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Capitulo 1

Introducciéon

Los motores de iman permanente sin escobillas presentan ventajas en ciertos
escenarios de operacion sobre los motores convencionales. Tienen una mayor razon
de par por inercia lo que genera un mejor desempeno en cuanto a la aceleraciéon
y desaceleracion del rotor, por lo que se prefieren en aplicaciones de robdtica y en
motores aeroespaciales. Sin embargo, al igual que cualquier otro motor eléctrico,
presentan problemas en el tema del control. Esto se debe a que el sistema es no
lineal, los parametros varian considerablemente respecto a los valores nominales,
y ademaés las senales medidas estan contaminadas con ruido. El objetivo ideal del
control es generar un comportamiento idéntico con respecto a la consigna que se
le entrega, también llamada referencia. Cualquier algoritmo de control para algtin
motor eléctrico tiene ventajas y desventajas dependiendo del tipo de régimen de
operacion que se imponga. Conocer cuales son las limitaciones entre un esquema y
otro resulta conveniente al momento de implementarlo en alguna aplicacion.

Se inicia este primer capitulo, con una seccién en la que se encuentra el objetivo
de la tesis, asi como, el alcance y la estructura de la misma. Una breve introducciéon
sobre el motor eléctrico y sus variantes se anexa posteriormente. Se analizan a grandes
rasgos, los avances técnicos y algunas caracteristicas del motor de iman permanente, y
se discute el caso particular cuando este es de flujo axial. La tltima seccién contiene
un resumen sobre algunas de las publicaciones que han disenado algiin algoritmo
de control para motores de iman permanente sin escobillas de corriente directa o
sincrono.



2 CAPITULO 1. INTRODUCCION

1.1. Objetivo de la tesis

Comparar esquemas de control para motores de iman permanente sin escobillas
a través de simulaciones numéricas que consideren el seguimiento a referencias de
velocidad variantes con el tiempo y cambios en el par de carga y el momento de
inercia de la misma.

1.1.1. Alcances de este trabajo

Los modelos matematicos se desarrollaran para MIPSE’s trifasicos de flujo axial,
que después se representaran en un marco bifasico referido a la velocidad del rotor.
Se asumira que las fases son simétricas y con parametros iguales en todas ellas. No se
tomaran en cuenta efectos de saturacion en el ntcleo. Se asumiré que las corrientes y
voltajes son medibles en todas las fases y no se incluyen los efectos de la implantacion
digital de las leyes de control.

En este trabajo no se disenan leyes o algortimos de control, sino que se recuperan
algunos esquemas de control disponibles en la literatura y se compara el desempeno
de un mismo motor controlado por estos esquemas cuando estén sujetos a una misma
senal de referencia o a una misma perturbacion en los parametros del modelo.

Los algoritmos de control a evaluar son: 1) Linealizacion por retroalimentacion
de estados, 2) Control basado en pasividad y 3) Control basado en pasividad por
asignacion de interconexion y amortiguamiento (IDA).

La evaluacion se realizaré con base en los resultados de simulaciones numéricas y
serd de tipo cualitativo basandose en respuestas transitorias y permanentes. Todas
las simulaciones se llevaran a cabo en MATLAB.

1.1.2. Estructura de la Tesis

La tesis se distribuye de la siguiente manera

» La introducciéon: contiene el objetivo, el alcance y la forma en la que esta
comformada la tesis. También incluye una breve introducciéon sobre motores
eléctricos y algunos resultados previos de algoritmos de control; todo esto esta
enfocado a motores de iman permanente sin escobillas.

= Modelo matematico del motor de iman permanente sin escobillas: aqui se anexa
el modelado matematico del motor, el cual se usa en motores eléctricos de flujo
axial, y que termina expresado en el marco de referencia del rotor.
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» Esquemas de control: secciéon en la que se pueden encontrar los diversos al-
goritmos de control, como son: linealizaciéon por retroalimentacion de estados,
control basado en pasividad y control pasivo por asignacion de amortiguamien-
to.

» Simulacién y resultados: capitulo donde se hallan los resultados obtenidos de los
algoritmos de control, usando los pardmetros de un motor de imén permanente
de flujo magético axial.

= Las tltimas dos secciones de la tesis corresponden a las conclusiones y el apéndi-
ce, en este 1ltimo se anexan de manera somera algunas definiciones y conceptos
bésicos que se utilizan en algunos capitulos previos.

1.2. MaAquinas eléctricas

Se denomina maquina eléctrica al dispositivo que convierte energia mecanica en
energia eléctrica o energia eléctrica en energia mecanica, ver referencia [3, pag. 1].
Se le llamara motor eléctrico a la maquina eléctrica que convierte energia eléctrica
a mecanica, y se llamara generador a la maquina eléctrica que convierte energia
mecanica en eléctrica. El motor eléctrico puede manejar tasas de energia desde los
microwatts hasta los megawatts y se divide en dos clases: motores de corriente directa
(MCD) o motores de corriente alterna (MCA), ver referencia [24]. Cada una de estas
clases puede tener diversas ramificaciones, sin embargo, a lo largo de este trabajo
s6lo un tipo de motor eléctrico que pertenece a la clase de MCA con caracteristicas
muy particulares sera analizado. El término de motor o motor eléctrico se ocupa sin
distincion. El esquema de la Figura 1.1 muestra una breve clasificacién de motores.

A grandes rasgos los elementos que componen a un MCA o a un MCD son
similares, la Figura 1.2 muestra las partes mas importantes de un motor. La parte
del motor que es estacionaria se denomina estator y la parte que gira se denomina
rotor. El eje del motor es una extension del rotor en direccion del eje de giro. Una
bobina es un selenoide de cobre el cual genera un dipolo magnético. Al conjunto de
todo los selenoides de un motor se le nombrara devanado. Si el devanado tiene una
estructura dentada que lo soporte y dicho grupo de selenoides quedan distruibuidos
a lo largo de los dientes, entonces a este tipo de estator se le conoce como estator de
polos salientes. Cuando no hay dicho soporte dentado entonces se dira que el estator
es de polo no-saliente o sin nticleo, ver referencia [5, Pag. 153].

Los motores eléctricos estan disenados para que los campos magnéticos del estator
y del rotor (ya sea campos inducidos o permanentes) generen un par electromecénico,
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Motor eléctrico.

Motor C.A. Motor C.D.
[
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Figura 1.1: Clasificacién de motores.

como resultado de esta interaccion magnética el par mutuo genera movimiento de
rotacion en el eje, el cual se transfiere al instrumento o equipo unido a este. El campo
magnético inducido por el estator se genera cuando el devanado se energiza, para
esto se utiliza un equipo electrénico de potencia llamado inversor; el inversor pueder
utilizar un modulador de ancho de pulso (MAP), delta MAP, etc., y su tarea consiste
en alimentar eléctricamente el devanado con senales, a las cuales se les puede variar en
frecuencia y magnitud. El desempeno en la conmuntacion de la senal depende del tipo
de transistores que contenga el inversor; estos pueden ser transistores bipolares de
puerta aislada (o IGBT’s), rectificadores controlados de silicio (o SCR’s), transistores
de efecto de campo metal-6xido-semiconductor (o0 MOSFET’s), tiristores (0 GTO’s),
etc. Las senales se modifican de acuerdo a la posicion del rotor con respecto al estator,
por lo que es comun que el motor tenga sensores de posicion; ya sean de efecto hall
o codificadores, ver referencia [24].

El motor trifasico induce en su devanado tres dipolos, desfasados 120° uno del
otro. Esta orientacion, también, se relaciona con que las corrientes (o los voltajes)
tengan un desfase de 120° entre cada bobina.

1.3. Motor de iman permanente sin escobillas

El motor de iman permanente (MIP) es resultado de los avances en tecnologia de
materiales, su diseno carece de escobillas y generalmente tiene un devanado trifasico.
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Figura 1.2: Partes que componen un motor eléctrico. Fuente: www.bosch.de

Se clasifica en dos tipos: el MCD sin escobillas y el MIP sincrono. Estas variantes
tienen relacion con el tipo de alimentacion eléctrica que se observa en las bobinas
del estator, y es debido al tipo de distribuciéon que se da a las bobinas cuando se
ensambla el devanado. El MCD sin escobillas siempre tiene una fuerza contra elec-
tromotriz (FEM) en forma trapezoidal y el MIP sincrono tiene una FEM sinusoidal,
ver referencia [19, Pag. 1|. En ambos casos se utilizara el acronimo de MIPSE (Motor
de iméan permanente sin escobillas.), ya que los dos motores tienen imanes en el rotor
y no tienen escobillas.

El MIPSE est4 sustituyendo a los motores con rotor convencional' ya que satis-
facen esencialmente las mismas necesidades, pero mejora tanto la eficiencia como el
factor de potencia, ver referencia [24]. Por ejemplo, se obtiene mayor eficiencia en el
motor cuando este trabaja en sincronia, i.e. no hay deslizamiento en el rotor. Ademas,

I'Motores que generan la excitacion en el rotor, como los motores de induccion.
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si el motor tiene un «alto» factor de potencia entonces se reducen las pérdidas de
cobre en el devanado. Por otro lado, el rizo en la forma de onda del par? que presenta
el MIPSE en bajas velocidades se debe a variaciones dependientes de la posicion en
el par mutuo, lo cual genera en repetidas veces una aceleracion y desaceleracion en
la carga cuando el par aumenta o disminuye, respectivamente. Sin embargo, en el
rotor del MIPSE siempre hay un ntimero par de magnetos permanentes, los cuales
afectan el tamano de paso y el rizo del par. Tener mas magnetos reduciria el tamano
de paso y la ondulaciéon del par. En aplicaciones de alta velocidad, como bombeo,
ventilacion, etc., el rizo en la forma de onda del par no es importante, ver referencia
[7, Pag. 62].

Debido a la investigaciéon en materiales magnéticos, ahora es posible disponer
de modernos magnetos permanentes que suministran grandes cantidades de flujo
magnético, y como resultado es posible la construccion de motores con disenos més
compactos. Desde los anos 50’s el material mas destacado fueron las aleaciones de
ferrita. A finales de los 50’s siguieron las variantes de AINiCo (aluminio, nickel y
cobalto), en los ands 60’s aparecieron las aleaciones de tierras raras, y ya en los
ochentas la aleacién de neodimio, boro y hierro (NdBFe) logro tener la mas alta
energia de flujo magnético por volumen (BHmax), ver referencia 23|, (ver Figura
1.3).

Comparando al MIPSE contra algiin motor de otra categoria, con propiedades
semejantes, este resulta méas pequeno, con mayor par y requiere de menos servicio.
Aunque, como ya se mencion6 antes, presenta oscilaciones tanto en la parte eléctrica
como en la mecénica.

