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Abstract

This work presents and experimentally validates a new control scheme for electrical
drive systems, named cascaded predictive speed and current control (PSCC). This new
strategy uses the model predictive control concept. It has a cascaded structure like that
found in field-oriented control or direct torque control. Therefore the control strategy has
two loops, external and internal, both implemented with model predictive control. The
external loop controls the speed, while the inner loop controls the stator currents. The
inner control loop is based on Finite Control Set Model Predictive Control (FS-MPC),
and the external loop uses MPC deadbeat, making full use of the inner loop’s highly
dynamic response. Experimental results show that the proposed strategy is overshoot-
free and has a high dynamic response.

On the other hand, FS-MPC has many advantages, such as fast dynamic response and
intuitive implementation. For these reasons it has been thoroughly researched in the
last decade. However, the spread switching frequency spectrum of FS-MPC remains a
major disadvantage of the strategy. The second part of this research discusses a modu-
lated model predictive control that guarantees a fixed spectrum switching frequency in
the linear modulation range and extend its optimized response to the over-modulation
region. Due to the equivalent high gain of the predictive control, and due to the limit
on the voltage actuation of the power converter, it is expected for the actuation voltage
to enter into the over-modulation region during large reference change or in response to
load impacts. For this situation an optimized over-modulation strategy, that converges
to FS-MPC response for large tracking errors, is proposed. This technique seamlessly
combines the good steady-state switching performance of PWM with the high dyna-
mic response of FS-MPC during large transients. Experimental results that show the
good steady-state switching performance, the FS-MPC like transient response and the
seamless transition between modes of operation are presented for a permanent magnet
synchronous machine drive to test the proposed modulated predictive control strategy.

Index Terms

Model predictive control, variable speed drives, predictive speed control, predictive cu-
rrent control, modulated model predictive control.
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Resumen

Este trabajo presenta la validacién de un nuevo esquema de control para accionamien-
tos eléctricos, llamado control predictivo de velocidad y corriente en cascada (PSCC).
Esta nueva estrategia usa el concepto de control predictivo basado en modelos. En una
estructura en cascada como la utilizada en control orientado por flujo y control directo
de torque. Por lo tanto, la estrategia de control tiene dos lazos, externo e interno, ambos
implementados con control predictivo basado en modelos. El lazo externo controla la
velocidad, mientras el lazo interno controla la corriente de estator. El lazo interno de
control se basa en control predictivo de estados finitos (FS-MPC), y el lazo externo
usa dead-beat MPC, haciendo un completo uso de la alta respuesta dinamica que posee
el lazo interno. Resultados experimentales demuestran que la estrategia propuesta no
posee overshoot y tiene una respuesta dindmica muy alta.

Como ha sido ampliamente en la literatura reciente FS-MPC tiene algunas caracteristi-
cas muy atractivas, principalmente su rapida respuesta dindmica y una implentacion
intuitiva. Por estas razones ha sido fuertemente investigado en las ultimas décadas. Sin
embargo, el espectro distribuido de los armoénicos de conmutacion debido a su frecuen-
cia de conmutacién variable, es una desventaja de la estrategia. La segunda parte de
esta investigacion propone un control predictivo modulado que garantiza un espectro
de frecuencia de conmutacién fijo en el rango de modulacién lineal y posee una res-
puesta éptima en zona de sobre-modulacién. Debido a la alta ganancia equivalente de
control predictivo, y debido a la limitacién en la actuacién del convertidor de potencia,
se espera que la actuacién de voltaje en la zona de sobre-modulacién durante un gran
cambio en la referencia o en la respuesta a un impacto de carga. Por esta situacion
una estrategia de optimizacion en zona de sobre-modulacién, que converge a una res-
puesta FS-MPC cuando el error de seguimiento es grande, es propuesto. Esta técnica
combina el buen desempeno del estado estacionario de la conmutacién PWM con la
alta respuesta dindmica de FS-MPC durante los transientes. Resultados experimentales
que muestran el buen desempeno de conmutacién en estado estacionario, la respuesta
transiente de FS-MPC y la suave transicién entre ambos modos son presentados para un
banco de prueba de maquina sincrénica de imanes permanente para validar la estrategia
de control predictivo modulado propuesto.
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Capitulo

Introduccion

1.1. Estado del Arte en Control de Accionamientos Eléctricos
AC

Las maquinas eléctricas son utilizadas ampliamente en la actualidad en aplicaciones in-
dustriales, generacién eléctrica, transporte, etc. Para su operacion en velocidad variable
es necesario utilizar un accionamiento, que generalmente es un convertidor de estado
sélido y algoritmos de control adecuados. Esto produce un mayor control de las aplica-
ciones en comparacion con accionamientos directos, siendo absolutamente necesario en
muchos casos como por ejemplo cuando se utilizan maquinas sincrénicas sin capacidad
de arranque directo, cuando se trata de aplicaciones que solo pueden operar a velocidad
variable como electro movilidad o en el caso de accionamientos para el control de po-
sicién (servo). En muchas aplicaciones en que los accionamientos de velocidad variable
son una alternativa a la conexion directa, su uso permite cuantiosos ahorros de energia
entre otras ventajas.

La btusqueda de técnicas de control eficientes para el control de maquinas ha sido ince-
sante en las ultimas décadas por parte de la comunidad cientifica. Control por Campo
Orientado y Control Directo de Torque son dos métodos clasicos, considerados hoy en
dia un estdndar en el control de maquinas eléctricas AC.

El Control por Campo Orientado (FOC) [1] fue desarrollada en la década de los setenta
por Hasse [2] y Blaschke [3]. La descripcién del método hace uso de la representacién en
vectores espaciales de la méquina AC [4]. FOC considera un eje rotatorio orientado con
respecto al flujo de rotor QE,,, esto le permite controlar de forma independiente el flujo y
el torque elecromagnético producido, el esquema de control se muestra en la Fig. 1.1.

En la década de los ochenta, Takahashi y Noguchi [5], y Depenbrock [6] se dedicaron
a estudiar una alternativa de control que reemplazara los controladores lineales PI de
corriente por comparadores mas rapidos, basados en comparadores por histéresis. Esta
nueva estrategia fue llamada Control Directo de Torque (DTC). Una de sus grandes
cualidades es que utiliza la naturaleza discreta del convertidor. La seleccién de estados
de conmutacion en DTC se puede dividir en dos categorias:
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PI, Pl
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Fig. 1.1. Esquema de control orientado por flujo.
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Fig. 1.2. Esquema de control directo de torque.

s DTC basado en una tabla de conmutacion.

= Control Directo Propio.

El primero fue desarrollado por Takahashi y Noguchi, considera una trayectoria circular
del flujo de estator en torno al plano complejo. El segundo fue propuesto por Depen-
brock y logra un comportamiento hexagonal del flujo de estator, privilegiando un menor
nimero de conmutaciones por sobre la distorsion de la corriente. En Fig. 1.2 se muestra
el esquema de control directo de torque basado en tablas.

1.2. Control Predictivo Basado en Modelos

El Control Predictivo basada en modelos (MPC) ha sufrido un notable crecimiento
en las dltimas tres décadas [7, 8. MPC puede ser utilizado en un amplio rango de
aplicaciones gracias a que es conceptualmente simple y posee una rapida respuesta
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dindmica. Ademads, utilizando una misma optimizacién de funcién de costo es posible
incluir restricciones y modelos no lineales [9]. En este contexto, el autor ha presentado
su punto de vista en [10], donde comenta el estado actual de MPC y los retos que
le quedan por sortear para llegar a ser una estrategia aceptada en la industria de la
electrénica de potencia.

Debido a la gran carga computacional del método MPC y a la baja capacidad de calculo
de los primeros procesadores, MPC fue inicialmente utilizado para aplicaciones de baja
dindmica con un largo periodo de muestreo. Recientemente, con el avance de la tecno-
logia de los microprocesadores, MPC ha sido aplicado a procesos con un alto desempeno
dindmico como circuitos de electrénica de potencia. MPC aplicado a electréonica de po-
tencia tiene dos principales variantes: MPC de estados continuos (CS-MPC) [11, 12] y
MPC de estados finitos (FS-MPC) [7].

CS-MPC calcula la solucién éptima del problema considerando una actuaciéon continua
en un rango, luego una etapa de modulaciéon genera los estados de los switches del
convertidor potencia. En contraste, FS-MPC usa la naturaleza discreta del convertidor
de potencia y el modelo de la carga para resolver un problema de optimizacién. FS-
MPC ha sido utilizado en multiples aplicaciones de electrénica de potencia tales como
neutral point clamped converters (NPC) [13], cascade H-bridge converters (CHB) [14,
15], flying capacitor converters [16, 17], three-phase two-level inverters [18-20], multilevel
converters [21-24], matriz converters [25, 26] donde el autor de esta investigacién ha
contribuido previamente en [27-33],entre otras topologias de convertidores.

FS-MPC posee dos importantes problemas: La estrategia de control depende de la pre-
diccién del modelo del sistema. Adicionalmente, el hecho que la naturaleza del converti-
dor de potencia tenga un limitado nimero de estados que FS-MPC puede aplicar. Estas
condiciones resultan en un error en estado estacionario y un espectro distribuido.

El espectro armonico de corriente depende de la conmutacion de los switches del con-
vertidor, que FS-MPC no es garantizado que ocurra a una frecuencia fija. En contraste
a FS-MPC, técnicas de control de corriente que considerar actuaciones continuas (CS-
MPC) y modulacién por ancho de pulso (PWM) o modulacién de ancho de pulso de
vectores espaciales (SVPWM) tienen una frecuencia de conmutacién fija. Por lo tanto,
es el espectro en estas ultimas técnicas concentrado alrededor de la frecuencia de la
portadora y sus frecuencias multiplos.

1.3. Control Predictivo de Velocidad

En un esquema de control lineal, el ancho de banda del control externo de velocidad es
limitado por la respuesta dinamica del lazo de control interno de corriente. Esto crea un
compromiso explicito con el ancho de banda del lazo externo de control. En [34, 35], FS-
MPC es usado para el control interno de corriente y torque de una maquina de induccion,
maximizando su respuesta, pero un controlador PI clasico es atn utilizado en el lazo
externo de velocidad. Pese a utilizar un controlador de corriente rapido, tal como es
FS-MPC, la respuesta del lazo de velocidad externo no mejora, dado que se encuentra
limitado por el ancho de banda del controlador lineal externo. Recientemente, buscando
como mejorar el rendimiento ofrecido por MPC, un control completamente predictivo de
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accionamientos AC ha sido reportado en la literatura, ya sea preservando la estructura
clésica en cascada [36] o resolviendo un solo problema de optimizacién con restricciones
[37-39]. Si bien [36] utiliza una arquitectura en cascada clasica que ayuda su comprension
estructural, su implementacién es compleja dado que utiliza modelos extendidos de los
subsistemas, tanto interno como externo (corriente y mecénico, respectivamente), para
poder incorporar un rechazo de perturbaciones y un error cero en estado estacionario. En
estado transitorio el método no rechaza las perturbaciones, lo cual es una gran limitacion
para aplicaciones servo. En el caso de [37-39], ellos tienen en comin que poseen un
esquema de control centralizado, utilizando una tnica funcién de costo. Al utilizar esta
estructura se estan acoplando la dinamica del subsistema eléctrico con la dindmica del
subsistema mecdanico, ya que ambos subsistemas estan siendo controlados a la misma
tasa de muestreo. Lo anterior no es deseado ya que el acoplamiento genera problemas
en el control. Ambos autores, utilizando diferentes caminos de resolucién para resolver
este problema, proponen la inclusién de términos en la funcién de costo que mitigan en
parte dichos efectos de acoplamiento no deseado. Inclusién de penalizacién de corrientes
de alta frecuencia, saturacién de actuaciones, decisiones légicas, son algunos ejemplos
de términos que estos autores proponen para resolver el problema de acoplamiento
dindmico de los subsistemas. Estos nuevos términos que se incluyen en la funcién de
costo conllevan una dependencia de factores de peso, los cuales son determinados de
forma heuristica, y un aumento en el calculo computacional.

