aplicado.

Debido a la linealizacién aplicada en (2.21) y (2.22) se realiza un desacople de

variables, el cual se puede observar en la Figura 3.4, dandonos el valor de las senales
de salida V; y V, de la forma

‘/;l = Vdd - weLqiqv
Vg = Vig + we(Laia + Apm).-

Simulando este nuevo sistema se obtiene la gréfica de la Figura 3.5
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Tiempo (s)

5+
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
Tiempo (s)

Figura 3.5: Grafica de planta con compensacion del retardo por el control predictivo,
siendo la corriente en i4 e ¢, de arriba hacia abajo respectivamente.

Y teniendo la velocidad mecanica mostrada en la figura 3.6.

—Ww

100 { m ref

a
o o
T I

Velocidad mecanica (wm)
&
o
I

-100

I
—

-150 = | | ! | | |
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2

Tiempo (s)

Figura 3.6: Gréfica de la velocidad mecénica en la planta con compensacion del retardo

por el control predictivo.

Comparando los resultados mostrados en la Figura 3.5 con los resultados previos
al trabajo de compensacion del retardo se tiene la Figura 3.7
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Figura 3.7: Simulaciones de la senal 7, en planta, siendo de arriba hacia abajo, sistema
sin retardo, sistema con retardo, sistema retardado con control predictivo de 3 variables
de estado.

En la Figura 3.7 se puede apreciar el como el control predictivo reduce de manera
importante los rizos en la senal de control.

Control iq 4

PI 1.7679 A | 0.1138 A
PI con retardo 5.3496 A | 2.2167 A
Control predictivo | 1.7591 A | 0.0413 A

Tabla 3.1: Comparacion de gasto de corriente, promedio de la corriente empleada en
cada tipo de control

A partir de la Tabla 3.1 se puede observar la comparacién de el valor absoluto
del promedio de los rizos en las variables i4 e ¢,. El control PI y el control predictivo
tienen valores muy similiares, al igual que sus graficas que se observan en la figura
3.7. Con esto se puede decir que el control predictivo reduce el consumo de energia
respecto a la planta con retardo y control PI, al tener un gasto menor de energia bajo
las mismas condiciones, esto lograndose por medio de la compensacién del efecto del
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retardo.

De igual forma en la figura 3.6 se tiene la velocidad mecanica del sistema, donde
podemos ver que al momento de tener perturbaciones externas el control no lo

compensa, por lo que se plantea un nuevo esquema de control, siendo el Control
Predictivo Robusto (RPC, del inglés Robust Predictive Control).

3.3. Control Predictivo Robusto

Continuando con el analisis a las pruebas del sistema, se puede visualizar en la
figura 3.7 que al momento de introducir perturbaciones al sistema, el control no logra
mitigar el efecto de las perturbaciones en la velocidad del control presentado en (2.44)
ya que no es un control robusto, se obtiene un error en estado estacionario en la
velocidad mecéanica al introducir perturbaciones externas. Para dar robustez al sistema
se utiliza el enfoque dado en [52], en donde se agragan integradores para mitigar
las perturbaciones desconocidas que tiene el sistema [53, 54]. Aplicando a (3.5) una
expansion en el espacio de estado para obtener los integradores tanto para las variables
de estado 714 y w,, se tiene el sistema en su nueva representacion de la forma

da,(t
con
2 g 0 00 ia(t)
0 —% 0 00 iq(t)
Ai = 0 Ke —BTm 0 0 7$Z(t) = Wm )
0 0 0 1 0 €w
1 0 0 00 ed
b 0
0 1 0
Bi= |0 0|,u(t)=u(t—7), F;=|0 |, ,rt)= [Wt}f}-
0o . 1qre
0 0 -1

Las nuevas variables de estado e,, y e4 corresponde a la integral del error de la velocidad
angular y a la integral del error de la corriente en d respectivamente

Cw = /0 [wWin (T) — wmref(T)]dr, (3.7)
eq = /0 [ia(T) — igref(7)]dT. (3.8)
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La ganancia F, se obtiene mediante el enfoque LQR, donde se propone una matriz Q
y una matriz R de la forma