Una opcién para reducir el rizo en la forma de onda del par en el MIPSE es usar el
devanado de amortiguamiento. Como el nombre lo indica, esta clase de bobina sirve
para absorver las oscilaciones del rotor en los intervalos de arranque. Si el motor
no tiene dicha amortiguacion, entonces se deben controlar «apropiadamente» las
corrientes del inversor. Es decir, el inversor debe de ser iniciado con una variable de
retroalimentacion al arranque del motor para contrarrestar las oscilaciones. Aquellos
MIPSE’s que tienen un devanado de amortiguamiento suelen ser méas confiables pero
tienen un desempenio poco preciso, ver referencia |12, Pag. 522|. También, para que
el MIPSE tenga pequenas ondulaciones en las corrientes se debe de optar por un
motor con alta inductancia de sincronia en el niicleo, ya que los inversores de estado
solido presentan desventajas en la conmutacion, ver referencia [5, Pag. 126].

El par eléctrico nominal (7,) es el par bajo el cual el motor trabaja la mayor
parte del tiempo. El par critico (T,.) es el limite méaximo de par bajo el cual se puede
entregar movimiento rotatorio por el rotor. Ambas momentos determinan una impor-

2Traduccion del Inglés ripple torque.
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Figura 1.3: Desarrollo de magnetos permanentes. Fuente [23].

tante region de operacion del motor. La Figura 1.4 muestra las curvas caracteristicas
de un motor sincrono. Cuando el par de carga (T;) es mayor a T, el motor se detie-
ne, ya que el campo magnético del rotor deja de estar «unido» al campo magnético
del estator. A este fenémeno se lo conoce como pérdida de sincronia, y se debe a que
el par electromagnético del motor se invierte. Aunque los modelos MIPSE’s soportan
grandes cargas, el inversor puede sobrecargar las corrientes, pero los voltajes picos
no puede exceder los del bus, ver referencia |14, Pag. 312|. Para no detener el rotor
repentinamente, es importante conocer las restricciones que tiene el motor.

Los MIPSE de CD son preferidos en aplicaciones donde el rizo en la forma de onda
del par no es un inconveniente, ademas de que el control presenta una ventaja por su
simplicidad. Los MIPSE sincronos se utilizan en aplicaciones donde es necesario un
alto desemperio, ver referencia [25]. Pero, como ya se mencioné antes, este desempeno
queda restringido en aplicaciones de baja velocidad o donde la magnitud del par no
tenga un papel esencial.
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Figura 1.4: Grafica de par contra velocidad del rotor (w,). La Figura muestra las
curvas caracteristicas de un motor sincrono. Re-editado de la referencia [14].

1.4. MIPSE de flujo axial

Desde hace varios anos se han tenido dos vertientes en los MIPSE, aquellos que
tiene flujo radial y aquellos que tienen flujo axial. La Figura 1.5 muestra dos varian-
tes del MIPSE, el de flujo radial y el de flujo axial. En particular, los MIPSE de
flujo axial han tenido una amplia gama de aplicaciones tales como: generadores de
alta velocidad, vehiculos eléctricos, bombas de velocidad ajustable o motores para
propulsion de barcos, ver |26, Pag. 35].

Las forma que puede tener el estator va desde una estructura simple hasta una
estructura multidisco, ambas se muestran en la Figura 1.6. Las estructuras multidisco
pueden tener un rotor y dos estatores o un estator y doble rotor. Los motores de
flujo axial multidisco se ocupan porque tienen menos pérdidas de cobre y acero, e
imcrementan la densidad de potencia, ver referencia |26, Pag. 39].

Los motores de flujo axial sin nticleo operan con alta eficiencia, pero debido a la
ausencia del estator ferromagnético el rotor debe tener una mayor area de imanes
permanentes, ver referencia |5, Pag. 153]. Otra caracteristica de los motores con
estator de polo no-saliente es que se elimina el rizo en la forma de onda del par, lo que
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Figura 1.5: MIPSE de flujo radial (izquierda) versus flujo axial (derecha). Imagen
re-editada de las referencias [20] y [13].

genera giros «suaves» del rotor a bajas velocidades. Estos motores se han montado
en sillas de ruedas que utilizan alimentacién solar, con bobinas que se fabrican a
partir del apilamiento de capas de peliculas de cobre en el estator, ver referencia |5,
Pag. 154]. Incluso esta misma tecnologia se utiliza en los microgeneradores?.

Una desventaja del motor de flujo radial, con respecto al axial, es que el flujo
magnético genera un cuello de botella en los dientes del rotor, y que, tienen proble-
mas de enfriamiento. Estas limitaciones cambian solamente si se usa otro diseno de
devanado versus rotor; es decir, se debe cambiar de motor, ver referencia [16, Pag.
300].

1.5. Resultados previos de esquemas de control

En la literatura de control, tanto en los articulos de investigaciéon como en los
libros de texto, se encuentran diversos tipos de controladores, los cuales pueden tener
relaciones particulares. Esto se debe principalmente a la forma con la que se modela
la dindmica de la méquina eléctrica, es decir, es claro que no todos los motores
son fisicamente idénticos. Sin embargo las suposiciones que se hacen sobre estos

3Motores de escala micrométrica con bobinas que pueden tener una longitud radial de 200um,
ver referencia [5, Pag. 157].
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Figura 1.6: Tipos de estructuras del MIPSE axial. (a) Estructura sencilla, (b)-(c)

Estructuras multidisco con rotor interno y estator interno, respectivamente. Fuente
[27].

generan que los esquemas de control resulten similares; como ejemplo esta el control
para un MIPSE de CD y un MIPSE sincrono. Como se mencioné en las primeras
secciones, los motores eléctricos abarcan una familia muy diversa, y la mayoria de la
veces estos esquemas se disenan «a la medida». Es decir, los controles son capaces
de trabajar, en la medida de lo posible, s6lo en ciertas condiciones de operacion.
Las condiciones impuestas al motor se clasifican respecto a las senales de entrada,
el tipo de perturbacion externa (par mecanico), restricciones de entradas y salidas
del sistema, perturbaciones parametricas y estructurales (friccion de inercia), y las
caracteristicas de la fuente de poder (inversor).

Existen dos tipos de control muy conocidos, tanto en la academia como en la
industria, el control de campo orientado (CCO) y el control directo de par (CDT).
El CCO requiere que las ecuaciones que modelan al motor se tranformen al sistema
coordenado que gira en sincronia con el rotor, conocido como marco d — ¢q. En el
marco d — ¢ las variables de flujo estdn separadas de la dindmica mecanica por lo que
se puede controlar por «separado» la parte eléctrica y el par del rotor; normalmente
se usa un control integral-proporcional. El CDT es, a grandes rasgos, un algoritmo
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sistemético que selecciona los voltajes representados como vectores que se aplican al
estator del motor. En este esquema el tipo de alimentacion se selecciona de acuerdo
a la referencia de velocidad, a la region en la que se encuentra el vector del voltaje
(definido en una tabla) y al error, tanto del par como de los flujos. La ventaja del
CDT es que s6lo es necesario conocer un parametro del motor; las resistencias del
devanado.

El método que utiliza parte de la extensa teoria de geometria diferencial es la
linealizaciéon por retroalimentaciéon no lineal del estado. Este acercamiento conduce
a una linealizacion exacta del modelo en una vecindad abierta para alguna condiciéon
inicial del estado. Para el caso de un sistema de miltiples entradas y miltiples sa-
lidas se obtiene un comportamiento entrada-salida desacoplado localmente. Las dos
ventajas que aporta esta teoria son la similitud con conceptos de control lineal (como
observabilidad, grado relativo, etc.) y la posibilidad de que al modelo linealizado se
le puede aplicar alguna técnica de control conocida. Han pasado varios anos des-
de que este tipo de control entré al campo de los servo controladores. Bojan Grear
menciona en la referencia [6] que el trabajo que marco el inicio en estos esquemas
de control pertenece a Taylor, D. G. et al, titulado A feedback linearizing control
for direct-drive robots with switched reluctance motors (1986). Después, se encuentra
el trabajo de Georgiou, G. y Le Pioufle B., con el titulo Nonlinear speed control of
synchronous servomotor with robustness (1991), en el cual se introduce el problema
desde la perspectiva de robustez. Posteriormente se publicé un esquema adaptivo
gracias al trabajo de Riccardo Marino, en Adaptive input-output linearizing control
of induction motors (1993). El trabajo de Bojan Grcar es una de las aportaciones
mas recientes en este rubro, porque publica un esquema de control completo para un
MIPSE sincrono utilizando la linealizacion exacta por retroalimentacion de estados.

El concepto de pasividad surge de los amplios trabajos en problemas de mecanica
clasica. El punto clave de los esquemas de control pasivo es obtener una desigualdad
en la que se asegura que el sistema no almacena mas energia de la suministrada. El
trabajo de Anchour, en la referencial2|, propone un control que sigue la referencia de
velocidad para un MIPSE sincrono. Este esquema utiliza los flujos de encadenamiento
como estados y no a las corrientes del marco d— g, directamente; es més, las corrientes
se utilizan como una especie de entrada de control virtual. Zhai, por otro lado, utiliza
el modelo del MIPSE en su forma de Euler-Lagrange, ver referencia [28]. Pero, este
control basado en pasividad se implementa en un MIPSE de CD y los resultados se
comparan contra un control proporcional-integral; este ultimo esquema de control
resulta tener una respuesta dindmica mas pobre. Abdelyazid, en la referencia [1],
se disena un control con observador; la razéon de usar un observador es para poder
reconstruir los estados de velocidad y corrientes, ya que por hipétesis, sélo se supone
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conocer la posicion y los voltajes. La publicacion mas reciente pertenece a Ramirez-
Leyva, ver referencia [25], en la que se presenta un esquema basado en pasividad que
hace uso de una retroalimentacion del error del estado para disipar la energia total
del sistema.

La técnica de control de asignacion de amortiguamiento por interconexion (IDA)
se introduce por Romeo Ortega et al., ver referencia [17]. Este método resulta ser una
variante de los esquemas de control pasivos. Es decir, se mantiene como prioridad
el espiritu de disipacion de energia del sistema, pero, a partir de la estructura de
interconexion. La asignacion de interconexion surge de resolver la ecuacion diferencial
parcial que arroja el método, llamada ecuacion de compatibilidad. Petrovi¢, V. en
la referencia [21| desarrolla un control basado en IDA para un MIPSE sincrono.
Posteriormente Petrovi¢, en la referencia [22], publica el mismo control pero agrega
un analisis del cual desprende una similitud entre el ajuste de las ganancias del IDA
el ajuste de ganancias de controles industriales, mencionados anteriormente.