Un ejemplo de una aplicaciéon que requiere un alto desempeno dinamico son los sistemas
servo [38, 40, 41]. Una aplicacién servo requiere de una rapida respuesta, preferentemente
sin overshoot y con una alta exactitud en estado estacionario. Tipicamente, aplicaciones
servo usan maquinas sincrénicas de imanes permanentes (PMSM), pero también es
posible encontrar sistemas servo usando maquinas de induccién [42].

1.4. Control Predictivo Modulado

Como se argumenté previamente, un problema de FS-MPC es su espectro armoénico
distribuido y su alta frecuencia de conmutacién. Diferentes alternativas han sido pre-
sentadas en la literatura para reducir la frecuencia de conmutaciéon. Tipicamente, una
alternativa puede ser aumentar el tiempo de muestreo para esto se requiere un modelo
de prediccién mas preciso [43]. Por otra parte, el nimero de conmutaciones puede ser
reducido restringiendo el futuro estado del convertidor en base al estado utilizado en
el pasado [44]. También, un filtro pasa bajos puede ser utilizado para los estados del
convertidor, pero este método de control reduce la respuesta dindmica de MPC [45].
Una propuesta similar basada en la evaluacion de un conjunto adicional de vectores de
voltaje, que no son estados reales y que luego sintetizan las senales de disparo de los
semiconductores a través de un modulador externo es propuesto en [46]. Otra alternati-
va es predecir las pérdidas en los switches y seleccionar el estado 6ptimo basado en un
criterio de evaluacién de pérdidas [47]. También se ha propuesto utilizar un transforma-
cién discreta de Fourier movil que entregue al control informacién de la frecuencia que
dominara la formas de onda de las seniales en base a los posibles estados de conmutacion
y ser evaluado en la funcién de costo [48]. El autor también ha propuesto una estrategia
que reduce la frecuencia de conmutacién utilizando un modelo virtual predictivo [49].
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Si bien, en los casos anteriores se lograba una reduccién de frecuencia de conmutacion,
el espectro arménico sigue siendo distribuido. Por esta razén, muchos autores han pro-
puesto el uso de MPC de set continuo para luego resolver algiin tipo de modulacion
[50-52]. En [50] el valor del vector cero de la funcién de costo es usado para determinar
el voltaje andlogo requerido para lograr el seguimiento de corriente. A partir del voltaje
de referencia, los ciclos de trabajo son calculado para cada par de vectores adyacentes
activos. Estos tiempos son evaluados en una funciéon de costo para seleccionar el par
de vectores activos que seran aplicados. Sin embargo, la funcién de costo propuesta no
considera las restricciones en los ciclos de trabajo, por lo que selecciona una solucion
sub-6ptima fuera del rango de modulacién lineal. En [51] los autores, basdndose en el
modelo dindmico, considerando que el modelo varia de forma constante durante el pe-
riodo de tiempo que un vector de voltaje es aplicado y considerando que se conoce el
punto de partida (medicién), se resuelve un problema de éptimizacién que determina
una expresion de los tiempos para cada uno de los tres vectores. Luego, en la funcion
de costo son evaluados los tres vectores adyacentes (dos activos y un vector cero), el
conjunto de 3 vectores que minimiza la funcién de costo es seleccionado y serd aplicado
en el siguiente periodo de muestreo. Este método obtiene una solucién 6ptima en zona
de modulacién lineal. Sin embargo, en zona de sobremodulacion, las restricciones de
los tiempos son impuestas después del calculo de los tiempos 6ptimos sin restricciones,
logrando una seleccion sub-6ptima cuando la actuacién es saturada. Un enfoque lige-
ramente diferente es presentado en [52]. Aqui el error entre la respuesta de un modelo
predictivo y las referencias es usado para calcular los tiempos de los tres vectores, dos
activos y un vector cero, que resultarda en un seguimiento con error cero. De hecho, el
error de seguimiento entre la referencia y la respuesta del modelo predicho puede ser
interpretado como una transformacién afin, es decir la composicién de una transfor-
macién lineal y una traslacién. En este caso, la regién donde el origen es ubicado, es
decir el punto de error cero, es determinado a priori usando propiedades matematicas
de vectores en el espacio transformado, reduciendo el esfuerzo computacional y sin la
evaluacién de una funcién de costo explicita.

Todos estos trabajos presentan una estrategia de modulacién que logra un rendimiento
dead-beat en zona lineal, es decir, dentro de la capacidad de voltaje lineal de actuacién
del convertidor de potencia logran alcanzar la referencia de corriente en un tiempo de
muestreo. Sin embargo, ellos no presentan una solucién 6ptima cuando la referencia se
ubica fuera de la region lineal de modulacion.

1.5. Hipétesis y Contribucién

La contribucién de esta investigacién se enmarca en el desarrollo de estrategias de control
basadas en MPC para accionamientos eléctricos.

La primera hipotesis que se plantea es que se puede realizar una estrategia de control
predictivo de velocidad en cascada que simplifique los ya existentes métodos de control
predictivo de velocidad centralizados [37-39]. Esto reduce la complejidad de la funcién
de costo utilizada, ya que las estrategias de control centralizados dependen de muiltiples
factores de peso los cuales son definidos heuristicamente. Se mantiene un alto ancho de
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banda dado que el lazo externo de velocidad es controlado mediante CS-MPC (dead-
beat). Ademds, se propone el uso de un observador de perturbaciones para logra eliminar
el error estacionario debido a errores en el modelo de la carga u otros errores o pertur-
baciones que existan en el sistema. Con lo anterior se resuelve uno de los problemas que
comunmente se asocian a la estrategia de control predictivo basado en modelos.

La segunda hipdtesis de esta investigacién es que se puede desarrollar una estrategia de
modulacién predictiva que 6ptimice la actuacién cuando ésta se encuentre en la region
de sobre-modulacién. A partir de la estrategia de modulacién predictiva propuesta en
[52] se proponen una estrategia que resuelva el calculo de los ciclos de trabajo para los
vectores activos del convertidor de potencia cuando la referencia se encuentra fuera de
la zona lineal. Con esto se logra tener una estrategia de control predictiva que aplica
una actuacion 6ptima en todo momento, tanto en zona de modulacién lineal como en
sobre-modulacién, y que posee un espectro de frecuencia fija, solucionando el segundo
problema tipicamente asociado a FS-MPC.

1.6. Objetivos y Limitaciones

En primer lugar, en este trabajo se estudia la implementacién de una estructura de
control predictiva en cascada utilizando en el lazo interno un control de corriente FS-
MPC, similar a los discutidos en [34, 35, 53]. Mientras que, para el control de velocidad
se propone CS-MPC, basado en una inversién explicita del modelo mecénico dead-beat.
El método propuesto se implementara en un banco de prueba de maquinas de induccion
de 4 [kW].

El segundo objetivo de este trabajo es validar la estrategia de control predictivo de
corriente con modulacion propuesto. Para ellos se utiliza una maquina de imanes per-
manentes acoplada a una maquina de corriente continua que actia como carga. Ademas,
como un paso intermedio mas ilustrativo, se utiliza una carga RL es utilizada para de-
mostrar el trabajo de la estrategia de sobremodulacion.

Este trabajo no es una comparacién de estrategias de control ni métodos de modulacion.
No es el objetivo comparar el propuesto control predictivo de velocidad y corriente en
cascada con otras estrategias de control, como por ejemplo FOC o PTC. Como tampoco
es el objetivo comparar el método de control predictivo modulado con optimizacién en
la sobremodulacién con otras estrategias de modulacién ya existentes.

1.7. Estructura General del Documento

Esta tesis doctoral se divide en siete capitulos. El presente Capitulo 1 es la introduccion
de materia de investigacion. En el Capitulo 2 se entregan los fundamentos de FS-MPC
para aplicaciones de accionamientos. Este capitulo no corresponde a una contribucion
de esta investigacién pero es la base para el desarrollo del resto de los capitulos, y por
completitud es necesario que exista. La estrategia de control predictivo de velocidad y
corriente es presentado en el Capitulo 3. La estrategia de modulacién con optimiza-
cién en la zona de sobremodulacion es presentada en el Capitulo 4. El Capitulo 5
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explica la construccién de los diversos experimentos que se realizaron para validar los
métodos propuestos en esta investigacién. Los resultados obtenidos son presentados en
el Capitulo 6. Finalmente, en el Capitulo 7 se entregan las conclusiones obtenidas de
esta investigacion.



Capitulo

Fundamentos de F'S-MPC Aplicado a
Accionamientos AC

En los tltimos anos, Control Predictivo de Estados Finitos (FS-MPC) ha sido propuesto
en la literatura para aplicaciones de accionamientos eléctricos [54, 55]. Lo anterior se
debe a que FS-MPC es una estrategia conceptualmente sencilla y con la cual se obtiene
una respuesta dindmica réapida.

Para comprender la implementacién de FS-MPC es necesario conocer el principio de
funcionamiento general de cualquier estrategia de control predictivo basado en modelos.
En tal estrategia el modelo del actuador, en este caso el convertidor de potencia, y los
modelos de la carga a controlar son usados por la estrategia de control. En este capitulo
se presentan y revisan los fundamentos que sustentan esta estrategia. En particular
se presentan los aspectos relacionados con la aplicacién de esta investigacién: Control
predictivo de corriente, el modelo del inversor fuente de voltaje de dos niveles (2L-VSI),
la méquina de induccién jaula de ardilla (IM) y de la méquina sincrénica de imanes
permanentes (PMSM). Cabe destacar que, respecto a los accionamientos eléctricos,
este capitulo entrega conceptos generales necesarios para el desarrollo de los préximos
métodos propuestos en este trabajo.

La idea general de operacion de FS-MPC es que, a partir del modelo de la carga y
de una funcién objetivo o también llamada funcién de costo, se puede determinar el
vector de estado del convertidor de potencia que minimice la funcién de costo, es decir,
encontrar el estado del convertidor que comete el menor error entre la referencia y la
prediccién. Existen multiples formulaciones para la funciones de costo, las que dependen
del objetivo de control. En la Tabla 2.1 se muestran algunos ejemplos de funciones de
costo encontradas en la literatura y sus objetivos de control.