100 0 0
0100 0 Lo

Q=001 0 0 ,R:{O J. (3.9)
00015 0
000 0 30

Obteniendo la matriz de ganancias F' de dimensiones apropiadas R™*™ con los valores

(3.10)

r_ 0.2023 0 0 0 5.4772
B 0 2.6757 1.0025 3.8730 0 ’

A partir de esto, de la misma forma que con el sistema de 3 variables se realiza la
simulacion en el programa Simulink, donde se adecuan las dimensiones de todas las
matrices obteniendo el que se muestra en la Figura 3.8.

Transformacion SVM
inversa de Park

) *
) Vo V(-9

Control predictivo

V L SVML

Transformacién
de Clarke

Transformacién
de Park

BLDC

Figura 3.8: Planta en Simulink con control predictivo de 5 variables de estado aplicado.

A partir de la simulacién se obtienen los resultados mostrados en la Figura 3.9.
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Figura 3.9: Grafica de la planta con retardo aplicado y compesacion por el control
predictivo expandido a 5 variables de estado, siendo la corriente en ¢4 e i, de arriba a
abajo respectivamente.

Debido a que las perturbaciones afectan en la variable de la velocidad mecanica
W,y se grafica para observar su comportamiento en la Figura 3.10.
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Figura 3.10: Grafica de la velocidad mecdanica en la planta con retardo aplicado y
compesacién por el control predictivo expandido a 5 variables de estado.

De esto podemos observar que el control predictivo pese a tener ya una parte
integral para mitigar el error en estado estacionario, no converge a la referencia en un
corto periodo de tiempo.
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Este comportamiento se debe a que el control con las integrales del error, no toma
en cuenta las perturbaciones desconocidas en el sistema, por ello a partir de [55] se
aplica al estado una modificacién en la que se toma en cuenta la perturbacion.

Aplicando la teoria del Control Predictivo Robusto presentada con anterioridad,
se toma a la ecuacion (2.46) y se reescribe de la forma

z,(t) = e (t) + /0 A9 Bu(s) + d(s + h)]ds, (3.11)

—T
con d como un escalar.

Rescribiendo a (2.47) en la forma del sistema como

xp(t) = e (t) + /O e~ Bu(s)ds, (3.12)

—T

De esto, el error de prediccion para el sistema es

x(t) — xp(t) = /0 eAt=9d(s)ds (3.13)

para todo t > 7.

De la misma forma que en la forma general en (2.51), tenemos a (3.14)

Xp(t) = ea(t) + /0 A9 Bu(s) + d(s)]ds (3.14)

-7

Sustituyendo a x(t) en el control de (2.44) por X;(t) obtenida en (3.14), obtenemos
una forma de control predictivo similar a la dada en (2.44), con el cambio de tener a
u = Fx(t) por la forma u = F'X;(t), obteniendo asi el RCP.

Aplicando el RCP, se obtienen los resultados mostrados en la Figura 3.11, en donde
comparando con la figura 3.9 en la corriente d la senal cada vez que detecta una
perturbacién al cambiar el estado x(t) por X;(t) se ven afectadas todas las variables y
con los integradores del error de iq v w,, la senial converge a su referencia.
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Figura 3.11: Grafica de la planta con RPC aplicado, siendo la senal de control 7, e i,
de arriba a abajo respectivamente.

Los resultados obtenidos para la velocidad mecénica muestran que con este control
es posible lograr una convergencia a la referencia en menor tiempo tal como se muestra

en la figura 3.12.

100 N K ::: reff|
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Figura 3.12: Gréfica de la velocidad mecanica en la planta con RPC aplicado.
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3.4. Resultados comparativos

Teniendo los resultados de la simulacion se realiza una comparacién con distintos
esquemas de control, el PI de FOC clasico, un control por retroalimentacién de estado
con las integrales para el error en estado estacionario propuestas en (3.7) y (3.8), al
cual denominaremos como ISF (del inglés, Integral State Feedback), utilizando para
el valor de ganacia a I’ dado en (3.10), y el RCP. Para lo anterior se realizan las
simulaciones y las comparaciones mostradas en las Figuras 3.13, 3.14 y 3.15.