En esta tesis se incluye un esquema de control por linealizacion de retroalimen-
tacion de estados, un esquema de control pasivo y un control pasivo por asignacion
de interconexiéon de amortiguamiento.



Capitulo 2

Modelo matematico del MIPSE

Las ecuaciones que describen las dinamicas eléctrica y mecéanica del motor son
primordiales para obtener un modelo de menor orden, el cual tiene un marco refe-
renciado al rotor, el cual se nombra como marco d — ¢. Se inicia el capitulo con la
deduccion del sistema de ecuaciones eléctricas referenciados al estator y su expresion
en el marco d — ¢q. En seguida se deduce la expresion matematica de la dinadmica
mecanica y su equivalente al marco d — ¢. Se cierra el capitulo con algunas observa-
ciones acerca de la notacion. El siguiente material se consult6 de las referencias [4],

71, [11] y [12].

2.1. Ecuaciones de voltaje
El modelo dinamico ideal del MIPSE se obtiene bajo las siguientes suposiciones:
= No hay pérdidas en el ntcleo.

= No hay efectos de saturacion, por lo que el flujo de encadenamiento del circuito
es una funcion lineal de las corrientes de fase.

= No hay efectos debidos al ranurado en el rotor.
= El MIPSE tiene reluctancia constante, es decir, tiene un entrehierro uniforme.
= No hay magnetizacién cruzada o acoplamiento mutuo entre los circuitos d — q.

El d4ngulo del estator (en radianes) se denota como g, el cual esta en relacionado
con el dangulo mecénico del rotor (6,) por la ecuaciéon

0, = PO, (2.1)

13
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donde P es el niimero de pares de polos magnéticos que se ubican de frente al flujo
del devanado del rotor. La velocidad del rotor (w,) se obtiene derivando la posicion

db,
= w,. 2.2
Entonces
ws 1= Puwy. (2.3)

Suponga que un motor de P polos tiene una densidad de vueltas del conductor

en la i-ésima bobina del estator (con unidades [*“£2]) de tipo senusoidal, dada por

A
Ny = 5> lsin(Pb)] 0 <65 <2, (2.4)

donde N, es el niimero maximo de vueltas, o la maxima densidad de conductores
en cada fase. Integrando (2.4) sobre el intervalo de un polo! se obtiene el ntimero
total de conductores en el mismo (y es igual a Ny /P, es decir, en cada polo hay 2N
conductores). La ventaja de integrar (2.4) para cada bobina del estator (Ng,, Ng v
N, en el caso de un motor trifasico) es que proporcionan el valor de la componente
fundamental de la distribucion real. Por lo anterior las densidades de vuelta en las
fases a,b y ¢ son

Ny . )

Nsa(es) = op \sm(PGS)\
N,

Ng(0s) = ﬁ |sin(POs — 27 /3)] (2.5)
Ns .

Neo(0s) = 5p |sin(POs — 47 /3)|, )

respectivamente.

La fuerza magnetomotriz (mmf)? del entrehierro, o densidad de flujo, tiene una
distribucién cosenoidal debida a la ley de Faraday. Se deduce que el campo magnético
en el entrehierro es

N, )
Bsa(ism 95) - Il;OTgisa COs (P‘gs)
. N, . 2
Ba(is, 0s) = 'I;()Tg@sb cos | PO, — 3 (2.6)
N, . 4
B(ise,0s) = 'l;Ongsc cos | PO, — ?ﬂ
/

'Pole pitch.
2Del inglés Magneto Motive Force.
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donde i es la permeabilidad del vacio.

La densidad de flujo magnético total en el estator By(-) producida por las co-
rrientes es la suma de la densidad de flujo en cada fase, entonces usando (2.6) resulta
que

Ns | . 2
B (isa, ish, ise, Os) = l;OPg {zsa cos (PO) + ig cos (P@s — g) +

i COS (PQS - 4?”) } L@

La densidad de flujo del rotor B,(-) para un motor con P-pares de polos se
describe como

B.(0,) = % cos (P9,), (2.8)

donde B,, es una constante®, dada por la longitud del entrehierro, la permeabilidad
del vacio, etc. Para determinar cada una de las auto-inductancias L,, L, y L. primero
es necesario calcular el flujo de encadenamiento de cada bobina, el cual se genera por
la corriente que circula en esa fase. Para determinar las inductancias mutuas L,
Ly v Ly primero es necesario calcular el flujo de encadenamiento de una bobina
inducido por el flujo de corriente que circula en alguna otra fase. En ambos casos el
flujo de encadenamiento se obtiene por la siguiente ecuacion

a2 [4

Asi(t) := / Ni(0) / B (isa, isp, ise, 0')db' db, (2.9)
a1 0—m

donde i € {a,b,c} y (ag,a3) € {(0,7), (27/3,27/3+ ), (47 /3,47 /34 7)}. La expre-

sion final para el flujo de encadenamiento del devanado se deduce de (2.9) (utilizando

(2.5) y (2.6)), y resulta ser

)\sa La Lab Lac isa (t)
)‘sb = Lba Lb Lbc isb(t) . (210)
)\sc Lca ch Lc Zsc(t)

La matriz en (2.10) se le llama matriz de inductancias mutuas, y se denotara como

La Lab Lac
LS = Lba Lb Lbc . (211)
Lca ch Lc

3Ver referencia [4, Pagina 418|.
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Para calcular el flujo de encadenamiento que generan los imanes del rotor y el
devanado se utiliza la siguiente féormula

Mi(t) 1= / " NL0) /e i B,.(0,)d6'd0), (2.12)

donde i € {a,b,c} y (o, a0) € {(0,7), (27/3,27/3 + m), (47 /3,47 /3 + 7)}.
De (2.5), (2.8) y (2.12) se obtiene el flujo de encadenamiento del rotor

Ara %E cos(P0)
A= | M| = [ 2B cos(PO, —27/3) | , (2.13)
Are ke cos(POs — 4/3)

donde kg es una constante positiva y representa el coeficiente de la fuerza contra-
electromotriz.

Como se supone que el MIPSE es ideal, es decir que no tiene efectos de satura-
cion, entonces es valido sumar los flujos de encadenamiento. Por lo que el flujo de
encadenamiento total es

)\sa
Aabc = )\sb +Am (214)
>‘sc

Utilizando (2.11), la ecuacion (2.14) se puede reescribir como
Aabc = LsIabc + Am (215)
con Iabc = [isaa isb) isc]T~

La ecuacion eléctrica o ecuacion de voltaje queda expresada como

d
Vabc = RIabc + %Aabm (216)

donde Vg := [Vsa, Vp, Vse) T ¥ R 1= diag[ra, 3, 7e].

De suponer que el sistema magnético es lineal se tomara a Ly, en (2.11), constan-
te!. Desarrollando dA./dt resulta

d L, Lu Ly d isa(t) kpws sin( Po)
d_Aabc = Lba Lb Lbc d_ i5b<t> — ]{ZELUS SiIl(P@s - 271'/3) . (217)
t Lea Lo Lo | @ |is(®) kpw, sin(Pl, — 4w /3)

4Ver en referencia [11, Capitulo 3].
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Si ademés, por simplicidad, se supone que Ly, = Ly = Loge = Leg = Lye = Loy = M
y L, = Ly, = L. = L, entonces la ecuacion (2.17) se reescribe como

d L M M d isa(t) kpws sin(POy)
%Aabc =M L M pr isp(t) | — | kpwssin(Pls — 21/3) (2.18)
M M L ise(t) kpwssin(POgs — 4w /3)

Si las corrientes de cada fase estdn balanceadas, es decir
loa T lsp + lge = 07

entonces se obtiene que

L M M| [iu(t) L—M 0 0 isa(t)
M L M| [ig(t)| = 0 L—M O isp(t) (2.19)
M M L ise(t) 0 0 — M| |is(t)
Finalmente se utiliza que r, = 1, = r. = R, entonces de (2.16), (2.18) y (2.19)
obtiene
isa(t) 0 0 | [isa(®)
d | . _ .
T is(t)| = 0 =% 0 oo (1)
ise(t) 0 0 = |ds(t)
W, sin(Po,) Vsa(t)
+ L’jEM sin(Pl, — 2m/3) | + T va(t) | . (2.20)
Lk_b}v[cus sin( POy — 4w /3) Vse(t)

La ecuacion (2.20) es el modelo matematico aproximado de la parte eléctrica del
MIPSE con referencia al marco abe, cuando el motor satisface ser un sistema magné-
tico lineal. Sin duda es de mayor interés obtener un sistema de ecuaciones de la parte
eléctrica del MIPSE cuando tiene una matriz variante en el tiempo, sin embargo para
los objetivos de este trabajo no se implementa la ecuacién anterior por lo que resulta
innecesario.

2.1.1. Ecuaciones de voltaje en el marco del rotor

Se desarrolla un modelo dinamico de las ecuaciones de voltaje para el MIPSE
en un marco referenciado al rotor, es decir, un sistema de ecuaciones equivalente
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al de la ecuacion (2.20) pero en el marco d — ¢; ya que de esta forma se obtiene
independencia de la fuerza contra electromotriz respecto a voltajes y corrientes en el
estator. La deduccion que se presenta mas adelante en esta subseccion se reproduce de
la referencia |12, Capitulo 9], este método se incluyéd porque es intuitivo y mas directo.
Sin embargo, en el Apéndice (A) se anexa un método alternativo mas «explicito» en
el desarrollo, pero bastante elaborado en el cual se utiliza la transformada de Park.

Se parte de la idea de imaginar un devanado ficticio asociado al estator, el cual
esta girando a la misma velocidad que el rotor. Por lo cual se obtiene una velocidad
cero entre el devanado ficticio del estator y el campo magnético del rotor, se dice que
los circuitos eléctricos tienen un movimiento relativo nulo. Las ecuaciones del flujo
de encadenamiento del estator con marco de referencia al rotor son

r

d\
u, = R, + —% — Pw, N,

dt
(2.21)
)\T‘
r _ T qs T
uqs — RSZqS + dt + Pw?“)\q57

donde las tripletas vy, ig,, Ra Y vgg, g5, Fq son el voltaje en terminales, la corriente

del devanado ficticio y la resistencia en el devanado, de los ejes d y g respectivamente.
Observe que la ecuacion (2.21) utiliza la velocidad angular del rotor® w,. Los flujos
de encadenamiento del estator referenciados al rotor se definen como

Zs = LSliZs + Lmlgr
r — T g
Ngs = Lsatgg + Linig,,

donde L, Lg son las auto-inductancias del estator en los ejes d — q y L,, es la
inductancia mutua entre el embobinado del estator y los magnetos del rotor.