Un esquema que representa de forma general el principio de funcionamiento de FS-MPC
en aplicaciones de electrénica de potencia se muestra en Fig. 2.1. A partir de mediciones
realizadas en la etapa de potencia y basado en el modelo del sistema, es posible predecir
el comportamiento futuro para los diferentes estados del convertidor. Estas predicciones
son comparadas con la referencia o referencias, puede ser mas de una. El estado predicho
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Tabla 2.1. Funciones de costo de FS-MPC

Objetivo de control Funcién de costo
Corriente [56, 57] g9i = lig, —ial + lif — z’éI
Voltaje [58, 59] gv = V5, — v&| + |vf — v
Flujo [60, 61] guv = |H\I’s”* - H\I’SHPI
Torque [62, 63] gr = |TF —TY|
Potencia Reactiva [64, 65] 9o = |Q* — QP|, donde QP = V43 - isa — Vsa - is8
Potencia Activa [64, 65] gp = |P* — PP|, donde PP = vyq - isq + Vsg - isp
Cantidad de Conmutaciones [66, 67] gf = Z‘Z’b’CISZ- -S|

Rl A e e e e B S q
| I

Etapa de Control (FS-MPC) | Etapa de Potencia
| |

|

|

| Senales 11e
| Control |de
|

|

Referencia Minimizacién de Switchgs
=>

funcién de costo

|
|

T |
z |

|

|

I

|

|

> _I < Carga

I

I

[

I

| e
| Convertidor de Mediciones!
I

I

|

I

I

Potencia
Modelo Predictivo <

Fig. 2.1. Esquema general de control predictivo basado en modelos para aplica-
ciones de electrénica de potencia.

que optimice la funcién de costo serd aplicado en el préximo estado de muestreo.

2.1. Lazo Interno Predictivo

Existen dos técnicas predictivas de control ampliamente utilizadas en accionamientos:
Control Predictivo de Torque (PTC) [68, 69] y Control Predictivo de Corriente (PCC)
[70, 71]. Ambas son bastante andlogas ya que ambas buscan en definitiva controlar el
flujo magnético de la méquina y el torque eléctrico que ella genera, sin embargo existen
algunas diferencias que vale la pena revisar. En el caso de PTC la funciéon de costo
que controla ambos objetivos es (2.1) donde la referencia de flujo y torque eléctrico son
comparadas con las predicciones de las mismas basadas en el modelo de la méquina [72].

2 2
g= (\IJ; - \IJ’;H) A (Te* - Tf“) . (2.1)

Por otra parte, PCC controla el flujo y el torque eléctrico de forma indirecta mediante el
control de la corriente de estator. El control en estado estacionario del flujo de estator
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se logra mediante la corriente igzq. Para lograr un control dindmico del flujo puede
implementarse un control de lazo externo, similar al lazo externo de velocidad. Sin
embargo, por razones de simplicidad, en este trabajo no se considera, ya que sélo se
consideran las operaciones por debajo de la velocidad base, es decir, no se implementa
ningin debilitamiento del flujo y por lo tanto la referencia de flujo es constante. Por lo
tanto, no es necesario regular activamente el flujo. Por otro lado, por medio del control
de la corriente de cuadratura, i, se controla el torque eléctrico de la maquina.

En este caso, la funcion de costo tiene dos objetivos simultdneos, seguir la referencia de
corriente de cuadratura de estator, es decir, seguir el torque eléctrico de referencia, y
seguir la corriente directa de estator que produce el flujo de la maquina. La funcién de
costo que realiza lo anterior es,

2 2
¢ ck+1 -k ck+1
9= <qu Zs;— ) (st st+ ) : (22)

La funcién de costo (2.2) es evaluada para cada uno de los posibles vectores de voltaje
del 2L-VSI. El vector que minimiza (2.2) es llamado vector éptimo vpt,

Vopt = arg min g(vf“)

{vo,...,v7}

: (2.3)

Vopt serd aplicado durante el préximo periodo de muestreo.

Como se mencioné anteriormente, la funciones de costo (2.1) y (2.2) logran controlar
directa e indirectamente el flujo de estator y el torque eléctrico, respectivamente. Sin
embargo, en este trabajo se utilizard el control predictivo de corriente para el lazo interno
ya que, a diferencia de PTC, PCC no requiere un factor de peso dentro de la funcién
de costo. El diseno de los factores de peso no ha sido resuelto ain en la literatura, su
forma de disefio es utilizando métodos heuristicos [73], por lo que es recomendable, en
la medida de lo posible, independizarse de ellos.

2.2. Inversor Fuente de Voltaje de dos Niveles

El inversor fuente de voltaje de dos niveles (2L-VSI) es una topologia muy comin en
aplicaciones de accionamientos debido a su simplicidad, su alto rendimiento dinamico
y su amplia disponibilidad. En una aplicacién tipica de accionamiento, el convertidor
alimenta la maquina AC como se muestra en la Figura 2.2(a). Debido a la naturaleza
del convertidor, esta topologia puede producir 7 diferentes vectores de voltaje, como se
ilustra en la Figura 2.2(b) y en la tabla 2.2. Es posible identificar 6 vectores activos y
dos vectores cero (vg and v7). El vector de voltaje depende del estado de los switches
del convertidor.

Las variables de voltaje y corriente del convertidor trifasico ilustrado en la Figura 2.2(a)
puede ser representado por el siguiente sistema de tres ejes coordinados,
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Fig. 2.2. Inversor fuente de voltaje de dos niveles (2L-VSI).(a) Topologia; (b)
Vectores de wvoltaje.

Vsabe = [Usa Ush 'Usc]Ta (2.4)
isabc = [isa isb isc]T-

El voltaje aplicado a la maquina AC y el voltaje del enlace dc se relacionan mediante
la siguiente ecuacion,

Vsabc = [Sa Sb SC]T : de? (26)

donde S,, Sp y S. representa el estado del switch de cada pierna del convertidor, tal
como se muestra en la Figura 2.2(a) y vg4. es el voltaje DC del 2L-VSI. Usando esta
notacién, es posible escribir el vector de voltaje en ejes estacionarios o3 de la siguiente
forma,

e_2[1 -} -1
VQIB = [Ua Uﬁ] - g 1 _ﬁ VSabc' (27)
2

|
N‘awh—l

El voltaje del convertidor también puede ser representado en ejes sincrénicos dq orien-
tado con un angulo de rotacién arbitrario 6 de la siguiente forma,

cosf sinf
af

Vg = [va Uq]T - [ —sinf cosé

2.3. Maquina de Induccién

La méquina de induccién jaula de ardilla se utilizada en la primera etapa de este trabajo.
Un diagrama ilustrativo de la maquina de induccién se muestra en la Fig. 2.3, donde
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Tabla 2.2. Estados de conmutacion del 2L-VSI

Vector de | Estado Switches Voltajes a8
Voltaje Se  Sp Se Ve vg

Vo 0 0 0 0 0

Vi 1 0 0 %vdc 0

Vo 1 1 0 3Vde %Udc
V3 0 1 0 - %Udc % Vde
V4 0 1 1 —204e 0
V5 0 0 1 —3Udc  — %/Udc
Ve 1 0 1 %'Udc — % Vde
vy 1 1 1 0 0

Fig. 2.3. Diagrama devanados concentrados de una mdquina de induccion.

por simplicidad los devanados son representados de forma concentrada. En la realidad
se busca obtener una fuerza electromotriz inversa (fem) sinusoidal, lo cual se logra con
devanados de estator distribuidos sinusoidalmente.

2.3.1. Modelo Eléctrico de la Maquina de Induccién

El modelo desarrollado esta en ejes sincrénicos orientado con el angulo del flujo de
rotor [72]. La maquina puede ser representada en ejes de referencia arbitrarios, girando
con una frecuencia angular wy. La ecuacién de estator de la mdquina, que relaciona la
corriente de estator y el flujo de estator estd dada por (2.9). Por otra parte, la ecuacién
de rotor que relaciona la corriente de rotor y el flujo de rotor, es dada en (2.10).

d¥s

VS = RSiS + W + JWf‘IIS7 (29)
dv,

0=Ri, + — — (wf —w)Y,, (2.10)

dt
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donde,
0 -1
[0 7], -

Y Vs = [Usg vsq]T es el vector de voltaje de estator, iy = [igq isq]T es el vector de corriente
de estator, i, = [i;q irq]’ es el vector de corriente de rotor, Wy = [1)sq 15T es el flujo
de estator, y U, = [t),g qu]T es el flujo de rotor. R, es la resistencia de estator, wy es la
velocidad angular del eje de referencia, R, es la resistencia de rotor y w es la velocidad
de rotor.

Las ecuaciones que relacionan el flujo de rotor y de estator con las corrientes de rotor y
estator son,

U, = Liis + Lyiy, (2.12)

U, = Lpis + Lyi,, (2.13)
donde L,, es la inductancia mutua, L es la inductancia de estator, y L, es la inductancia
de rotor.

Finalmente, el sub-sistema mecanico es compuesto por el torque eléctrico producido por
la maquina de induccién, que puede expresarse en términos de la corriente de estator y
el flujo de estator,

3 A
T= ipk‘rdJszsq, (2.14)
donde p es el nimero de pares de polos de la maquina.

La ecuacién dinamica de velocidad es la siguientes,

dw
J—=T-T 2.15
= i (215)

donde J es el coeficiente de inercia y 17, es el torque de carga.

2.3.2. Modelo de la Maquina de Induccién en Ejes Estacionarios

Si los ejes de referencia arbitrarios pasa a ser ejes estacionarios, comunmente llamado
eje-af, la velocidad angular wy = 0. Con esto el modelo de la maquina de induccién es
el siguiente,

v

VSaB = RSiSaﬁ _|_ d‘;aﬁ’ (216)
v

0= Ryip,, + — % = wly,,. (2.17)

Vo5 = Lsys + Linir, s, (2.18)

U, = Liis,y + Liir, (2.19)
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2.3.3. Modelo de la Maquina de Induccién un Ejes Rotatorios

Ahora, si los ejes de referencia arbitrarios son ejes sincrénicos con el dngulo del flujo de
rotor, comtinmente llamado eje-dq, la velocidad angular wy = w,.. Con esto el modelo
de la maquina de induccion es el siguiente,

. d¥s,,
Vsgg = Rsls,s + T JweVs,,, (2.20)
0= Ry, + d;dq + (We — w) Ty, (2.21)
Vsyy = Lsisdq + Lmirdq, (2.22)
\11qu = Lmisdq + Lrirdq, (2.23)

2.3.4. Maquina de Inducciéon Representada en Variables de Estados

Manipulando las ecuaciones anteriores y separando las partes reales e imaginarias, el
comportamiento electromagnético de la maquina de induccién puede ser presentado en
variables de estado, tal como se propone en [74]. Las variables de estado:

x=| " | (2.24)

donde las entradas son,

u= [ Usd } , (2.25)

y las salidas del sistema son,

y = { lsd ] , (2.26)

1 kr ky
_; Ws RoToTr R :-)(J'
L ke fer
A t) = To o To oToTr 229
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o 0
0 1
B=| a(L)s , (2.30)
0 0
1000
C:[(Jloo}’ (2:31)

donde 0 = 1— L2, /(L,L,) es el factor total de dispersién, R, = Rs+k2R,, 7, = 0 Ls/R,
es la constante de tiempo de estator, k, = Ly, /Ly, y 7 = L,/R, es la constante de
tiempo de rotor.

2.3.5. Modelo Discreto de la Maquina de Induccién

Es importante considerar que cualquier dispositivo digital, tipicamente una plataforma
digital de control, opera en tiempo discreto. Por esta razén, es necesario transformar
el modelo continuo en un modelo discreto. Por lo tanto, un dispositivo retentor debe
conectarse entre la salida de control discreto y la entrada continua del sistema real
(continuo). Hay muchas opciones para este dispositivo retentor, por ejemplo, retentor de
orden cero (ZOH), retentor de primer orden o el retentor generalizado [75]. La estrategia
utilizada es el retentor de orden cero, que mantiene el voltaje de entrada durante el
instante de muestreo, es decir,

u(t) = ug; kT <t < (k+1)T5, (2.32)

donde T es el periodo de muestreo.