S ! ! ! ! ! ! !
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50 \ ]
SO R E— [ ——
_© |
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0 0.5 1 1.5 2 25 3 35 4
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Figura 3.13: Resultados de la corriente en d.

De la Figura 3.13 se puede observar que el PI al ser un control en cascada, las
perturbaciones introducidas en la velocidad no afecta a la senal de corriente en d,
mientras que el ISF y el RPC se ven afectados, pero dichos esquemas de control al
detectar las perturbaciones las mitigan siendo el ISF el control que més tarda en
realizar dicha mitigacion del error.
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Figura 3.14: Resultados de la corriente en q.
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Figura 3.15: Resultados de la velocidad mecénica.

En la Figura 3.14 los 3 esquemas de control presentan comportamientos parecidos,
esto debido a que el control no afecta en el eje q.
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Mientras que en la Figura 3.15 es donde existen més diferencias al momento del
seguimiento de referencia de la velocidad mecéanica, teniendo en PI un error mayor y
un retorno rapido al detectar la perturbacion, en ISF el error es menor y el retorno es
mas suave, de la misma forma en el RPC, principalmente porque la matriz de ganancia
es la misma en ambos esquemas de control.

De esto se obtienen los datos de la corriente en ig4 y %4, asi como los valores de
voltaje en V; y V,, con estos se obtiene la potencia eléctrica, como se muestra en la
Tabla 3.2, siendo F,;, P, y Pr la potencia eléctrica en d, ¢ y total respectivamente.

Control P, P, Pr

PI 22.7364 W | 1597.8138 W | 1620.5503 W
ISF 59.1890 W | 1571.3636 W | 1630.5526 W
RPC 61.6012 W | 1548.5308 W | 1610.1320 W

Tabla 3.2: Comparacién del gasto de potencia eléctrica medido en watts

Con esto podemos decir que el RPC tiene una diferencia de consumo de 10 W en
comparacion con el sistema clasico del FOC en un periodo de 4 segundos, al ampliarse
el tiempo la diferencia de consumo se volvera mas grande, con esto podemos asegurar
que el RPC es el control que menos energia emplea.



Capitulo 4

Plataforma experimental.

4.1. Introduccion

En este capitulo se describen las especificaciones técnicas de los elementos mecénicos
y electrénicos que forman la plataforma experimental en donde aplicaremos las distintas
leyes de control explicadas en capitulos anteriores. La plataforma experimental se
puede decir que se divide en 4 partes, siendo, etapa de control, etapa de potencia,
fuente de poder y PMSM.

4.2. Etapa de control

La etapa de control estda compuesta por la placa STM32F429Z1T6 Nucleo-144 de
la marca STMicroelectronics, el cual trabaja con un niicleo Arm Cortex M4 y trabaja
a una frecuencia de 180 MHz méximos, también cuenta con 2 Mbytes de memoria
flash y con 25644 Kbytes de SRAM. Dicho microcontrolador cuenta con moédulos
de procesamiento digital de senales, memorias integradas de alta velocidad, unidad
de punto flotante y unidad de proteccién de memoria como sus caracteristicas méas
importantes a destacar.

Una caracteristica importante en la configuracion de la tarjeta es el poder enviar
senales PWM de 3 puertos o pines y la senal inversa de PWM de cada una de ellas
por un canal negado que utiliza la misma senal, lo cual es de gran utilidad tomando
en cuenta la configuracion del inversor trifasico de voltaje.