Un anélisis de la posicién entre los ejes d — ¢ y el campo magnético del rotor
nos lleva a una reducciéon del ultimo par de ecuaciones. Como el plano d — ¢ esta
fijo al rotor, suponga que el eje d (el eje del devanado del estator) esta alineado con
el eje magnético del rotor, entonces se tiene un trayecto con reluctancia méxima y
en consecuencia se tiene la minima inductancia. Esta inductancia se denota como
Ly v se le llama inductancia del eje en directa. En esta misma posicion el eje ¢
se encuentra entre los polos del rotor, donde la trayectoria del flujo no atraviesa a
ningtin magneto (tan sélo al entrehierro y parte del rotor) lo que resulta en una
reluctancia mas baja, y por tanto la inductancia es méxima. A esta inductancia se le
llama inductancia del eje ¢ y se le denota como L,. Claramente para poder calcular

5La expresion w, = %ws = 2?” f relaciona la frecuencia angular de la corriente de armadura con
la velocidad en el estator (s) o del rotor ().
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s T

los flujos de encadenamiento d — ¢ basta con conocer las corrientes iy, iy, g, € ig,. La
excitacion de los magnetos permanentes del rotor se pueden modelar con una fuente
de corriente® i,,, donde el flujo de los magnetos solo esta en el eje d. De lo anterior
iy = tm, iy, = 0y el sistema de ecuaciones para los flujos de encadenamiento con
las nuevas inductancias se reescribe como

7(?8 - Ld?gs + Lmlm } (222)
Aps = Lylgs.
Después de sustituir (2.22) en (2.21) se obtiene
da,
La=, R,  —PuwL,] [in, 0 uh
| F + = : (2.23)
L, dig, Pw,Ly R, il Puw, A ul
dt
donde Ay := Lyyiy,.
2.2. Ecuacion de movimiento
El movimiento del rotor para cualquier motor se describe por la ecuacion
Jw, + Bw, + Ty, =T, (2.24)

donde
J := momento de inercia del rotor, B := constante de friccién viscosa,

T, = par de carga aplicado al rotor, T, := torque electromagnético.

Para calcular el par electromagnético es necesario obtener, primero, la fuerza
debida a la densidad de flujo. El diferencial de fuerza que se genera en el estator del
motor de flujo axial se muestra en la Figura 2.1. Esta fuerza, se obtiene de la ecuacion
de Lorentz. En el caso de que una corriente ¢ ; circule por el j-ésimo embobinado el

diferencial de fuerza dﬁj(r) se puede calcular con

., w/P
dF(r) = ( /0 iy Ny (6)1d8 BT(93)> cdr,

—

donde r es la posicion donde se aplica la fuerza dF} y [ es la longitud del conductor.

—

Por otro lado el par electromagnético generado por F' es

%A la corriente iy := i, se le llama corriente de campo.
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Figura 2.1: Diferencial de fuerza en el MIPSE de flujo axial [20].

T(r) = 7 Fi(r).
Por lo anterior el par del MIPSE de flujo axial generado por la fase i en la region
[14,70] €8

ro pm/P
Ti(t) = / / Fx (i5; Ny (0)1 x By (0,))dbrdr, (2.25)
T 0

donde j € {a,b,c}, y {ri,7,} son el radio interior y el exterior de la bobina, respec-
tivamente.
Resolviendo (2.25) para cada corriente se obtiene
Tu(t) = kgise(t) sin (PO)
Ty(t) = kgig(t)sin (POs — 27/3) (2.26)
T.(t) = kgis(t)sin (Pls — 47/3) .
El par total es
T,=T,+T,+T..

Sustituyendo (2.26) en la igualdad anterior y factorizando queda

T(£) = kp{isa(t) sin (PO,) +i(t) sin (PO, — 27 /3) +is(t) sin (PO, — 47/3)}. (2.27)
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2.2.1. Torque electromagnético en el marco del rotor

En el marco d — ¢ el par electromagnético (2.27) esta descrito por la ecuacion”

P (1 oL, 0Ly,
T, = 3 {21,{,,65 30, — Tapes — 15, " 20, qur}. (2.28)

La ecuacion anterior tiene variables referidas al marco abc del estator y al marco
d — q del rotor.

Para expresar a (2.28) en términos de flujos de encadenamiento y corrientes, con
variables en el marco d — ¢ del rotor se utiliza la transformacion (A.1) del Apéndice
A. Se obtiene que

P (1 7OLs 7OL
T, = I’ I J JAg iy §
e 2 {2< abcs) 69 abcs ( abc) aer qdr}
3P
= — { Lynail il os T Lquqszds} ) (2.29)

Utilizando la ecuacién (A.4), del Apéndice A, se tiene que
—Listyg — Lingiys
Agaos = | —Listgs — Limats
— Listos
Para simplificar los calculos se supone que las inductancias de pérdida satisfacen
Lis == 0, por lo que usando el vector columna anterior y la ecuacion (2.29) se

obtiene una expresion equivalente del par electromagnético (2.28) en términos del
marco d — g dada por

3P T ;T
Te - 7 { dS qs - )\ st} . (230)
Usando (2.24) y (2.30) se obtiene
dw, 3P
J ;‘; = —Buw, = T+ 5 {Nusif = Msila} (2.31)
Al sustituir (2.22) en (2.31) queda
dw,
J prali —Buw, =T, + —{ Laifyy + Lnim)in, — Lyipin, }
3P o, Sy
= —Bw,—Tp+ -5 {(La = Lg)igy + Linim} ig,. (2.32)

"La matriz L, tiene como elementos tanto de las inductancias mutuas entre el rotor y el estator
como de las inductancias de amortiguamiento.
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2.3. Modelo no lineal en el marco abce

En esta seccion se presenta el modelo aproximado final del MIPSE, el cual consta
de las ecuaciones eléctricas y de movimiento obtenidas previamente. La dinamica del

motor esta restringida a las suposiciones que se hicieron al inicio de este capitulo.
De (2.20), (2.24), (2.27) y (2.2) se obtiene

[iga(1)] = 0 0 = £ (05)] [isa(®)]
d |is(t) B 0 T 0 —EE £(0) | |iso(t)
At 1. (t) 0 0 =R ke 9| |ds(t)
L Wr ] \_kTEfa(es) kTEfb(es) %fc(es) ? 4L Wr |
—A
—= 0 0 07 [vs
1
A0 o O U e (2.33)
0 0 M 0 Vse
0 0 =1 [To

donde
fa(0) := sin(P6;)
fp(0) = sin(Pls; —2m/3)
fe(0) = sin(POs —47/3).

La ecuacion (2.33) tiene como referencia el marco abe. Las fuerzas magnetomotrices
tienen forma sinusoidal por lo que se infiere que el motor es un MIP sincrono. Para
modelar y controlar algin MCD de imén permanente se suele utilizar la ecuacion
(2.33), en su forma «mas generaly de reluctancia variable, ver referencia [9]. Con la
ecuacion 2.33 es posible obtener un control mediante la técnica CDT para los MCD
de iman permanente, tan solo es necesario cambiar las funciones f;(#) sinusoidales
por funciones trapezoidales®.

2.3.1. Modelo no lineal en el marco d — q

En esta subseccién se anexa el modelo matematico final del MIPSE en términos
de las variables d — ¢q. Esta ecuacion diferencial seré la que se utilice a lo largo del
siguiente capitulo.

8Ver en la referencia [12, Capitulo 9].
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Utilizando (2.3), (2.23) y (2.32) el modelo no lineal del MIPSE queda expresado
completamente como

dil; )
Li—f = —Riiy,+ Pu, Ly, +uj,
i, , _
L, il —Ryi}, — Pw,Lqiy, — Pw, g + up, (2.34)
dw, 3P o, N
J i {(Lq — Lg)igy + Linim} gy — Bw, —Tr. )

Si se toma Lgq = L, entonces la ecuacion (2.34) en términos del rotor se reduce a

L, d;;zs = —Rui, + PwLyil, + ul, )
dir, , ,
L, o = —Ryip, — Pw,Laiy, — Pw g + up, (2.35)
2 de, 2B 2T,
3pdat | e T 3pYr T 3pe y

donde Ay = Lyyip,.

La ecuacion (2.35) sirve como modelo dindmico del MIPSE de flujo axial en el
marco d— g, ver referencia [5, Capitulo 7|. Se concluye este capitulo con las siguientes
observaciones sobre la notacion.

Observacion 2.3.1. La ecuacion (2.34) tiene algunos superindices y subindices que
en la literatura actual no se usan, ya que solo «cargan la notaciony. Por lo que dicha
expresion se reescribe como

di | | \

Ldﬁ = —Rig+ PwLgiy+ ug
ke

Lqﬁ — —Ri, — PwLyig — Pw); + u, (2.36)
d 3P . |

Jd—j = S {(La=Lyia+A}iy— Bo—Ty. |

donde Ny = Lggip, y w la velocidad angular del rotor.
Observacion 2.3.2. La ecuacion (2.35) en su forma matricial se reduce a

Mz +Cr+ Nx=u+vy (2.37)
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donde
La 00 0 —PLw 0 e 0
M= |0 R DN Cim I PLw 0 PA L Ne= |0 D
00 5 0 P\ 0 00 %
g i 8
U—%q7m-—zj y 7= _23TL

con Ay = Lqgim, w la velocidad del rotor y v una perturbacion.



Capitulo 3

Esquemas de control

En esta parte de la tesis se presenta el desarrollo de los esquemas de control que
se utilizan en las simulaciones del siguiente capitulo. La primera secciéon contiene
el control por linealizacion de retroalimentacién de estado no lineal con accién in-
tegral. Este esquema de control se introduce en la referencia [6] y aqui se obtiene
un esquema analogo para regulacion de velocidad. En la segunda secciéon se anexa
el control basado en pasividad, que se tomé de la referencia [25]. Finalmente, en la
tercera seccién se anexa un control basado en la metodologia IDA, el cual se publico
originalmente en la referencia [22], pero el control que se presenta aqui se reproduce
de la referencia [8].

3.1. Linealizacién por retroalimentacién de estados

Sea x € D con D C R" y las funciones f : D — R”, suficientemente suaves y
continuas tales que f(0) = 0. Tome un sistema variante en el tiempo como

&= f(2) + gla)u (3.1)

donde la variable x representa a los estados del sistema, f es la dinamica del sistema
no forzado, g es la funciéon de la entrada de control y u es la entrada de control.
Se define al conjunto de corchetes de Lie! asociado a (3.1), que genera a G;, como

g = span{ad?}gi |1 <i<m,0<j<I}, (3.2)

con 0 <[ <n-—2.
Para obtener un control integral por linealizacion para (3.1) se utiliza el siguiente
teorema, el cual se anexa sin demostracion de la referencia [15, Cap. 2|.