Si la entrada del sistema de tiempo continuo (2.27)-(2.28) es generada por la secuencia
de entrada ui usando ZOH, luego la representacion en variables de estados del modelo
de datos muestreado esta dado por:

Xp+1 = Agxy + Baug, (2.33)
Y = dek. (2.34)

Cabe notar que el sub-sistema eléctrico conformado por las ecuaciones (2.27)-(2.31) es
lineal pero variante en el tiempo debido a la dependencia de w, y w, las cuales son varia-
bles en el tiempo. Debido a esta condicion, la discretizacion exacta no es simple. Luego,
las matrices Ay, By y C4 pueden ser obtenidas simplemente por la aproximacion de la
derivada temporal (2.27) usando una aproximacién como la de Euler hacia adelante,

(2.35)
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Fig. 2.4. Diagrama simplificado de una mdquina de imanes permanentes. (a)
Representacion de los devanados concentrados de la PMSM; (b) Flujos magnéticos y
ejes de referencia.

Finalmente, la discretizacién del modelo en variables de estado al utilizar Euler se
obtiene las siguientes matrices de estado,

Ay=1+T.A, (2.36)
B, =T.B, (2.37)
C,=C. (2.38)

Por lo tanto, usando el sistema dindmico discreto (2.33)-(2.34) y usando la medicién (o
estimacién) del estada en el periodo de muestreo k como condicién inicial, y la actuacién
a ser aplicada en el intervalo k, los valores de las variables de estado en el instante k+ 1
pueden ser predichos.

2.4. Maquina Sincrénica de Imanes Permanentes

La Maquina de imanes permanentes (PMSM) es una atractiva alternativa para apli-
caciones de generacién eléctrica y accionamientos servo debido a su alta densidad de
potencia y dinamica. La PMSM no posee un devanado de rotor, el flujo magnético de ro-
tor es producido por imanes permanentes lo cual disminuye las pérdidas por conduccién
y reduce la temperatura en el rotor. Lo anterior permite que la PMSM tenga densidad
de potencia alta, lo cual reduce el tamano y el peso de la maquina.

Una representacion simplificada de la PMSM se muestra en la Fig. 2.4. La representacion
muestra una maquina sincrénica de un par de imanes en su rotor y sus devanados, por
simplicidad, han sido representados de forma concentrada. Una maquina sincrénica de
imanes permanentes es utilizada en la segunda etapa de esta investigacién, es por ello
que su modelo es requerido.
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2.4.1. Modelo Eléctrico de la Maquina Sincrénica de Imanes Permanentes
en Ejes Estacionarios

Al considerar las dindmicas de los devanados de estator y el flujo total enlazado en cada
fase es posible establecer la siguiente ecuacion en ejes estacionarios a3,

. dises | . 76

vsaﬂ = RSISaB + LS dt + ﬂbmwr@ Ty (239)
donde R; es la resistencia de estator, L es la inductancia de estator, ¥, es la magnitud
del flujo generado por el rotor magnético y p es el nimero de polos.

2.4.2. Modelo Eléctrico de la Maquina Sincrénica de Imanes Permanentes
en Ejes Rotatorios

Si los ejes de referencia estacionarios considerado en la ecuacién (2.39) se redefine,
utilizando la transformada de Park, en ejes sincrénicos orientado con el angulo del flujo
de rotor, se obtiene la siguiente ecuacion de la méquina de sincrénica en ejes dg,

dis,,

Vsdq = RSiqu + LS dt

+ ijLS/iqu + j¢mwr) (240)

Utilizando la ecuacién (2.40) y considerando el balance de potencia entre el subsistema
eléctrico y mecéanico se puede establecer una expresién para el torque eléctrico que
acople variables de ambos subsistemas. En la ecuacién (2.40) el termino ji,w, modela
la fuerza electromotriz inversa (fem) de la PMSM.

La potencia que fluye a través de la fem es,

3
S = ifem- isy, (2.41)
3 . ..
= id)mwr{lsq + ]’Lsd} (242)

La parte real de S corresponde a la potencia activa P absorbida por la fem mientras
que la parte imaginaria es la potencia reactiva Q que fluye a través de la fem.

P — Re{S} = gd}mwrisq, (2.43)
Q=Tm{S} = thpwrins (2.44)

La potencia activa es igual a la potencia eléctrica transmitida al eje por lo que conside-
rando el modelo mecénico se puede establecer la siguiente relacién,

P=T,-W"

r o

(2.45)

Por lo que reemplazando (2.43) en (2.45) se obtiene la siguiente expresién para el torque
eléctrico,
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3 .
T, = de]mwrlsqa (246)

la cual permite acoplar el subsistema eléctrico con el subsistema mecéanico.

2.4.3. Maquina Sincrénica de Imanes Permanentes Representada en
Variables de Estado

El modelo en variables de estado de la PMSM en ejes sincrénicos dg orientado con la
posicién angular de rotor 6, es la siguiente,

donde,

Rs ; . 1
_szsd + Wrlsq + fsvsd

—Wylsd — %isq - %wr + ivsq
f)= ; (2.49)

3 2, B
m¢mp lsq — J::Wr

Wr
donde el vector de estados es,
std
i
X = ‘jz : (2.50)

Or

la entrada al sistema u esta compuesta de,
u= [ Usd } , (2.51)

y la matriz de medicién es C = [1 1 0 1]7.

Donde J,, es la inercia y B, es el coeficiente de friccién de la maquina.

2.4.4. Modelo discreto de la Maquina Sincrénica de Imanes Permanentes

Es necesario obtener el modelo discreto de la maquina sincrénica de imanes permanentes
por los mismos argumentos entregados en la seccién 2.3.5.

Usando el modelo continuo de la PMSM, presentado en (2.47)-(2.49), y la discretizacién
de Taylor de segundo orden, el modelo discreto es el siguiente,
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T2
xk+1:xk+TS~k‘k+?s~i‘k (2.52)

donde T es el periodo de muestreo.

La derivada de segundo orden del vector de estados se obtiene de la siguiente forma,

% = f(x,u). (2.53)

Con la presentaciéon del modelo de la PMSM se da por finalizado los fundamentos
necesarios para comprender el desarrollo de esta investigacion.



Capitulo

Control Predictivo de Velocidad y
Corriente en Cascada

FS-MPC tiene un gran desempeno dinamico lo que le permite tener una rapida respuesta
dindmica en las variables internas de corriente o torque y flujo. Esto lo transforma en una
atractiva alternativa para controlar accionamientos eléctricos para aplicaciones donde
se busca un alto desempeno dindmico de velocidad.

Tipicamente FS-MPC ha sido utilizado para controlar el subsistema eléctrico, mientras
que el subsistema mecanico (lazo de velocidad) es controlado habitualmente por un
controlador lineal PI convencional. Existen nuevos trabajos que proponen el control de
velocidad predictivamente [37-39]. Estas investigaciones se basan en un control predic-
tivo centralizado, donde se incorpora la referencia de velocidad como un nuevo objetivo
de control a la funcién de costo. En esta investigacién se destaca, que dichas propuestas
no son simples de utilizar y por sobre todo, tienen una alta dependencia de la forma
en que se implementa la funcién de costo y de la eleccién de los respectivos factores de
peso. Esto ultimo es una desventaja dado que los factores de peso no tienen un método
de diseno, por lo que son definidos heuristicamente.

Si se considera que el subsistema mecanico posee una constante de tiempo mucho mayor
que el subsistema eléctrico, se puede considerar realizar una estructura de control en
cascada de ambos subsistemas, tal como lo hacen las clasicas estrategias FOC y DTC
por ejemplo. Més aun, si se define un submuestreo adecuado para cada subsistema,
muestreo rapido para las variables eléctricas y submuestreo para el lazo de velocidad,
es posible desacoplar ambas dindmicas.

En este capitulo se propone y desarrolla una estructura de control predictiva en cascada
basada en el simple principio expuesto en el parrafo anterior. El lazo interno se controla
utilizando Control Predictivo de Corriente (PCC), utilizando la técnica de FS-MPC
como se describe en la seccion 2.1, mientras que el lazo externo de velocidad usa control
predictivo continuo basado en la inversion del subsistema mecéanico logrando desempeifio
de latido muerto, pero con compensacién de perturbaciones para asegurar seguimiento
de referencia.

20
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3.1. Control Predictivo de Velocidad

El lazo de control predictivo externo se presenta como una alternativa al cldsico contro-
lador de velocidad PI. El objetivo de este control de velocidad es obtener una adecuada
referencia de corriente de estator de cuadratura para seguir la velocidad en un horizon-
te fijo, i.e. con desempeno de latido muerto. El lazo externo propuesto se basa en la
ecuacién dindmica del subsistema mecanico, (3.1). Cabe destacar que la ecuacién (3.1)
es una expresion simplificada, pero como se discutird mas adelante, cualquier error en
el modelo es absorbido por la variable estimada por el filtro. El lazo de control de velo-
cidad puede ser submuestreado debido al hecho que la dindmica mecédnica es limitada
por la inercia y la méaxima actuacién de torque posible. El tiempo de muestreo usado
para el lazo externo en este trabajo es diez veces mayor que el tiempo de muestreo del
lazo interno de corriente (Tys = 10 - Ts). El submuestreo y la rapida velocidad del lazo
predictivo de corriente permiten que las dindmicas del lazo interno no afecten al di-
senio del lazo externo de velocidad ni que existan acoplamientos dinamicos entre ambos
subsistemas. La tasa de submuestreo se ajusté mediante simulaciones para lograr este
objetivo.

dw 1
—=—=(T-T 3.1
donde T es el torque eléctrico y T}, es el torque de carga.

Luego, usando la ecuacién (2.15) y considerando un eje sincrénico dq orientado con el
flujo de rotor, la ecuacién (3.1) puede ser extendida de la siguiente forma,

dv 1 (3 -

P <2pkr¢rd2sq — TL) : (3.2)
Debido a la naturaleza discreta de las plataformas de control, la ecuacién (3.2) debe
ser discretizada. El método més simple para obtener una representacion discreta de un

sistema continuo es la aproximacion de Fuler. En particular, la discretizacion de Euler
hacia adelante es una forma simple de discretizar un sistema continuo.

1 1/3 A
ﬁ(wk+1 — wk> = j <2PKT¢szsq — TL) . <33)

Desafortunadamente, la aproximacién de Euler genera significativos errores de modelado
a alta frecuencia [76]. Para lograr una aproximacién més precisa de la corriente de

referencia iy, una expansion de segundo orden para la velocidad de rotor es propuesta,

2
X Tds

)
Tiys 2

d*w
Tds +

dw
k+1 _  k
=wh+—| - —
. dt?
ds

W dt

(3.4)

donde,

dv 1 (3 A
% = j <2pkrwrd25q — TL) . (35)
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0
Ay, 3 - dzsq dT.

qu + pKr¢rd - ) (36)

d2w
K,
dt

1
a2 Qp dt

donde el torque de carga 77, es considerado invariante en una muestra.