Para poder llevar a cabo el control es necesario configurar el microcontrolador, y
para esto se utilizara el entorno de desarrollo integrado (IDE del inglés, integrated
development environment) de STM, el cual es el STM32CUBE IDE, en donde se
configura la senal de muestreo y por medio de codigo en C se realizara la programacion
de todos los calculos que llevara el proyecto.
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Figura 4.1: Placa STM32F429 Nucleo-144. [50]

4.2.1. Unidad de control aislada

Para poder separar de manera exitosa la etapa de potencia de la etapa de control
con el fin de proteger el microcontrolador se utilizara una unidad de control aislada,
para esto se disena una tarjeta de circuito impreso, en la cual se recibird la senal
del microcontrolador en este caso el PWM y son aisladas mediante optoacopladores
6N137, al ser dispositivos de alta velocidad son ideales para lo que se propone en el
proyecto. Una vez que las senales son separadas el PWM generado a partir de una
fuente externa se envia a la etapa de potencia.

? Vee
PWM |
| ] | [1] : s F— []22k0
[7] I
——— | —O
330Q W4 :ﬁ 741504
] <]
e B I AE
E e
pGND
Etapa de control 6N137 Etapa de potencia

Figura 4.2: Conexiones para los optoacopladores de la unidad de control aislada.
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4.3. Etapa de potencia

La etapa de potencia esta compuesta por el inversor trifasico de voltaje, siendo

la tarjeta EvalstdrivelO1, que como se explicé con anterioridad esta constituido por
MOSFETS de potencia, disenada especificamente para la conexion de motores trifasicos
en este caso un BLDC. El cual esta conectado al motor en donde se generaran las
ondas trifasicas conmutadas por los MOSFETS, dicha conmutacién es recibida en
forma de senal PWM desde la etapa de control.
Este inversor permite los algoritmos generados por controles sea un ejemplo el FOC,
al igual que por la configuracion del SVM. Cuenta con sensores de tipo Hall y trae
integrado una red de deteccion de fase, con lo cual permite el poder utilizar técnicas
de control que incluyan sensores o no para el control de movimiento.

Figura 4.3: Inversor trifdsico de voltaje EValstdrivel0Ol. [51]

4.4. Fuente de poder

Para poder alimentar la etapa anterior se emplea una bateria de DC de X amperios
con una salida maxima de 46V y 90A; dicha bateria se compone de 10 celdas tipo
LiPo las cuales estan conectadas en serie y la salida de esta se conecta a la unidad de
control aislada.
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4.5. PMSM

Siendo la maquina a la cual se le aplicara la ley de control gracias a la conmutacion
explicada con anterioridad, dicha maquina consta de ser un motor sincrono de imanes
permanentes de corriente alterna, sin escobillas y de alto rendimiento del tipo “In-
Wheel”. Para poder realizar las pruebas del control propuesto se requiere el disenio y
construccién de un banco de trabajo.

4.5.1. Diseno del banco de trabajo

Teniendo como objetivo el movimiento libre de la rueda se disena una base en la
cual la maquina quede suspendida en el aire sostenida por los ejes, para eso se utiliza
el software Autodesk Inventor Professional 2024 para disenar los soportes. Como se
puede apreciar en la Figura 4.4 se disena de forma que el movimiento de giro de la
rueda no afecte la estabilidad de la planta, refiriéndonos en este caso a estabilidad
como la capacidad de la estructura bajo las fuerzas que actian sobre ella de alcanzar
un estado de equilibrio mecénico.

Figura 4.4: Soporte de motor en CAD 3D

Posterior a ello se buscé una base a donde sujetar los soportes de los motores,
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pensando en tener espacio para montar ambos soportes y el motor se decidié una
superficie de 50 ¢cm x 50 cm x 3/4 in, tomando como consideracién los 3/4 de espesor
para que fuera lo suficientemente pesada para que las vibraciones generadas por el
motor evite la generacién de mas rizos en las sefiales y se puede observar su disenio en
la Figura 4.5.

Figura 4.5: Placa base de la planta en CAD 3D

Con las piezas se procedié a realizar el ensamble en el mismo software para tener
una perspectiva completa de como quedaria el prototipo antes de realizar su fabricacién,
teniendo como resultado lo que se puede ver en la Figura 4.6.