Ver definicién de derivadas de Lie en el Apéndice B.
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26 CAPITULO 3. ESQUEMAS DE CONTROL

Teorema 3.1.1. El sistema no lineal (3.1) es localmente transformable en una ve-
cindad del origen Uy, con una transformacion de retroalimentacion de estados no
singular (la cual consiste de un difeomorfismo Z(x) y de una retroalimentacion de
estados u no singular), en un sistema lineal controlable en la forma del controlador
de Brunovsky con indices de controlabilidad® ki1 > ... > K,, i.e. existen m funciones

suaves ¢1(x), ..., om(x) tales que

< do;, gﬁj_g >=0, j>1 (33)
y la matriz
< dpm,adf gy > < dom,adf T gy >
A= : - : (3.4)
<dgy,adf gy > .. <dy,ad} gy, >
es invertible en Uy. Donde
L5 6,
u=—B : + Bt (3.5)
L ¢
con . .
Lo Ly G ... gmLfm bm
Lo L7y ... LgmL’;l_lqﬁl
)

Z =1zl = (b o L o 61 L TN0M]T

st y $olo si en la vecindad del origen se satisface que

(3.6)

n Gu,ma, 1 <2 < m es involutivo y de rango constante.

» rank G, 1 =n.

El modelo del MIPSE, de la observacion 2.3.1, escrito como en (3.1) tendria a

3

——id + Pquiq
f(z) = — Pw dzd——)\f ,
% (Ld Lq)ld + )\f}lq —w - %TL
(3.7)
- 0
Lq w
g = 0 LLq , U= |:ud:| y x:[id,iq,w
0 0 g

2Ver definicién de indices de controlabilidad en Apéndice B.
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La dimensién del dominio es n = 3, por lo que utilizando (3.2) se puede calcular
Go, G1 v Gs. Estos quedan dados por

1 0 )
Go = span 0,11 ,
0 0

(3.8)
gl = span {90761762}7

Go = span {Go,G1,adigr, adjgs},

donde n .
Lo, —Pwz;
&1 = PWL—Z y &= L%
%(Ld - Lq)iq % (Ld - Lq)id + )‘f}

Es claro que en Gy = R% De Gy y de & resulta que G; = R3. Por lo anterior se
deduce que R3 C Gs. De lo anterior es posible calcular los indices de controlabilidad,
utilizando la ecuacion (B.4) del apéndice B, los cuales resultan k1 = 2 y kg = 1.
Utilizando estos indices se obtiene que rank G.,—1 = rank G; = 3. Por otro lado,
como G., 2 = Gy vy Gr,—o = {0}, son involutivos® y de rango constante, entonces
del Teorema 3.1.1 existe una linealizaciéon por retroalimentacion de estados u y un
difeomorfismo Z, que se obtienen de las ecuaciones (3.3)-(3.6).

Ahora se calculara ¢, y ¢, las funciones que corresponden a los indices de contro-
labilidad k; y kg, respectivamente. Por lo obtenido en el parrafo anterior la ecuacion
(3.3) es valida solo para para k1, por lo que esta resulta ser

0=< d(ﬁl,gmfg >=< d¢1,g0 > .

Es decir, se satisface que

dp1 0p1
s 0 Y B, =Y

En el caso de la matriz (3.4) se llega a que

< dgg, ad?egl > < dge, ad?cgz >

A7 < donadig > < doy,adbg, >
26, 00,
| D i
991 cr O er |
< 8x’§1 > < 833762 >

3Ver apéndice B, definicién B.0.5.
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donde &; y & estan definidos en (3.8). Por lo anterior se llega a que

A — Oig Oig
B 0P\ r 991\ r
_< <Oa 07 &,u) »S1 > < (0707 8(4) 7§2 >
[ i) O¢s
_ Oiqg Oig
0p1 —3P . 0¢p1 —3P _ .
_a—wlwlq(Ld — L) 8_;7 (La — Lq)ia + As}ig
_ . 0¢1 _
Como ¢ = ¢1(w), vy si o 1, entonces
w
¢1 = W. (39)
El determinante de la matriz A resulta
Opy —3P , Opy —3P .
det(A) = ij (Ld - Lq)'Ld + )\f} - ijlq(lzd - Lq)

Claramente el primer término del det(A) puede ser distinto de cero para todo = € Uy.
Por lo que una solucién pertinente es
00, 00y
Y Yy =
8zd 8Zq
Del par de igualdades anteriores se observa que ¢o = ¢s(i4) satisface ambas ecuacio-
nes, por lo que

=0.

P2 =g (3.10)

es una posible solucion.
Para simplificar los siguientes calculos, y ademas, para lograr obtener un sistema
con entradas de control desacoplado se supone que L = Ly = L, y B = 0. Con ayuda

de (3.9) y (3.10) es posible calcular explicitamente la retro de estados u, ecuacion
(3.5), dada por

Uq L 0 %Zd — PCUiq L 0 Vd
= . 3.11
H [o —] [_ L Pwigr P Tl 2E] |y, G
Por ultimo se calcula el mapeo, de cambio de variable, Z(z). Utilizando (3.9) y
(3.10) en la ecuacion (3.6) se obtiene

21 ®2 iq i‘j
29| = qubl = |w|=1|5p | 1 . (3.12)
<3 f¢1 w E/\qu — jTL
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Con la retroalimentacion de estados y la transformacion, halladas en (3.11) y
(3.12) respectivamente, es posible obtener la forma de controlador de Brunovsky
para (3.7). Para esto, primero se deriva (3.12), lo que resulta en

A la
: _ w
NN
<3 -ﬂAqu
— R ) ] -
—7la + Pwig + 7 U
3P . 1
ﬁ/\qu — jTL .
3P R . PX 1
_ﬁ)\f (—qu — Pwig — I v + Zuq>_
Sustituyendo (3.11) en la igualdad anterior se obtiene
Zl 0 0O 21 Va
Zol = [0 0 1| (22| +1]0 (3.13)
Z3 0 0 0] |23 Vg

Se desea que el control v, de (3.13), pueda regular la velocidad. Para ello es
necesario obtener el control que lleve al error e a cero. El error se define como

e = [eid, €ws €] = il — 21, w0 — 29,0" — 23]

donde [i}, w*, w*] son los valores deseados de i4, w y w. Por lo anterior el sistema
extendido del error con integral del error respecto a w (6, = e,,) es

éid 0O 000 €id Vd
el oo 10| lel o
ol =100 0 of {eo| ol (3.14)
6l 101 0 0| || |0

El control final v = [vg,v,]7 para (3.14) resulta

ka€id

Vg| _
L)J B |:klw fot e, dt + ke, + kaey | (3.15)

donde kg, k1, k1 v ko son constantes positivas.
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El control final por linealizacién por retroalimentacién no lineal de estados para
el MIPSE, ecuacién (2.36), con L = Ly = L, y B = 0 se obtiene de (3.11) y (3.15).
Es decir

{ud} _ [ L (i — Pwi,)

2JL R . P)\f
Uq 3P <qu+p"‘”djL LY

L O kdeid
— 3.16
{0 —3215]ff] Lﬁw [y ew dt + kie, + kﬁa} )

3.2. Control basado en pasividad

Antes de presentar el control basado en pasividad para el modelo dindmico (3.1)
se introducen algunos conceptos basicos.

Definicion 3.2.1. Se dice que el sistema (3.1) es pasivo, si existe una funcion V (x)
continua diferenciable (llamada funcion de almacenamiento o funcion de energia)
semidefinida positiva, tal que,

uly >V = g—vf(:c,u) V(z,u) € R" x RP.
x
Si ademds eziste p(-) tal que
yipy) >0y uwTy>VayToly) V(zu) €R" xR (3.17)

para todo y # 0, entonces se dice que (3.1) es estrictamente pasivo a la salida.

Definiciéon 3.2.2. Se dice que el sistema (3.1) es de estado-cero observable si no
hay solucion de & = f(x,0) que este en S = {x € R"| h(z) = 0} distinta a la trivial,
i.e. x(t) = 0.

Teorema 3.2.1. El origen del sistema (3.1), en su forma & = f(x,0), es asinto-
ticamente estable si el sistema es estrictamente pasivo a la salida y de estado-cero
observable.

En la siguiente demostracion, para probar que el sistema es asintéticamente es-
table, se utiliza el Teorema de estabilidad de Lyapunov.*

Demostracion. Por hipotesis (3.1) es estrictamente pasivo a la salida por lo que
existen p(y) y V(z) (positiva semidefinida) tal que

yio(y) >0 y wy>V4+yToly) V(z,u) eR"xXRP Wy #£0.

4Ver referencia [10, Cap. 4].
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De las desigualdades anteriores, haciendo u = 0 y tomando = € R™\ {0}, resulta que
0> —y"p(y) >V Vy#0.
Integrando de ambos lados, con § > 0y 7 € [0, ], resulta

0<Ahﬂwwﬁsvmm»—Wﬂﬂ>vy¢u (3.18)

De la desigualdad anterior se obtiene que V(z(7)) < V(2(0)) para = # 0. Usando
esta desigualdad en (3.18) se obtiene que

t[fﬂwwsvwwy (3.19)

Sea S como en (3.2.2). Suponga que existe Z(0) # 0 tal que V(z(0)) = 0. De
(3.19) se tiene que

/ yp(y)dt=0 = y=0=2¢€ S.
0

Como el sistema (3.1) es de estado-cero observable, entonces T =0 =<«.

De lo anterior se tiene que V(x) > 0siz € R"\ {0} y V(0) = 0. Por el teorema de
estabilidad de Lyapunov resulta que el sistema (3.1) es asintoticamente estable. [

3.2.1. Control pasivo para el MIPSE

En esta subseccion se anexa el control pasivo. Primero se utilizara el Teorema
3.2.1 para mostrar que el sistema asociado a la ecuacion (2.37) es estable. Para esto
se propone a

V(z) = %xTMx (3.20)

como funciéon de Lyapunov, donde M esta definida en la ecuacion (2.37).

De (2.37) se tiene que
t=—-M"'Cx — M *Nz+ M u,
por ser M invertible. Derivando (3.20) con respecto al tiempo y usando la igualdad
anterior resulta que
Viz) = "Mz
= —a'Cx—a" Nz +z"u
=0
vy — 2" Naz. (3.21)

VAN
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Suponga que a la salida del sistema si miden todos los estados, i.e. y = z. Se

define
ply) = plx) := Nu.
Como y y u son vectores se cumple que y?u = uTy. De lo anterior la desigualdad

(3.21) se reescribe como ‘
V(z) <uy —y"p(y). (3.22)

Por un lado, N es positiva definida por lo que se cumple que yZp(y) > 0 para
toda y # 0. Por otro lado, de la desigualdad (3.22) se obtiene que el sistema asociado
a la ecuacion (2.37) es estrictamente pasiva a la salida y de estado-cero observable.
Por lo anterior y por el Teorema 3.2.1 el sistema (2.37) resulta ser asintéticamente
estable para u = 0.