Sustituyendo la ecuacién (3.5) y (2.29) en la ecuacién (3.4), aproximando las derivadas
de (3.6) por la aproximacién de Euler hacia atrds y considerando la velocidad en el
instante k 4+ 1 igual a la referencia de velocidad deseada w**! = w*, se obtiene una
expresion para z . El valor de z es usado como corriente de referencia en (3.7) con-
siderando ig, = ig,. Cabe destacar que la consideracion iy, = kq introduce un retardo
de una muestra de tiempo T}. Sin embargo, este retardo no es relevante para el lazo de
velocidad externo dado que es implementado con un submuestreo de Ty = 10 - Ts. Se
debe tener en cuenta que el lazo externo no introduce un retardo significante porque la
corriente de referencia ig, es calculada y esté disponible para el uso del lazo de control de
corriente desde el primer tiempo de muestreo T dentro de Tys. Dada las consideraciones
mencionadas anteriormente, la referencia de corriente de cuadratura es:

3pKerS k: 1 Tds k
w* —wk + T, + STy
it = Vra (3.7)

sq SpKerS ~
g k 1 k=1
7 (wrd ! wrd )

Luego de obtener la referencia de corriente de estator de cuadratura iy, esta es usada
en la funcién de costo (2.2) en la estrategia de control predictivo de corriente. La re-
ferencia generada por la inversiéon de una planta predictiva idealmente resulta en un
seguimiento de referencia con un retardo de sélo una muestra de tiempo (7} ), siempre
que los pardmetros del sistema, principalmente la inercia J, la ganancia de torque y el
torque de carga sean exactamente conocidas. Bajo error de parametros, el observador de
perturbaciones utilizado en la estrategia de control propuesta y que es discutido exten-
samente en la siguiente seccién, ayudar a compensar los efectos de una diferencia entre
el valor real de la inercia u otros efectos mecanicos no modelados tal como la friccion.
Sin embargo, la compensacion del observador estd limitada por su respuesta dindmica,
que puede degradar la respuesta ideal de dead-beat.

3.2. Filtro de Kalman como Observador de Torque

Como ya se mencioné anteriormente, para implementar el control predictivo de veloci-
dad es necesario conocer el torque de carga 77, dado que el calculo de la corriente de
referencia de cuadratura (3.7) lo requiere. Desde la perspectiva del lazo de control, el
torque de carga es una perturbacién de entrada. En la literatura, hay muchos obser-
vadores que pueden ser usados para estimar una perturbacién (siempre que éstas sean
observables), por ejemplo, sistemas adaptivos a modelos de referencia [77], observador
de Luenberger [78], filtro de Kalman [79], filtro extendido de Kalman [80] o filtro de
Kalman de orden reducido [81].

Un filtro de Kalman es usado porque tiene un buen desempefio como un observador
de perturbaciones y al mismo tiempo ayuda a obtener una estimacién filtrada de la
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Fig. 3.1. Estructura del filtro de Kalman.

velocidad desde medidor de posicién con ruido de cuantizacién. El observador estima el
torque de carga, pero también compensa otras perturbaciones como las producidas por
el error de modelado. En este caso, el torque de carga es la perturbacién explicita del
sistema, pero el observador también compensa otros efectos que no estan siendo conside-
rados en el modelo mecénico, por ejemplo la friccién. El lazo interno PCC produce otras
fuentes de error estacionario [82], y el filtro de Kalman también puede compensarlas.
La compensacién de las perturbaciones de entrada y la naturaleza integral de la planta
mecanica nominal del sistema garantiza cero error estacionario en el lazo de velocidad
externo.

La estructura general del filtro de Kalman se muestra en la Fig. 3.1. El sistema real con
el proceso y las mediciones y el filtro de Kalman son los principales componentes de la
estructura. El filtro incluye una realimentacién del error de estimacién multiplicado por
la ganancia de Kalman Kj.

El sistema considerado por el filtro es el modelo mecanico, que es posible representar
en variables de estado como,

& = Ez + Fu+w, (3.8)
y=Gz+Hu+v, (3.9)

donde = = [wy, Om T1]T es el vector de estados, u = [T] es la entrada, y y = [wp] es la

medicién de velocidad. El vector w corresponde al ruido de proceso, y v es el ruido de
medicién. La matrices de estados E, F, G y H son,

[

(3.10)

=

I
oo
o oo
o o
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%
F=1|0], (3.11)

0
G=[10 0], (3.12)
H = [0], (3.13)

donde la constante J corresponde a la inercia del conjunto maquina y carga.

Se debe notar que la posicién no es usada en el algoritmo propuesto, pero es considerada
en el sistema porque es un verdadero estado del sistema y es ficil de determinar a partir
de mediciones usando un encoder incremental con pulso de cero (z), por lo que al incluirla
en el modelo se entrega mayor informacién del modelo usado para el filtro de Kalman.

3.3. Implementacidn del Filtro de Kalman

Nuevamente, el sistema (3.8)-(3.9) debe ser discretizado para ser implementado. Dado
que el modelo es lineal, es posible utilizar una discretizacién exacta:

E, = eFlas, (3.14)
Fq=E (¥ - F, (3.15)
G, =G, (3.16)
H, = H, (3.17)

donde Ty, es el tiempo que el subsistema mecédnico es muestreado.

El filtro de Kalman es implementado usando las ecuaciones (3.18)-(3.22). Es posible
identificar dos importantes etapas, prediccién y correccion. La prediccién estima el vec-
tor de estado xy,_; en el instante k usando la informacién del estado previo k — 1 con
el modelo lineal original,

k-1 = Ba - Tp_1p—1 + Fa - up—1, (3.18)
Pyi—1=Eq- P11 -E] + Q. (3.19)

Luego, la segunda etapa de correccion, estima zy, en el instante & usando la nueva
informacién disponible en el instante k,

-1

Ki = Pyi1-GY [Ga- Pyp1Gy + R] (3.20)
Tk = Thpp—1 + Ki - (Y — Ga - Tip—1); (3.21)
Py = [I — Ky - Ga] - Prjp—1- (3.22)

La matriz @ es la covarianza del ruido del proceso (w), y la matriz R es la covarianza del
ruido de medicién (v). Estas matrices son ajustadas empiricamente, los valores de estas
matrices estan dados por las ecuaciones (6.3) y (6.4). K es la ganancia de Kalman, y
er es el error entre la medicion y; y la prediccién hecha por el filtro de Kalman.
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Fig. 3.2. Esquema de control predictivo de velocidad en cascada.

1074 0 0

Q = cov(w) = 0 10! 0 , (3.23)
0 0 1072
R = cov(v) = [1079]. (3.24)

3.4. Estrategia de Control

El esquema de la estrategia de control predictivo de velocidad y corriente en cascada
se muestra en la Fig. 3.2. En esta figura se remarcan ambos lazos de control, lazo
interno de corriente y lazo externo de velocidad, destacando el periodo de muestreo
utilizado para cada caso. El lazo interno corresponde a Control Predictivo de Corriente
PCC, cuya implementacion ha sido descrita en la seccién 2.1, donde la funcién de costo
considerada es (2.2). El convertidor de potencia 2L-VSI y la mdquina de induccién
fueron introducidos en el capitulo 2.

3.4.1. Diagrama de Flujo de la Estrategia de Control Predictivo

La estrategia de control predictivo propuesta es representada en el diagrama de flujo
que se muestra en la Fig. 3.3. Los pasos de este diagrama de flujo son descritos a
continuacién:

s Paso 1, la corriente de estados, el voltaje de dc-link y la velocidad son medidos.
El flujo de estator y de rotor son estimados usando el modelo de corriente de la
maquina.
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Fig. 3.3. Diagrama de flujo del sistema de control.

Paso 2, el estado de los switches del convertidor que genera el vector de voltaje
optimo, que fue calculado en el periodo anterior, es aplicado.

Paso 3, cuando la condicién mod es verdadera (submuestreo de diez veces T5) el
control predictivo de velocidad, que estd compuesto de la estimacion del torque
de carga usando un filtro de Kalman y la referencia de corriente de cuadratura
(3.7), son calculadas.

Paso 4, la respuesta de cada vector de voltaje del 2L-VSI son evaluados usando
la funcién de costo (2.2). La corriente de cuadratura y directa son predichas para
cada posible vector de voltaje v;. Luego, las corrientes predichas son evaluadas
en la funcién de costo. Finalmente, el valor de la funcién de costo g(j) para cada
vector de voltaje es guardada para el préximo paso.

Paso 5, el vector de estado del convertidor que genera el menor valor de la funcién
de costo es seleccionado para ser aplicado en el proximo ciclo.
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Tabla 3.1. Pardmetros de Simulacion de la Mdquina de Induccion.

Parametro ‘ Valor Unidad

R 1.6647 [

R, 1.2134 [Q]

Ly, 130.69 [mH]|

L 136.81 [mH]

L, 136.81 [mH]

J 0.0239 [Kg-m?/s]
P 2

PI,

L»@—»Ii Z:q »| Minimizacion de S > _| ish / O

i5q—| funcién de costo g

Wy jrxkﬂ t

Prediccion de L s
corriente de estator
& &
Tk Tk
w’l‘ 17/}8
Estimacién de flujo
—

de rotor y estator

Fig. 3.4. Esquema de control de velocidad con lazo externo utilizando un con-
trolador PI.

Se debe considerar que en la implementacién de la estrategia de control predictivo, el
retardo en la aplicacién del vector éptimo debe ser considerado porque la medicion,
el procesamiento de datos, y el algoritmo de optimizacién no son instantaneos. Para
compensar este retardo, las variables de control deben ser predichas para un instante
futuro k + 2. Esta estrategia de compensacion de retardo ha sido bien documentada en
[83], v estos modifica ligeramente el paso 3 discutido anteriormente.

Este método de control predictivo que controla la velocidad y corriente utilizando una
arquitectura en cascada ha sido publicado por los autores de esta investigacién en [84—
86]. En el capitulo 6 se presentan resultados experimentales que validan el método
propuesto.

3.5. Simulaciones de Validacion

A continuacién se muestran resultados obtenidos mediante simulacién que validan al-
gunos postulados tedricos que fueron mencionados a lo largo de este capitulo. Como se
menciono en la capitulo 1 este trabajo de investigacion no tiene como objetivo compa-
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Fig. 3.5. Comparacion entre un controlador PI y el controlador predictivo de
velocidad. (a) Escaldn de referencia de velocidad; (b) Impacto de torque de carga TT,.

rar diversos métodos de control. Sin embargo, es adecuado mostrar algunos alcances del
método de control propuesto y también demostrar mediante simulaciones la toma de
ciertas decisiones que fueron argumentadas tedricamente. Los pardmetros de la maquina
considerados son los que se muestran en la Tabla 3.1, el tiempo de muestreo del lazo
interno de corriente es Ts = 40us (fs = 25kHz) y el tiempo de muestreo del lazo externo
de velocidad es Tsq = 400us (fsq = 2,5kH z).

3.5.1. Comparacién con un Controlador Pl

La teoria nos indica que nuestro lazo externo de control de velocidad posee ciertas
ventajas debido a su naturaleza, como por ejemplo bajo nivel de overshoot y rapido
rechazo a perturbaciones. Es por ello que se realiza una comparacién de desempeno del
lazo externo de velocidad propuesto con un controlador clasico, utilizando mismo lazo
interno de control de corriente PCC en ambos casos. La comparacién realizada evalda
la estrategia de control propuesta, Fig. 3.2, y el esquema de control que se muestra en
la Fig. 3.4.

Los resultados de simulacién entre un controlador PI y el controlador de velocidad
propuesto se muestra en la Fig. 3.5. Cabe destacar que el controlador PI fue ajustado
para que la respuesta transitoria sea tan rapida como sea posible. El diseno del PI
para lograr el propésito anterior es el método de magnitud éptima [87, 88]. En la Fig.
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Fig. 3.6. Referencia de corriente de estator de cuadratura usando discretizacion
FEuler y Taylor de sequndo orden.