Figura 4.6: Estructura del prototipo en CAD 3D
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4.5.2. Construccion de banco de trabajo

Una vez teniendo el diseno del banco de trabajo se mandé a maquinar los soportes
y se compré la placa de la base, utilizando PTR de acero de 3/4” para los soportes
mandando a cortarlos y soldarlos con una empresa externa, la placa es de acero de
3/4”, de igual forma se compré con las medidas solicitadas.
Después de tener las 3 piezas se realizaron agujeros en la placa para meter tornilleria
y sujetar los soportes a la base. Debido al peso de la estructura el cual es de aproxi-
madamente 38 kg hace que su traslado sea complicado, por ello se le pusieron ruedas
debajo de la estructura, siendo estas 4 ruedas de uso industrial de polipropileno con
freno, esto para poder tener la movilidad deseada al mismo tiempo que los frenos nos
permiten anclar la placa a un solo lugar para realizar las pruebas.
En la Figura 4.7 se puede apreciar la estructura terminada.

Figura 4.7: Banco de pruebas
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Para la conexion en el banco de trabajo se emplean los elementos de la electronica
mencionados con anterioridad y se obtiene la conexién presentada en la Figura 4.8,
donde podemos observar el microcontrolador, la unidad de control aislada y el inversor
trifasico de voltaje.

Figura 4.8: Banco de pruebas con conexiones.

Posterior a las conexiones se realiza la programacién del microcontrolador, configu-
rando el reloj interno y los procesos de inicio, se programa la rutina de interrupcion
para garantizar el mismo tiempo de muestreo, continuando con la escritura de las
variables a emplear, creando las distintas rutinas para cada bloque empleado, como
lo son las transformaciones de marco de referencia, las subrutinas que conforman la
SVM, como se puede observar en la Figura 4.9.
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Figura 4.9: Configuraciéon de la SVM en CubelDE.

Una vez con la configuracion del arranque se ejecuta el cddigo antes de conectarlo
a la plataforma fisica, para eso se utiliza el software CubeMonitor, el cual mide las
variables asignadas y genera una grafica en tiempo real, con esto se obtiene las senales
del ciclo de trabajo como se muestra en la Figura 4.10.

4,600
4,400
4200
4000
3,800
3,600
3400
3,200
3,000
2,800
2,600
2,400
2200
2,000
1,800
1,600
1,400
1,200
1,000
800
600
400
200
0

Value(s)

-200 . .

® PWM_U

10 12 14 20 22 24
Time (s)

PWM_V ® PWM_W

Figura 4.10: Ciclos de trabajo de la SVM.
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Lo observado en la Figura 4.10 es el ciclo de trabajo que se enviaréd a la plataforma
fisica en forma de senal PWM, para esto el microcontrolador realiza la comparacion
con el ARR, lo que nos da una senal PWM para cada una de las fases del motor, tal
como se aprecia en la Figura 4.11.

bl 50.0us/ Delay:0.00s

MmN R A mimE M UL %R 1) L ALLLmpie in mems ime Ll m man, pimmme o ———— T

o]
[,

Figura 4.11: Senal de salida PWM.

Esta senal PWM que envia el microcontrolador por medio de las conexiones de
electrénica realizadas, pasando por la unidad de control aislada, llegando al inversor
trifasico de voltaje, llegando al motor y logrando el arranque del motor.






Conclusiones

Los rizos generados en las variables controladas aumentan debido al retardo por
el tiempo computacional empleado por el microcontrolador, provocando un gasto
mayor de energia, por tal motivo se busca disminuir dichos rizos empleando un control
predictivo para su atenuacion.

La implementacion del control predictivo en simulaciones muestra la disminucion
de los rizos de manera efectiva, atenuandolos hasta el punto en que los generados
por el sistema de la senal sin el retardo sean mayores a los del sistema con control
predictivo, logrando asi el principal objetivo del proyecto en la parte de simulacion.

Para que el sistema tenga un correcto seguimiento de referencia en la velocidad
mecanica, se disena el RPC, con el cual aparte de lograr seguir la referencia permite
detectar las perturbaciones externas desconocidas, siguiendo con el objetivo de la
investigacion que es reducir el gasto de energia eléctrica, siendo el que menor gasto
tiene de los 3 esquemas de control comparados.
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