Se desea obtener un control pasivo tal que lleve a la dindmica del sistema hacia
un punto de operacion deseado. Tal punto de equilibrio se le denotaré como

Se define el error de estado como
*
Te=x — 2"

Para obtener la forma explicita del control pasivo del sistema asociado a la ecua-
cion (2.37), tal que x, — 0 si t — oo, primero es necesario expresar el modelo del
motor del marco d — ¢ en términos del error. Por un lado, se observa que para ob-
tener dicha igualdad no basta con sustituir el estado del error en el marco d — ¢, ya
que la matriz C' de (2.37) esta en funcion del estado. Por otro lado, la matriz C se
puede ver como funcién de la entrada de control, con la cual se puede construir una
aproximacion lineal en forma de la serie de Taylor. Es decir, dado un control u para
el sistema (2.37) se tiene que

0C(u)
ou

C(u) :==Cu")+ Ue, (3.23)

u*

donde u* es el control que se debe inyectar al sistema para que & permanezca en el
equilibrio z* (i.e. & = 0),

U =Uu—u" (3.24)
y C(u) = C(z,u).

La ecuacion (2.37), en términos del equilibrio z* y del control u*, resulta

Mi* = —-C(u*)z* — Nz* +u* + 1, (3.25)
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donde C(u*) = C(a*, u*).
Restando (3.25) a (2.37) y desarrollando se llega a que

Mg, = [C(u) — C(u")]x — Nz, + e, — C(u")z. (3.26)
De (3.23) se tiene que C'(u) — C(u*) = 0, por lo que la igualdad (3.26) queda como
Mi, = —Nzx, + e, — C(u")z.. (3.27)

Se define a la funcién de Lyapunov para (3.27) como

1
V, = §xeTMxe.

Derivando la igualdad anterior, y utilizando i, de (3.27), se obtiene que

Ve = xeTMie
= 2'(=Nwz.+ e, — C(u*)z.)
= —21C(u*)r. — ' Na, +ale,. (3.28)
=0 >0

Si se toma a e, en (3.28) como

0

0 z. (3.29)
0

con K € M(R)sy5 diagonal y positiva definida, entonces V, < 0.

Por lo anterior basta con encontrar u* para obtener la forma del control pasivo
de (2.37). Como el control deseado u* satisface que & = 0 cuando x = x*, se tiene
que

0 vy + Pw* Ly
0| = | v+ PwA;— Ri |. (3.30)
O /\fZZ — %(TL—}-BW*)

Finalmente el control u se obtiene de (3.24), (3.29) y (3.30), dado por

Ug| —Pw*LqZZ B ki 0 ld_lz
LLJ B |:_PW*)\f — Ruj, 0 ko [ig—ii] (3.31)
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3.3. Control pasivo IDA

El control pasivo por asignacion de interconexiéon y amortiguamiento (IDAS) es
una segunda clase de controles pasivos®, en el cual no se fija la funcién de almace-
namiento sino se «moldea la estructura» en lazo cerrado para que algin punto de
operacion pueda ser punto de equilibrio.

Definicion 3.3.1. Se dice que un sistema tiene la forma de Hamilton de puerto
controlado (HPC) si la ecuacion diferencial del sistema se puede escribir como
OH ()

i = [J(@) = N@) =52 + glo)u+ (3.32)
T ——

para x € R", J(x), R(x) € My, tales que
J(x) = —J"(x) N(z) = N*(x) > 0 para toda v € R",

H(z) : R" = R* suave, g(x) € Myuxm, u € R™ y v una perturbacion externa.
Si en (3.32) no se tiene el término %, entonces se dice que el sistema tiene la
forma HPC' con disipacion.

A las matrices J(x) y N(z) en (3.32) se les conoce como matriz de interconexion
y matriz de amortiguamiento, respectivamente. El resultado siguiente se publicd en
la referencia [18], y se anexa sin demostracion.

Proposicion 3.3.1. Sean las matrices H(x), J(x), N(x),g como en (3.32) y z* € R"
un punto de equilibrio deseado. Suponga que se puede encontrar f(x), J,(x), No(z)
K(x) tales que satisfacen

[Ja(w) = Na(2)| K (2) = =[Ja(x) = Na(2)] =5 = + g(2)5(2), (3.33)
donde
Jo(z) = J(x)+ Ju(z) = —JT ()
Ny(z) = N(x)+ Ny(x)=NF(z)>0
, 0K (x oK (z)1"
K(x) satisface 8i ) = { 8i )] (3.34)
Ky = )
OK (z*) O?H (z*)
ox =T 81’2 . J

®Por las siglas en ingles Interconeccting Damping Assigment.
SVer referencia [17].
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Entonces el sistema en lazo cerrado v = B(x) tendrd una forma HPC con disipa-
cion, donde

Hy(z) = H(z) + H, () (3.35)

OH,(x)
ox

La ecuacién del MIPSE tiene la forma HPC. Para esto note que si se redefine el
vector de estados x como

= K(z). (3.36)

x := (Lgia, Lyiq, (Jo/P)w) (3.37)
con Jy:=2J/3y
_ L1, L, 2 _ | Ua )
H(zx)= 5 L—dxl + L—qx2 + Joxg} u= {uq
0 0 To 10
s P(ay+ ) 0 0 0 (3.38)
R 0 0 0
N@) = |0 R 0 y = _g,
0 0 0 L
P /

entonces (2.36) se puede reescribir como (3.32).

En lo subsecuente se utilizara la notacion dada en (3.38) para hallar un control
pasivo mediante la metodologia IDA. En la referencia [22] se encuentra el control tipo
IDA mediante la soluciéon de una ecuacion diferencial parcial (EDP). Sin embargo, se
anexara el control IDA que se obtiene de resolver una ecuacion algebraica, publicado
en la referencia [8]. Es decir, dada la ecuacion (3.33) basta con proponer K (z) para
luego poder encontrar J, y N,.

Sea el punto de equilibrio z* definido como

LT, J
* = —w . 3.3
v = (0 pe) (3.39)

Se desea que el sistema tenga una funcién hamiltoniana-deseada Hy(x) como

Hy(x) = H(z") + %(m — oMYz — 2%). (3.40)
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De (3.35), (3.36) y (3.40) se tiene que
_ OHy(z) OH(x)

K =—M""z". 41
(z) Ox Ox v (3:41)
Por un lado, las incognitas J,(z) y N,(z) se definen como
0 —J12 J13 T1 0 0
Ja(.I) = J12 0 —J23 y Na = 0 T2 of . (342)
—Jiz Jos 0 0 00

Por otro lado, las matrices Jy(z) y Ng(x) se obtienen de (3.34), (3.38) y (3.42),
las cuales resultan en

0 —Ji2 PxyJi3
Jd(l') = J12 0 —P(ZL’1 + )\f) — Jos (343)
—PJZQ—Jlg P(l'1+/\f)+J23 0
y
R + 7 0 0
Nd(l‘) = 0 R+ ] 0 R (344)
0 0 0
respectivamente.

Sustituyendo (3.41), (3.42), (3.43), y (3.44) en (3.33) y junto con (3.38) se obtiene

el siguiente sistema de ecuaciones

R+T1 —Jlg P!L‘QJlg —JIT/Ld
J12 R + T2 —P(l’l + )\f) — J23 —$;/Lq
—PiUQ—Jlg P(x1+)\f)+J23 0 _.,,U;/r]
—ry —Jiz Ji3 —1‘1/Ld
= J12 —ry  —Jo3 —JIQ/Lq + g(x)u + 7. (345)
—Jiz Jas 0 —x3/J

Claramente las incognitas en (3.45) son Jio, Ji3, Joz, 71 ¥y 79, para encontrar estos
términos es necesario resolver una ecuacion algebraica. Por lo que desarrollando el
ultimo renglén se obtiene que

J Pl L,P\:xs
Jgg(l‘g — l’g*) = Lq {271 (ﬁ + _2) } + q—f2 — LqTL

L, L, L,
J Pz}
= I, {xl (L_lj + L—2) } + Phpry+ —, Ty,
q vV
—L,Ty,

—JisL,
— —Px1< Plqu—%). (3.46)
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Los términos L.P
J13 = Z—ZBQ y J23 = —PZE1 (347)
q

son las constantes que hacen compatible la igualdad (3.46)
De los primeros dos renglones de (3.45) se obtiene

X1 J12 % J13 % Pl‘gl‘*
Ud_—L—d—L—q<.T2— 2)+7<I3—I3>— 7 3 (348)
' J J Rxh Py
1221 ) " 23 " x x
"= I —L—q(xg— 2)—7(x3—x3) L; + J3(x1+/\f). (3.49)
Sustituyendo (3.37), (3.39), (3.47) y Jio2 = —kz3 en (3.48) y (3.49) resulta
kJwT,
ug = —ryig+ kJwiy — P‘: L LaPigw + LqPigw" — PLyiw*
!
kJwT,
= —ryig+ (kJ — LyP)igw — # + (Lg — Ly)Pigw* (3.50)
f
y
T RT;
ug = —kigJw —roig + 2L+ PLyiqw — PLaigw” + —2 + Pw* Laig + PApw”
P P,
T
= —ryig+ (PLg — kJ)iqw + PAsw* + (R + m)ﬁ, (3.51)
f

donde k es una constante arbitraria y ry, ro son variables tales que satifacen que la
matriz R es negativa semidefinida.
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Capitulo 4

Resultados de simulacion

En este capitulo se analizan los resultados obtenidos de la simulaciéon numeéri-
ca para cada uno de los controles obtenidos en el capitulo anterior. Se obtienen
resultados como la respuesta de seguimiento y magnitud en el error. Se comparan
resultados debido a variaciones de ganancias, incertidumbre paramétrica y variacion
de pardmetros.

4.1. Parametros del MIPSE

En esta seccion se anaden los parametros del MIPSE de flujo axial que se en-
cuentra en la hoja de datos®, con los cuales se obtiene los resultados numéricos en
las siguientes secciones.

= P =4 pares de polo.

R = 0.013 [Q?] resistencia de fase a fase en el devanado.

L =0.0001 [H] inductancia de fase a fase en el devanado.

J = 0.0045 [Kg - m?] inercia del rotor.

Ay = 0.15 [N - m] constante del par.

Torque de quiebre 90 [N - m].

» Velocidad maxima es de 5000 [rpm].

Wer datos del motor en la péagina web: http://www.motenergy.com/melll5motor.html.
(23 /Enero/2014).