3.5(a) se muestra la comparacién de ambas respuesta para un escalén de referencia;
el controlador PI tiene un overshoot mayor que el método propuesto. Un impacto de
torque de carga se muestra en la Fig. 3.5(b); gracias al observador de torque, el método
propuesto tiene un rechazo a perturbaciones mas rapido que un controlador PI.

3.5.2. Métodos de Discretizaciéon

La Fig. 3.6 muestra una comparacion de la referencia de corriente de cuadratura ig,
obtenida con Euler (3.3) y la referencia obtenida con la discretizacién de Taylor de
segundo orden (3.7). El esquema de control a evaluar es el propuesto en la Fig. 3.2. La
corriente de referencia de cuadratura, calculada con ambos métodos de discretizacion,
son mostradas ante un impacto de carga aplicado sobre la maquina de induccion.

Estos resultados demuestran que la discretizacion de Taylor de segundo orden es sig-
nificativamente mejor que la discretizacién de Euler para los fines de lograr una suave
referencia de corriente dado un control de velocidad MPC a un paso. Euler produce
una alta oscilacion en la corriente de referencia, mientras que la discretizacion del mo-
delo mecénico con Taylor de segundo orden entrega una referencia de corriente menos
oscilante y solo con un pequeno overshoot.



Capitulo

Control Predictivo Modulado con
Optimizacion en Zona de
Sobremodulacion

Como se comento en la Introduccion de esta investigacion, FS-MPC tienen una frecuen-
cia de conmutacion variable que produce un espectro armonico distribuido lo cual no es
deseado. Lo anterior es una desventaja del método predictivo de estados finitos, por lo
cual diversos autores han postulado métodos que controlen la frecuencia de conmutacion
mediante modulacién [50-52].

Este capitulo recoge lo propuesto por [52], dado que es una solucién 6ptima del problema
de modulacién predictiva cuando la actuacién que se desea estd dentro de los limites
de actuacion del convertidor, es decir, en zona de modulacién lineal. Sin embargo, se
identifica que hasta ahora en la literatura no se ha propuesto una solucién 6ptima al
problema de modulacién cuando la actuacién requerida se encuentra fuera de la maxima
actuacién posible que puede generar el convertidor de potencia, es decir, en la zona de
sobremodulacion. En este trabajo se propone una soluciéon 6ptima para el cdlculo de
los ciclos de trabajo en zona de sobremodulacién, de forma de minimizar la magnitud
del error de seguimiento de corriente dado el limite en la actuacion del convertidor de
potencia.

El método propuesto es implementado para diferentes estrategias de control y cargas.
Inicialmente se prueba realizando control predictivo de corriente sobre una carga RL
y luego sobre una méquina de imanes permanentes. Finalmente, la estrategia de mo-
dulacion es adaptada al método de control predictivo anidado de velocidad y corriente
propuesto en el capitulo 3.

4.1. Estrategia de Control Predictivo Modulado

El esquema de control predictivo modulado propuesto se muestra en la Fig. 4.1. A
continuacién, cada una de las etapas del método de control son explicadas en detalle.

30
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Fig. 4.1. Esquema de modulacion FS-MPC.

Primero, la respuesta del sistema es predicha para cada uno de los vectores de voltaje, es
decir, para set finito de vectores que puede producir el convertidor de potencia (21-VSI).
El objetivo es desarrollar un control de corriente en el sistema de ejes sincrénicos dgq,
para eso los errores de corriente producida entre la referencia y las corrientes predichas
para cada uno de los estados de conmutacién posibles por el convertidor de potencia
son evaluadas segun (4.1).

9(vsi) = Ej(vsq) + Eﬁ(vs,i), (4.1)

donde,
Ea(vsi) = ig — iq(Vs), (4.2)
Eq(vsi) = ig — i§(Vsi), (4.3)

donde i e iy son la corriente directa y de cuadratura de referencia, respectivamente. vy ;
es el vector de voltaje del 2L-VSI, donde i es {0,...,7}. Las variables i) (v ;) e i (vs;)
son la prediccién de la corriente directa y de cuadratura basadas en el modelo de la
carga, respectivamente. Los vectores activos que producen el minimo error y el segundo
IMENOr error, Vopt ¥ vf)pt respectivamente, son identificados. Notando que siempre vop: y
v(’)pt son vectores adyacentes.

Tipicamente FS-MPC busca el vector que minimiza la funcién de costo y luego este
vector es aplicado. En el método propuesto, FS-MPC selecciona los dos vectores activos
del 2L-VSI que minimizan la funcién de costo (4.1), pero estos vectores no son aplicados
directamente sino son usados junto con el vector cero para modular la actuacién de
voltaje necesaria que permita un seguimiento sin error de la corriente de referencia en
una periodo de muestreo. Si esto no es posible, el control debiera minimizar el error de
corriente en la siguiente muestra, tal como se propone en este trabajo.
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Fig. 4.2. Andlisis geométrico de la modulacion. (a) Hexdgono producido por
la prediccion de las corrientes de carga; (b) Zona de modulacion lineal; (c) Zona de
sobremodulacion.

4.2. Modulacion de Control Predictivo Basado en Modelos

2L-VSI puede aplicar siete actuaciones de voltaje posible que, basados en el modelo
de la carga, producen siete diferentes vectores de corriente. Estos siete vectores de
corriente forman un hexdgono en un eje-dg como se muestra en la Fig. 4.2(a). El limite
del hexagono representa el limite de corriente alcanzable dada la limitada capacidad de
actuacién del voltaje del convertidor de potencia.

La corriente de referencia i* puede estar dentro del hexdgono de las corrientes predichas,
es decir, la corriente de referencia es alcanzable en un periodo de muestreo y el control
demanda del convertidor un voltaje en zona de modulacién lineal. Esta situacion se
muestra en la Fig. 4.2(b). Si la referencia esta fuera del hexdgono la referencia de co-
rriente no es alcanzable en un periodo de muestreo y el control demanda del convertidor
entrar en zona de sobremodulacién tal como se muestra en la Fig. 4.2(c).

4.3. Estrategia de Modulaciéon en Zona Lineal

El problema de controlar corriente cuando la referencia esta dentro de la zona de mo-
dulacién lineal, cuando la referencia se encuentra dentro del tridngulo definido por vy,
Uppt ¥ 0, ya ha sido resuelto previamente en [52]. En este caso, la modulacién entre
estos tres vectores puede generar un error de corriente cero en un periodo de muestreo.
El problema en zona de modulacién lineal se reduce a encontrar los ciclos de trabajo
que resuelve el siguiente sistema de ecuaciones,

2

> =0 Ti-Fa;=0,
2

=0 T Eq;=0, (4.4)
2

=0 7 =T

donde Eq; y Ey;, con j en {0,1,2}, son los errores producidos en ejes d y ¢ por el vector
cero (vp), el vector ptimo (vept) y el segundo vector dptimo (vj,,) respectivamente.
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Fig. 4.3. Andlisis geométrico de la zona de sobremodulacion

Si el sistema de ecuaciones no tiene una solucién valida, es decir, uno o mas ciclos de
trabajo son menores a cero o mayores a Ty, la referencia de corriente esta fuera de
zona de modulacion lineal. Esto quiere decir que el convertidor de potencia no puede
alcanzar en una muestra la corriente de referencia, y por lo tanto sera la estrategia de
sobremodulacion la encargada de encontrar la actuacién éptima.

4.4. Extensién Optima para Modulacién en Zona de
Sobremodulacién Propuesta

Cuando la corriente de referencia se encuentra fuera del hexagono que forman las co-
rrientes predichas, la actuacion de voltaje necesaria para lograr seguimiento de corriente
en un periodo de muestreo no es alcanzable por el convertidor. En este caso, el sistema
de ecuaciones (4.4) no es de utilidad porque no tiene una solucién valida. Esto significa
que la corriente de referencia no puede ser alcanzada en una muestra dado a la limita-
cion del voltaje de actuacion del convertidor de potencia, pero al menos el error en la
muestra siguiente pude ser minimizado.

El proceso de optimizaciéon en sobremodulacién busca el voltaje del convertidor que
minimice el error entre la corriente y la referencia de corriente, sujeta a la limitacion de
actuacién de voltaje.

Al resolver el problema de modulacién en el espacio de las corrientes predichas, en lugar
del espacio de voltaje, se puede minimizar en el error de corriente usando un simple
criterio geométrico. El minimo error de corriente es definido por la intersecciéon de la
circunferencia centrada en la referencia de corriente que toca en un punto al hexagono
de corrientes predichas. Cuando esta circunferencia toca al hexdgono en un lado, este
lado es tangente a ello y por lo tanto el punto puede ser encontrado por proyecciones
ortogonales de la referencia de corriente y la recta definida por dos vectores activos de
corriente, como se muestra en la Fig. 4.3(a).
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La circunferencia centrada en la referencia de corriente puede no ser tangente a un lado
del hexdgono. En estos casos es cuando la circunferencia hace contacto en uno de los
vértices del hexdgono. Esto significa que una actuacién consistente de un tnico estado
de conmutacion durante todo el periodo de modulacién es éptima. En estos casos la
modulacion solo aplicara el vector activo correspondiente al vértice.

4.4.1. Sobremodulacion con Dos Vectores Activos

Cuando la actuaciéon éptima cae en un lado del hexagono, tal como muestra en Fig.
4.3(a), la sobremodulacién se realiza con dos vectores activos. El error de corriente
minimo se puede encontrar considerando el tridngulo formado por las dos predicciones
de corriente y el vector de referencia Fig. 4.3. El angulo a and S pueden ser obtenidos
con las siguientes ecuaciones,

Q= arc cos (X1X3> , (4.5)

[RSYIISY
B = arccos <M> , (4.6)
[[x2 Il
donde,
x; =i" -1}, (4.7)

i _ 3P
Xg =1" — i,

__ 3D P
X3 = ls,l - 13,2’

que son calculados de acuerdo a el sector donde se encuentra la corriente de referencia
como se indica en la Fig. 4.3(a) y (b), respectivamente. Si la referencia de corriente se
encuentra en la zona (1), i.e. los dngulos o y 8 toman valores entre |0, 7/2[ entonces,

=, (o)), (4.10)

[l

=T, <||X1|| COS@‘)) , (4.11)
Il

70 = 0. (4.12)

El caso més relevante en la sobremodulaciéon con dos vectores activos es cuando la
modulacién no esta profundamente saturada, i.e. uno de los angulos a 0 5 es pequeno.
En esta condicién, la ecuacién (4.10) y (4.11) pueden ser aproximadas por (4.13) y
(4.14), reduciendo la carga computacional del cdlculo de 71 y To.

«
71~ T <a—|—ﬁ> , (4.13)

N B
o~ T, (M) . (4.14)
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Fig. 4.4. Esquema de control predictivo de velocidad en cascada.

4.4.2. Sobremodulacion con Un Vector Activo

En el caso de sobremodulacién en la zona (2) (ver Fig. 4.3(b)) la estrategia sélo usa un
vector activo, dado que el vértice del hexdgono corresponde a la actuaciéon que minimiza
el error de corriente.