39
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4.2. Variacion de ganancias

En esta seccion se anexan los resultados que se obtuvieron al variar las ganancias
de cada esquema de control. En cada esquema de control se muestra que las ganancias
propuestas mejoran la respuesta de control.

El primer control que se muestra es el esquema de linealizacion exacta, en el cual
se necesito de la ecuacion de Lyapunov para obtener las ganancias cuyos polos estan
dados a priori. Las ganancias kg, k1, ko v kr corresponden a los errores de la ecuacion
(3.16). Los polos que se utilizan, asi como la respuesta de velocidad, se muestran en
la Figura 4.1. Como se puede notar, cuando los polos estan méas alejados del origen,
el sistema responde mejor. La respuesta del error, para el control de linealizacion

Linealizacién exacta: Respuesta de velocidad.

273
—+— Polos: {-110,-100,-90,-80)
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Figura 4.1: Variacion de ganancias; control por linealizacién exacta. Respuesta de
velocidad.

exacta, también mejora; la Figura 4.2 confirma lo anterior.
Para el caso de control pasivo la respuesta de velocidad se observa en la Figura

4.3. En este caso, por simplicidad, inicamente una de las dos ganancias de (3.31) se
varfa. La primera ganancia k; es 190, y la segunda, ks varia so6lo en las décimas. El
valor 6ptimo corresponde al par (kq, ko) = (190, 0.589). La respuesta del error que

corresponde al analisis anterior le corresponde a la Figura 4.4.
El esquema de control pasivo basado en la metodologia IDA tiene como paré-

metros a 11, 72 y k, ver las ecuaciones (3.50) y (3.51). En este esquema se ajusta el
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Linealizacion exacta: Respuesta del error.
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Figura 4.2: Variaciéon de ganancias; control por linealizacion exacta. Respuesta del
error.

parametro ro. La Figura (4.5) muestra que la mejor conbinacion de ganancias es la
tripleta (1,79, k) = (0.3,6.5,1.773) ya que se acerca lo méas posible a la referencia.
La Figura 4.6 muestra que la magnitud del error es menor a 0.5, lo que significa que
tiene un porcentaje alrededor del 0.18 % respecto a la consigna de velocidad.

4.3. Respuesta de seguimiento y magnitud del error

Los resultados numéricos siguientes se obtuvieron con un par de carga de T}, =
5 [N - m], que equivale al 5.5 % del par de quiebre.

Se desea que el rotor siga una referencia de 272 [rad/s|, que representa poco
mas del 52 % de la velocidad méaxima del motor. El primer resultado es la prueba
de seguimiento, el cual se muestra en la Figura 4.7. Como se observa en esta figura
la respuesta més lenta es la del control por linealizacion exacta, seguido del control
pasivo, vy el méas rapido es el control de la metodologia IDA.

El error que se obtiene del seguimiento se muestra en la Figura 4.8. El control
que presenta mayor error en estado estable es el esquema pasivo, con una magnitud
de 0.5 que equivale a un 0.18 % de la velocidad de referencia. Por otro lado, el control
que tiene el mayor sobrepaso es el control por linealizacién exacta.
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Pasividad: Respuesta de velocidad.

273 :
—+— Ganacia:(190,0.579)

— — — Ganacia:( 190,0.589)
Ganacia:( 190,0.539)

~'~'~ Referencia

2728

2728 ;

2724

2722 1

are -

Velocidad [rad/s]
T

i 1 i 1 i 1
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1

Tiempo [s]

Figura 4.3: Variaciéon de ganancias; control pasivo. Respuesta de velocidad.

4.3.1. Respuesta de las entradas de control

En esta subseccién se anexan las graficas de los voltajes del marco d — q. Cabe
senalar que el voltaje en el eje d no es de gran interes para nuestro analisis, ya que
se busca que el motor alcance una velocidad de referencia constante. Sin embargo se
anexa estos resultados para observar como esta accion de control aparece cuando le

motor debe de frenar.
La Figura 4.9 muestra todos los voltajes del eje d de todos los esquemas de control.

Analogamente, la Figura 4.10 muestra todos los voltajes del eje g.

4.4. Variaciones y perturbaciones

4.4.1. Pruebas de par variable

En este apartado se presentan las graficas obtenidas de simulacién que muestran
el comportamiento de la velocidad del rotor cuando el motor esté bajo la influencia
de un par variable. La magnitud de la variacion del par fue de 10[V - m]; se inicia con
un par positivo de 5[V -m] al tiempo ¢ = 0[s], después en ¢ = 2[s| hay un incremento
y al tiempo ¢ = 5[s] el par es T, = —5[N - m] constante.
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Pasividad: Respuesta del error.
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Figura 4.4: Variacion de ganancias; control pasivo. Respuesta del error.

La grafica de la Figura 4.11 muestra las respuesta del rotor, cuando el motor
es controlado por un esquema de linealizacién exacta. Se observa un decremento de
velocidad en el intervalo en el que el par cambia de signo, pero cuando el par se
vuelve constante la velocidad vuelve a la referencia.

La respuesta de velocidad por variacion del par del esquema pasivo se observa
en la Figura 4.12. Esta grafica muestra que la respuesta del error se puede reducir
alrededor de dos décimas de punto.

El control por la metodologia IDA tiene una respuesta de velocidad por variacion
de carga dada en la Figura 4.13. La velocidad angular presenta un cambio de signo
debido al cambio de signo del par. Cuando el par se establece constante al tiempo
t = 5[s] la velocidad del rotor presenta un aumento en la magnitud del error de
estado estable.

4.4.2. Perturbaciéon del par

En este segundo apartado se incluyen las graficas obtenidas cuando el par del
motor se perturba un 15 % de la magnitud real, en este caso se supone una magnitud
de par de 5[N - m]. El lapso de tiempo de dura la perturbaciéon es de 1 segundo, de
t=1[s] at=2[s].

La Figura 4.14 muestra la respuesta del rotor para el control por linealizacion
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IDA: Respuesta de velocidad.
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Figura 4.5: Ajuste de ganancias; control IDA. Respuesta de velocidad.

exacta. Al tiempo ¢ = 1[s] la velocidad se reduce debido a que existe un decremento
del par, pero al tiempo ¢ = 1.5[s| el control hace que la velocidad angular del rotor
vuelva al valor de referencia correcto. Después, cuando la perturbaciéon desaparece,
lo que significa que el rotor se encuentr6 ante un incremento positivo en el par,
la velocidad aumenta por lo que el control debe compensar ese exceso y al tiempo
t = 2[s] la velocidad alcanza la referencia una vez mas.

En la grafica de la Figura 4.15 se tiene la respuesta de velocidad del rotor ante una
perturbaciéon en magnitud de la carga, cuando el motor se controla por un esquema
pasivo. Como la perturbacion existe en el intervalo de tiempo que va de 1 segundo a 2
segundos, se tiene un cambio de velocidad en el rotor de casi una unidad, incluso esta
aumenta si la perturbacion es mayor al 15 % porciento. A diferencia de la respuesta
de velocidad angular dada por variacion de la carga, Figura 4.12, se tiene en este caso
una mayor magnitud del error. Quiza se deba a que el sistema este bajo un cambio
brusco del par, es decir, en un lapso de tiempo muy pequeno el par hipotetico no fue
idéntico al real.

La respuesta de velocidad del esquema IDA con perturbaciéon de carga se muestra
en la Figura 4.16. A diferencia de los otros controles la velocidad del rotor presenta
s6lo un decremento de la velocidad mientras el par esta bajo una perturbacion, este
decremento persiste el mismo intervalo de tiempo que la perturbacion. Y ademas, la
magnitud de la velocidad del rotor cuando es constante y menor tiene un intervalo
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|DA: Respuesta del error.
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Figura 4.6: Ajuste de ganancias; control IDA. Respuesta de error.
de tiempo equivalente al lapso en el que la perturbacion se matiene constante.

4.4.3. Perturbacion del momento de inercia

Como el momento de inercia del motor es un valor que se puede medir y modificar
facilmente en las pruebas de laboratorio, a diferencia de las resistencias del devanado,
se opto por realizar simulaciones en las cuales se observara el comportamiento de la
velocidad ante un caso hipotético en el que dicha constante fuera distinta. Bajo este
escenario la constante del momento de inercia, J dado en la seccion 4.1, se varid
un 15 % respecto del valor inicial tanto un porciento arriba del hipotético como un
tanto porciento por debajo (esto se denota en las figuras como +15% y —15%,
respectivamente).

Como se puede observar en la Figura 4.17 la mejor respuesta de velocidad del
control por linealizacion exacta tiene un mejor desempeno cuando hay perturbaciéon
menor al valor real ya que la velocidad no tiene sobrepaso y casi tiene el mismo
tiempo de asentamiento que las otras dos curvas.

La Figura 4.18 muestra las graficas de respuesta de velocidad con perturbacion
de inercia para el control pasivo. Se puede notar que el mejor desempeno se logra
cuando el valor del momento de inercia es mayor al real, por un 15 %. Esto se debe
a que la respuesta no tiene sobrepaso y tiene casi el mismo tiempo de asentamiento
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Figura 4.7: Seguimiento de velocidad.

que los otros dos casos.

La respuesta de velocidad con perturbacion de inercia para el esquema de control
IDA se muestra en la Figura 4.19. En este caso para la diferencia que existen entra
los tres casos se esta hablando de magnitudes de décimas de punto, por lo que resulta
poco ttil si se comparan con respecto de la velocidad de referencia.

4.5. Discusion de resultados

De los esquemas de control que se simularon en este trabajo se observéd que todos
logran seguimiento de una consigna de velocidad, salvo por diferencias en sobrepasos
y tiempos de establecimiento; si se comparan los sobrepasos en la velocidad con
respecto a la velocidad de referencia resulta que las magnitudes del sobrepaso son
menores al 1%, por lo que no son relevantes en un escenario practico. Sin embargo,
en simulacion el mejor seguimiento se logr6 con el esquema de linealiacién exacta ya
que tiene un error de cero en estado estable.

Sobre la sintonia de las ganancias se puede decir que los ajustes més complica-
dos pertenecen al control pasivo y la metodologia IDA, ya que tienen mas de dos
ganancias de las cuales no se pudo observar algiin patron que facilitara encontrar un
algoritmo de ajuste. Los valores que se presentan en las distintas gréaficas se obtuvie-
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Figura 4.8: Magnitud del error.

ron mediante prueba-error.

Los resultados sobre las respuestas de voltajes que arrojan los controles nos dice
que el esquema que consume més voltaje es debido a la metodologia IDA, esto se
debe, quiza , a que la respuesta de velocidad del rotor no tiene sobrepaso; esto lo
ultimo se comprueba al ver la Figura 4.8. En segundo lugar se encuentra el voltaje
del control por retroalimacion de estados y el control que utiliza menos voltaje es el
control pasivo.

En la ultima subseccion de este capitulo se encontré que el par variable genera que
el esquema de control IDA empeore el desempeno de seguimiento. En esta misma
prueba, el control pasivo mejora cuando el momento de carga se opone al motor,
ya que la magnitud del error de estado estable se reduce. En las simulaciones de
perturbacion de par el control con una respuesta de error més grande fue el esquema
pasivo, por lo que es un control sensible ante este tipo de escenario, pero también el
control IDA present6é un cambio considerable ante esta perturbacion.

Finalmente, en las pruebas de perturbacion de inercias los controles que mostraron
respuestas distintas son el control por linealizaciéon exacta y el pasivo. Esta tltima
prueba arrojo lo siguiente observacion: resulta mejor dejar un momento de inercia
menor al real en el esquema de linealizaciéon exacta y un momento de inercia mayor
en el esquema pasivo, para mejorar la respuesta de seguimiento de velocidad en cada
control.
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Figura 4.9: Respuesta de los voltajes del eje d, de todos los esquemas de control.
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Figura 4.10: Respuesta de los voltajes del eje g, de todos los esquemas de control.
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Figura 4.11: Torque variable; control por linealizacion exacta. Respuesta de velocidad

del rotor.
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Figura 4.12: Torque variable; control pasivo. Respuesta de velocidad del rotor.
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Figura 4.13: Torque variable; control IDA. Respuesta de velocidad del rotor.
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Figura 4.14: Perturbaciéon del par; control por linealizaciéon exacta. Respuesta de
velocidad del rotor.
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Figura 4.15: Perturbacién del par; control pasivo. Respuesta de velocidad del rotor.
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Figura 4.16: Perturbacion del par; control IDA. Respuesta de velocidad del rotor.
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Figura 4.18: Perturbacién del momento de inercia; control pasivo. Respuesta de ve-
locidad del rotor.
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Figura 4.19: Perturbacién del momento de inercia; control IDA. Respuesta de velo-

cidad del rotor.
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Capitulo 5

Conclusiones

Se puede concluir, de la investigacion acerca del motor eléctrico de iman per-
manente, que esta maquina eléctrica es resultado de mejores disenos de motores
eléctricos, asi como, del desarrollo de mejores materiales magnéticos. E1 MIPSE es
capaz de sustitutir a varios tipos de motores, como el motor de inducciéon o el mo-
tor de DC con escobillas, igualando las capacidades de desempeno, reduciendo los
mantenimientos, con un volumen y peso menor. Se encontrd que existen dos grandes
clases de MIPSES’s, el primero de flujo radial que se caracteriza por tener el flujo
magnético perperdicular al eje de giro del rotor. El segundo es el de flujo axial, el cual
tiene el flujo magnético paralelo al eje de giro del rotor. Ambos disenos se pueden
utilizar en aplicaciones indistintamente.

Como parte del estudio acerca de motores de imén permante se incluyo el desarro-
llo del conjunto de ecuaciones que modelan el comportamiento dindmico del motor.
Dichas ecuaciones se plasmaron en sus dos formas, tanto en variables estandar o
variables maquina, como en variables equivalentes del marco d — ¢q. Se observd que
el conjunto de ecuaciones en variables méquina que modelan la dindmica del MIPSE
tienen dos vertientes: si se supone que el MIPSE de DC entonces el motor tendria
voltajes contraelectromotrices trapezoidales, y lo mismo la ecuacién matematica. Si
se supone que el MIPSE es de AC entonces el motor tiene voltajes contraelectromo-
trices sinusoidales, al igual, que su modelo matematico. En el pimer caso el motor
se llama MIP de DC y en el segundo caso se llama MIP sincrono. En particular, se
encontr6é que el modelado matemético para los MIPSE’s de flujo radial, que comun-
mente se encontra en la bibliografia, también se aplica para los MIPSE’s de flujo
axial. Lo anterior reduce la complejidad de modelar mediante ecuaciones de electro-
magnetismo, més generales, la interaccion entre el devanado y el conjunto de imanes
del rotor.
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En este trabajo se realiz6 investigacion sobre algoritmos de control existentes en
la literatura para MIPSE’s de flujo axial con el fin de determinar su comportamien-
to y desempeno. El modelo matematico del MIPSE se represent6 de forma tal que
pudiera ser utilizado por todas las leyes de control seleccionadas. Se hizo la compara-
cion para tres leyes de control: linealizacion por retroalimentacion de estados (LE),
control basado en pasividad (CBP) y control basado en pasividad por asignacion de
interconexion y amortiguamiento (IDA).

Se realizaron numerosas simulaciones numeéricas a través de MATLAB en las que
se evaluaron: respuesta transitoria y permanednte, robustez frente a cambios en el
sistema de cargas y facilidad de sintonizacion de los controladores. Los resultados se
pueden resumir en la siguiente tabla 5.1

Cuadro 5.1: Resumen de resultados (menor es mejor)

LE | CBP | IDA

Respuesta transitoria

Error de estado permanente
Esfuerzo de control

Pulso en par de carga
Transitorio por cambio de inercia
Facilidad de sintonizacion

= = =] =] =] o
DO DN DN W N

W W W N

A partir de los resultados de simulacion el control que mostré mejor desempeno
global frente a las distintas medidas adoptadas fue el control por linealizacion exacta.
Sin embargo, falta atn por realizar la evaluacion de estos algoritmos sobre un motor
real, donde los efectos de inexactitud en los parametros modelo tendran posiblemente
efectos mayores. Estos experimentos no se pudieron llevar a cabo por retrasos en la
importacion de la plataforma experimental.



Apéndice A
Transformada de Park

En los anos 20’s Rober H. Park introdujo un nuevo acercamiento al analisis de
maquinas eléctricas, el cual consisti6 en utilizar una transformacién que envia las
variables de voltaje, corriente y flujos de encadenamiento de los devanados del estator
a variables asociadas a devanados ficticios que estan en un plano fijo al rotor. La
matriz

) cosf cos(f — Z%) cos(f + %ﬂ)
K, = 3 sinf sin(f — ) sin(0 + ) (A1)
1

1 1
2 2 2
se le conoce como Transformada Park, y es muy 1til ya que elimina a las inductancias
dependientes de la posicion de la ecuacion de voltaje; las cuales se generan a partir
del movimiento relativo de dos circuitos, ver referencia [11, Pag. 109|. La variable 6
representa el desplazamiento angular, y esta en funcion del tiempo (t).

La velocidad angular se denota con w. La velocidad y la posiciéon estan relacio-
nadas por la ecuaciéon

Sean Fupe, Fuao € R* (un par de vectores que representan, ya sea voltajes, co-
rrientes o flujos de encadenamiento) dados como

Fabc = [fa7fb7fc]T y 'quO = [fq7fd7.f0]T

y K € M3,3(R) la matriz en (A.1).
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La matriz K, tranforma a los vectores del marco (a,b,c) al marco (d,q,0), es
decir,

]:qu - stabc-

La matriz K, resulta invertible, la inversa es

cos 6 sin 6 1
K" = |cos(d — &) sin(d— %) 1]. (A.2)
cos(f + &) sin(@+23) 1

Sabemos que una maquina eléctrica sincrona esta descrita, parcialmente, por las
siguientes ecuaciones® de voltaje

dXgs )
as Rs .as =
v las T 7t
, dAps
Vps = Rszbs + d_; (A3>
d\
cs Rs 'cs -
v les T T

donde R,, Vjs, ij5 v Ajs son la resistencia, el voltaje, la corriente y el flujo de enca-
denamiento en el j-ésimo devanado, con j € {a,b, c}. El flujo de encadenamiento se
representa como

Aabcs = Ls]ab087

donde L, es la matriz de inductancias definida como

Lis + L = Lam cos(6s) ;g"i — Lam cos(fs — %ﬂ) ;gm — Lam cos(0s + %ﬂ)
Lg= |=Lm — Lnpco8(0s — 2F) Ly + Ly, — Lam cos(6s — 2F) =L — Lp cos(0s +2m) |
Lo — L cos(0s + ) =L — L, cos(8 + 2m) Lis + Ly, — Lam, cos(0s + )

donde L;, representa la perdida en la inductancia, La,, es la mitad de la amplitud de
la variacion sinusoidal de la inductancia y L,, es el valor promedio del la inductancia.
Aplicando la transformacion de coordenadas K en (A.3), es decir

Vabcs & ‘/quS = Ks_l‘/;bcs
Iabcs Eﬁ quOs - Kgljabcs (A4>
Aabcs Aqus = Ks_lAabcs’

1=

'El subindice s denota, que las constantes, las variables y las funciones, pertenecen al estator.
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nos queda que el sistema de ecuaciones de voltaje se reescribe como

r \
vry = Ryl + d§s+w)\25,
v, = Rsigs+—df—mgs, . (A.5)
dX;
Vo = — .
OS dt )

El sistema de ecuaciones (A.5) describe a la maquina eléctrica sincrona con marco
de referencia a los ejes d — ¢, el cual se encuentra en el rotor.
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APENDICE A. TRANSFORMADA DE PARK



Apéndice B

Algunas definiciones basicas

Derivadas de Lie

Sean las funciones f, g, h : D — R", suficientemente suaves y continuas, tales que
f(0)=0y

& = f(z) +g(z)u. (B.1)
Definicion B.0.1. La derivada k—ésima de Lie de h respecto a f se define como
O(Ly 'h)

L’}h(a:) = fx) y Lih=h,

ox

con k algin nimero natural.
El k-ésimo corchete de Lie de h con respecto a f se define como

adih = h,
oh of
1 P — —_——
adsh = &Uf(x) axh(m)
d(ad'h) af(z)
kp — VO T _ k—1
adzh = e f(zx) 5 (ad;"h),

con k algin nimero natural.

Definicién B.0.2. El sistema no lineal (B.1) tiene grado relativo p, 1 < p <mn, en
la region Dy C D si

Lyl 'h(x) = 0,i=1,2,...,p—1; LyL5 'h(z) #0 (B.2)

para todo x € Dy.
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Definicion B.0.3. Se define al conjunto de corchetes de Lie asociado a (B.1), que
genera a G;, como

G = span{adffgi | 1<i<m,0<j<I}, (B.3)
con 0<{<n-—2.

Definicién B.0.4. Los indices de controlabilidad {ky, ..., km} asociados al sistema
(3.1) se definen como

ki =card{m; >1i|j>0} 1>i>m (B.4)
con
mog = rank Gy,
m1 = rank G —rank Gy,
My—1 = rank G,_1 —rank G,_s,

donde G. se define en la ecuacion (B.3).

Definicién B.0.5. Se dice que el conjunto G; en (B.3) es involutivo si

Ya,b € G, = ad,b € G,.
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