Para determinar cual de los dos vectores activo que determiné la optimizacién FS-MPC
en la etapa anterior, serd el que se aplique por todo el préximo periodo Ty, se considera
la siguiente condicién:

{7-1:T877—2:7-0:O 1f0[>7r/2 (415)

n=Tym=170=0 if >m/2

donde « y 3 son calculados previamente utilizando las ecuaciones (4.5)-(4.6).

Se debe notar que si el error de corriente es grande, es mayor la probabilidad que la
referencia caiga en el zona (2), donde sélo un vector de voltaje es aplicado en el periodo
de muestreo. De esta forma, la operacion transita suavemente desde una modulacion
PWM sin error en el seguimiento de corriente, a dos vectores activos en sobremodulacion
en la zona (1) a un desempeno de FS-MPC en la zona (2) correspondiente a aplicar un
s6lo vector activo. Esto ocurre con un desempeno éptimo en cada modo de operacién.

4.5. Control Predictivo de Velocidad y Corriente en Cascada
Modulado

En esta dltima seccién se presenta la implementacién de la estrategia de modulacion
predictiva para el método de control predictivo de velocidad y corriente en cascada
presentado en el capitulo 3.

El esquema de control se presenta en la Fig. 4.4. A diferencia de la implementacion
del capitulo 3 de control predictivo de velocidad y corriente en cascada, esta vez el
método propuesto se implementa en un banco de prueba para una maquina de imanes
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permanentes, sin embargo el control externo de velocidad es conceptualmente igual al
presentado el capitulo 3.

El lazo externo de velocidad es submuestreado respecto de la tasa elegida para el sub-
sistema eléctrico Ts. El control de velocidad se realiza con el controlador de velocidad
predictivo con latido muerto, correspondiente a la inversién del subsistema mecénico,
incluyendo el observador de torque de carga implementado como un filtro de Kalman.

En este caso, a diferencia del capitulo 3 donde el control interno de corriente seleccio-
naba directamente el vector de estado del convertidor a ser utilizado, el lazo interno de
corriente selecciona los dos vectores que producen menor error en la funcién de costo
para identificar el sector donde se encuentra la referencia de corriente y se implementa
el método de modulacién predictiva que se expone en éste capitulo.

En el capitulo 6 se muestran los resultados correspondientes al control predictivo con
modulacién incluyendo optimizacion en la zona de sobre modulacién.



Capitulo

Platatorma de Validacion Experimental

Esta capitulo tiene como objetivo describir las plataformas experimentales utilizadas
para validar las estrategias propuestas. El trabajo experimental se realizé en dos etapas.
La primera etapa desarrolla la validacién del método de control de velocidad y corriente
en cascada, para ello se utilizé un banco de prueba con una méquina de induccién. Lo
anterior se llevé a cabo en la Universidad Técnica Federico Santa Maria, Valparaiso,
Chile. Se adelanta que resultados de estas pruebas fueron positivas, siendo una de sus
principales caracteristicas la alta calidad dindmica de su control de velocidad. Esta
caracteristica es mas 1util en accionamientos servo, los que se implementan tipicamente
con maquinas sincrénicas de imanes permanentes. Por esta razén, se decide probar
la estrategia modificada con lazo interno predictivo con modulacién en este tipo de
maquinas, dando origen a una segunda etapa de experimentacion.

La segunda etapa consiste en la validacién de la estrategia de control predictivo mo-
dulado con optimizacién en la zona de sobremodulacién. Para ello se utiliza un banco
de prueba preliminarmente con una carga pasiva R-L y en definitiva en una maquina
sincrénica de imanes permanentes. Esta segunda etapa se desarrollé en la Universidad
de Nottingham, UK, durante una pasantia doctoral.

El esquema de un banco de prueba genérico para una maquina eléctrica AC se muestra
en la Fig. 5.2. A grandes rasgos, éste estd compuesto de una maquina sobre la cual
se prueban las estrategias de control propuesta, una plataforma de control digital que
recibe las mediciones y las procesa utilizando la estrategia de control a evaluar, la
plataforma de control entrega las senales de control que gobiernan al convertidor de
potencia (convertidor de control). Por otra parte, se encuentra la maquina de carga que
actia, segun el caso de estudio, como un generador de torque o velocidad controlada.
Habitualmente la maquina de carga es controlada por un convertidor comercial que
posee la opcién de control de torque, siendo posible controlar el convertidor que alimenta
a la mdquina de carga con referencias provenientes de la plataforma de control para
lograr coordinar y automatizar las maniobras de prueba.
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Fig. 5.1. Esquema general de un banco de prueba de mdquinas.

5.1. Plataforma para Prueba de Control Predictivo de
Velocidad y Corriente en Cascada

El banco de prueba estd compuesto por dos maquinas de induccién jaula de ardilla,
ambas de 4 [kW], una actia como carga y la otra como accionamiento controlado por
el algoritmo de control propuesto. La méquina de carga es controlada por un conver-
tidor comercial marca danfoss FC-302 5.5[kW], mientras que la maquina de control
es alimentado por un 2L-VSI totalmente controlado por seniales de disparo externas.
Ambas méaquinas se encuentran acopladas mécanicamente en sus ejes. Los parametros
de la maquina de induccién de control se entregan en la Tabla 5.1.

La estrategia de control es codificada en lenguaje C e implementada en una plataforma
de control ds1103 dSPACE. Las mediciones de corriente son adquiridas con sensores
LEM LAH25-NP, mientras que las mediciones de voltaje utilizan amplificadores dife-
renciales. Las mediciones ingresan a la plataforma de control mediante los puertos de
conexion andlogas/digitales presentes en el panel de conexién de la dSPACE.

Para medir la velocidad se utiliza un encoder de cuadratura incremental de 4096 pulsos
por revolucién. El ruido de cuantizacion de la medicién de posicion esta en el rango de
—m/16384 a m/16384 radianes. El periodo de muestreo para el lazo interno de corriente
fue de Ty = 40[us], mientras que el lazo externo de velocidad y el filtro de Kalman
utilizaron una taza de muestreo de Tys = 400[us].

La inercia ha sido calculada usando la pendiente de velocidad de respuesta de la maquina
ante un impulso en la corriente de estator de iy, = 5,0[A] operando a flujo de rotor
nominal de 1,4 = 0,954[Wb] y sin torque de carga. Asi, la inercia puede ser aproximada
como,
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39
Tabla 5.1. Pardmetros de la Mdquina de Induccion.
Pardmetro ‘ Valor Unidad
R 1.6647 [Q]
R, 1.2134 Q]
L, 130.69 [mH]
Ly 136.81 [mH]|
L, 136.81 [mH|
J 0.0239 [Kg-m?/s]
P 2
Fig. 5.2. Banco de prueba de mdquina de induccion.
dw 3 A
E = ﬁ( krwrdlsq)a
dv Aw  wy—wq 3 o 9
VN T = = 57 kr rdlsq) — d 5
Gt AT 4yt o Phrtraisg) = 570rad/s
3 Lm AT '8
J ~ % — 0,02398[K g - m?/s], (5.1)

T At
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Tabla 5.2. Identificacion elementos del banco de prueba de mdquina de induccion

Ntumero Descripcién

dSpace 1103
Interfaz emisor pulsos de disparo
Interfaz receptor de encoder
Convertidor de potencia de control
Interfaz hombre maquina
Panel de control convertidor de carga
Alimentacién trifasica
Convertidor de carga danfoss
Méquina de induccién de carga 4[kW]
Méquina de induccién de control 4[ kW]
Resistencias de chopper de frenado

—_ =
P S © 0o o b wiho

5.2. Experimento de Modulacién Predictiva con Optimizacién
en la Sobremodulacién

El método de control predictivo modulado con optimizacién en zona de sobremodulacion
fue validado utilizando un banco de prueba experimental con dos cargas diferentes.

Los componentes del banco de prueba y su conexiéon se muestra en la Fig. 5.3. El
convertidor de potencia que controla la carga corresponde a un prototipo experimenta
2L-VSI. La plataforma de control usada es un procesador digital de senales (DSP)
modelo TMS320C6713. La plataforma de control cuenta con tarjetas de lectura de
encoders y una tarjeta que emite los pulsos de control del convertidor de potencia
a través de fibra 6ptima, ambas tarjetas son de diseno propio de la Universidad de
Nottingham. La salida del convertidor de control es conectado a la carga. El tiempo
de ejecucién utilizado para el lazo de control de corriente fue de Ty = 50[us]. En el
caso del experimento de control predictivo de velocidad modulado, el lazo interno de
corriente fue muestreado a Ty = 50[us] y el lazo de velocidad y el filtro de Kalman
fueron muestreados a Tys = 500[us]|. La frecuencia de la senial PWM, para todos los
experimentos de modulacién, fue de fs, = 10[kHz].

Inicialmente, una carga RL fue utilizada para ilustrar la eficacia del método de modu-
lacién en zona de sobremodulacién, los pardmetros de la carga RL se muestran en la
Tabla 5.3. Luego, un motor sincrénico de imanes permanentes fue utilizado para im-
plementar la estrategia de control. El banco de prueba de maquinas se componen de la
PMSM y una méquina de corriente continua, la cual es alimentada mediante una fuente
de tensién continua tal como se muestra en la Fig. 5.3. Los parametros de la PMSM se
entregan en la Tabla 5.3.
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Tabla 5.3. Pardametros de PMSM y carga RL

Pardmetro | Valor Unidad
R 5.7 Q]
L 4.06 [mH]
Rs 0.369 (€]
L, 2.4 [mH]
U 0.129 [Wb)
Im 1,916 -107%  [Kg-m?|
B, 4,64-1073 [ Nm - 2]
p 5
—

DC Power
Supply

Gate Control
Signal
o 4

TMS320C6713 DSP

Fig. 5.3. Banco de prueba de mdquina de imanes permanentes.



Capitulo

Resultados

Este capitulo presenta los resultados més relevantes de esta investigacién. Primero se en-
tregan los resultados obtenidos del método de control predictivo de velocidad y corriente
en cascada propuesto en el capitulo 3. Luego, los resultados que validan la estrategia de
control predictivo modulado con optimizacién en zona de sobremodulaciéon propuesto
en el capitulo 4 son presentados en la seccién 6.2. Finalmente, resultados de control
predictivo de velocidad en cascada modulado se entregan en la seccién 6.3.

6.1. Resultados de Control Predictivo de Velocidad y Corriente
en Cascada

En esta seccién se muestran los resultados obtenidos del método de control predictivo
de velocidad y corriente en cascada propuestos en el capitulo 3. El experimento utilizado
para la validacién es el descrito en la secciéon 5.1, donde se utiliza un banco de prueba
de méaquina de induccién.

La Fig. 6.1 muestra el comportamiento de la estrategia en estado estacionario. Este
resultado fue obtenido con un torque de carga de 10 [Nm] que corresponde al 40 % del
torque nominal de la maquina, y una referencia estacionaria de velocidad equivalente al
90 % del valor nominal, es decir, 137 [rad/s] (1296 RPM). En la Fig. 6.1(a) se muestra
la corriente de fase de la méquina, la cual tiene una forma sinusoidal y sin una notoria
distorsién, sin embargo presenta un ripple de conmutacién apreciable. En la Fig. 6.1(b)
se entrega la estimacién del torque eléctrico, se puede observar que el torque eléctrico,
a pesar de presentar un ripple evidente, presenta un valor promedio de 10 [Nmy], el cual
equivale al torque que esté ejerciendo la maquina de carga. Este resultado demuestra el
correcto funcionamiento del filtro de Kalman como observador de torque. Luego, la Fig.
6.1(c) muestra la amplitud del flujo de estator con un valor estacionario de 0.8 [Wh].
Este ultimo resultado demuestra que el lazo interno de control de corriente logra un
control efectivo control del flujo de estator en estado estacionario por medio del control
de la corriente directa.

Para cuantificar el efecto del ripple de conmutacién se presenta en la Fig. 6.2, el andlisis

42
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Corriente 7, [A]
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Fig. 6.1. Respuesta estacionaria con torque de carga de 10 [Nm/. (a) Corriente
de estator is; (b) Torque eléctrico; (c) Flujo de estator.

espectral de la corriente de estator y del torque eléctrico estimado se muestran en la
Fig. 6.2. Si bien la corriente de estator no presenta una distorciéon apreciablemente
alta, al calcular su distorsién arménica total (THD) se obtiene un valor de 8.97 %. Si
consideramos el estandar IEEE 519-2014 [89], el cual rige la contaminacién arménica
admisible en los sistemas eléctricos de potencia, el THD obtenido sélo supera en 0.97 %
el valor recomendado para aplicaciones de este nivel de potencia. Sin embargo, es posible
observar en la Fig. 6.2(a) que el espectro es distribuido en frecuencia. Esto tltimo es
una caracteristica de FS-MPC y se debe a que no posee una frecuencia de conmutacion
fija. El hecho de tener un espectro distribuido es un problema ya que no permite saber
previamente que arménicos tendra la corriente y por ende no se puede tomar medidas
de mitigacién como por ejemplo utilizar filtros para la frecuencia en que se concentran
los arménicos [90]. El torque eléctrico estd relacionado directamente con la corriente, tal
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Fig. 6.2. Espectro armdnico de: (a) corriente de estator isq y (b) torque eléctrico.

como se demostro en el capitulo 3, por lo que es de esperar un comportamiento similar
entre ambos espectros armoénicos, tal como se verifica en la Fig. 6.2. Si observamos la
Fig. 6.3(b) se aprecia que la referencia de torque eléctrico, que es proporcional a la
referencia de corriente de estator en cuadratura, posee una banda de ripple de alta
frecuencia la cual se ve reflejado en el espectro armoénico de la corriente y del torque
eléctrico.

El comportamiento dindmico del control predictivo de velocidad y corriente en cascada
se demuestra a través de una maniobra de inversiéon de velocidad, el resultado de tal
experimento se muestra en la Fig. 6.3. La maquina de carga ejerce un torque constante
de 10 [Nm] a la maquina de control durante todo el experimento. En el instante de
tiempo t = 0,2[s] inicia la maniobra de inversién de marcha, cambiando la referencia de
velocidad de 137 [rad/s] (1296 RPM) a -137 [rad/s] (-1296 RPM), equivalente a una
inversién de velocidad desde 90 % a -90 % de la velocidad nominal de la méquina.

La estimacién del torque eléctrico y el torque de referencia, dado por el lazo de control
predictivo de velocidad, se muestra en la Fig. 6.3(b). Ambas variables se calculan me-
diante la ecuacién (2.15). Por una parte, la referencia se obtiene utilizando la referencia
de corriente en cuadratura obtenida del controlador de velocidad y la estimacion se
obtiene usando la corriente efectivamente medida. De esta figura se puede concluir que
el torque eléctrico hace un seguimiento correcto de la referencia. La referencia de torque
por su parte tiene rédpida respuesta dindmica, lo cual es esperable dado el gran ancho de
banda que posee el lazo externo de velocidad propuesto. El torque de carga es aplicado
por un accionamiento de carga independiente y su referencia se mantiene constante du-
rante toda la maniobra. Esto busca emular una carga gravitacional tal como la de una
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Fig. 6.3. Respuesta dindmica de control predictivo de velocidad y corriente en
cascada. (a) Velocidad; (b) Torque eléctrico; (c) Flujo de estator; (d) Corriente de
estator i,.

gria o un elevador, donde el torque de carga es independiente de la velocidad.

En la maniobra reportada en la Fig. 6.3, el flujo de estator es controlado con una
referencia constante de 0.8 [Wb]. La Fig. 6.3(c) muestra la estimacién del flujo de
estator, donde es posible observar que el flujo es muy bien controlado durante todo el
tiempo y altamente desacoplado respecto del torque. Finalmente, la corriente de estator
se presenta en la Fig. 6.3(d). Ella tiene una forma sinusoidal pese a que su frecuencia
y amplitud cambian durante las fases de aceleracién y desaceleracién rapidamente al
comienzo y al final de la maniobra de inversién de marcha.

La estrategia de control predictivo de velocidad tiene una rapida respuesta de torque,
como se muestra en la Fig. 6.4. Esta figura muestra el comportamiento de los vectores
de estado del convertidor de potencia antes, durante, y después de un escalén de torque.
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Fig. 6.4. Secuencia de los vectores de estado durante un escalon de torque de
referencia.

En estado estacionario, cuando la referencia de torque es constante, la estrategia alterna
entre vectores activos y vectores cero (vectores cero vy y vz, tal como fueron definidos
en la seccién 2.2). En cambio, cuando se produce el escalén en el torque de referencia,
la estrategia sélo usa los vectores activos que maximizan la actuaciéon y minimizan el
tiempo de respuesta. Esto se muestra en en el recuadro de color gris en la Fig. 6.4. Cabe
destacar que esta es una de las principales caracteristicas de FS-MPC, y que determina
su alto desempeno dinamico, a la vez que resulta en un alto ripple de corriente y torque
en estado estacionario.

6.2. Resultados de Control Predictivo Modulado con
Optimizacion de Zona de Sobremodulacion

De los resultados previamente expuestos se observa que el esquema de control propuesto
obtienen un alto desempeno dinamico, lo cual es deseado en aplicaciones servo, nicho
de aplicacion al cual apunta este trabajo. Sin embargo, se observar un aspecto desfavo-
rable de la estrategia de control FS-MPC, su distorsién arménica y espectro arménico
distribuido. En este sentido, el uso de una estrategia de modulacion que contribuye
a tener un menor contenido arménico concentrado en lineas espectrales especificas es
altamente recomendable. Como se argumento en el capitulo 1, en la literatura existen
algunos trabajos que proponen estrategias de control predictivo modulado, sin embargo
ellas no se enfocan en el desempeno de la estrategia cuando la referencia se encuentra
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en zona de sobremodulacién. Es decir, cuando el actuador se encuentra saturado. En
aplicaciones servo, el régimen de trabajo en zona de sobremodulaciéon por pequenos
instantes es comun ya que este tipo de aplicaciones requiere de cambios abruptos de
velocidad. Estos cambios abruptos se logran mediante altas corrientes, las que a su vez
se logran mediante la aplicacion de voltajes méaximos, los que generan operaciéon en
zona de sobremodulacién. En este contexto, en el capitulo 4 se propone una estrategia
de optimizaciéon de corriente valida en zona de sobremodulacién del voltaje. En esta
seccion se entregan los resultados experimentales del método de control con modulacion
propuesto. Inicialmente se utilizé un banco de prueba con carga R-L, el cual permite
llevar facilmente la referencia a zona de sobremodulaciéon y observar el fenémeno. En
una segunda parte, la estrategia de control con modulacién es implementada en una
méquina de imanes permanentes.

6.2.1. Resultados con Carga RL

Los resultados de control predictivo modulado en una carga RL se presentan en la
Fig. 6.5. La alta impedancia de la carga RL es usada para ilustrar la operaciéon del
método propuesto en un caso simple, donde la saturacién de voltaje es mas evidente.
La transicion entre la zona de modulacién lineal y la zona de sobremodulacién, usando
solo uno o dos vectores activos, se presenta en la Fig. 6.5. Esto ocurre al momento de
realizar un cambio en la referencia de corriente de cuadratura, en este caso desde 5 [A] a
10 [A]. El periodo en que el inversor estd en zona de sobremodulacién ha sido destacada
con una franja vertical de color rosa en todos los resultados expuestos en la Fig. 6.5. En
la Fig. 6.5(a) el control de corriente en ejes sincrénicos dq tiene un buen desempetio en
estado estacionario y tiene una rapida respuesta dinamica cuando se realiza un cambio
de referencia. De hecho, en la seccién 4.4 se ha demostrado que el tiempo que toma
para alcanzar la nueva corriente de referencia es minimo. Por otra parte, las corrientes
por fase mostradas en la Fig. 6.5(b), tienen una forma sinusoidal sin una perceptible
distorsién armoénica. Los ciclos de trabajo de las tres fases del convertidor de potencia son
mostrados en la Fig. 6.5(c). Sus formas de onda son las tipicas de modulacién de voltaje
con inyeccién de modo comin (también llamada modulacién vectorial), lo cual indica
que el uso del voltaje del de-link es también maximizado en la estrategia propuesta.
Las formas de onda de los ciclos de trabajo también muestran alguna distorsién en el
cruce por cero de las corrientes. Esta distorsion se debe a la compensacién que realiza
el lazo de control de corriente del efecto del tiempo muerto y la caida de tension en los
semiconductores.

En la Fig. 6.5(d) se presenta una senal que representa la zona de modulacién donde se
encuentra el control de corriente. Observando la Fig. 6.5(c) junto a la senal que represen-
ta la zona de modulacién de la Fig. 6.5(d) es posible identificar cuando la estrategia de
modulacién esta operando en la zona de modulacién lineal o en las dos posibles zonas de
sobremodulacién ((1) o (2)). Cuando la referencia de corriente demanda una actuacién
6ptima saturada, esta puede caer en los bordes del hexdgono del voltaje de actuacion
(zona 1) o en los vértices de este (zona 2). La actuacién en zona uno se logra mediante
la combinacién lineal de dos vectores activos adyacentes. Por otra parte, la zona 2 se
caracteriza por la aplicacién de sélo uno de ellos durante el periodo de conmutacion,
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Fig. 6.5. Respuesta dindmica carga RL. (a) Control de corriente en eje—dq; (b)
Corrientes de fase; (c) Ciclos de trabajo por fase; (d) Zonas de modulacion.

siendo equivalente al control FS-MPC. Esto también se aprecia en los ciclos de trabajo
porque inicialmente, al comienzo de la zona de sobremodulacién, los ciclos de trabajos
de cada fase tienen un valor binario (d,= 0, dy= 1, d.= 1). Luego la fase b toma un
ciclo de trabajo variable. Esto tltimo produce un modulacién entre dos estados activos
del convertidor de potencia, en este caso entre los estados [0 1 1]7 y el estado [0 0 1]7.
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Fig. 6.6. Respuesta estacionaria de PMSM. (a) Control de corriente en eje—dq;
(b) Corrientes de fase.

6.2.2. Resultados con Maquina Sincrénica de Imanes Permanentes

La seccion anterior muestra el buen funcionamiento de la técnica de control de corriente
mediante control predictivo con modulacién PWM considerando una carga pasiva RL.
Una aplicacion maés realista y demandante para un esquema de control de alto desem-
peno lo constituye un accionamiento servo, los que se implementan tipicamente con
maquinas sincréonicas de imanes permanentes. En esta seccién se presenta el desempeno
del control predictivo propuesto en una maquina PMSM.

Tabla 6.1. THD corriente de fase de PMSM.
Amplitud de Corriente [A] | THD [ %]

6 2.87
8 3.3
10 3.34
12 4.12

El comportamiento en estado estacionario del control predictivo de corriente modulado
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Fig. 6.7. Espectro de corriente de fase, carga PMSM.

aplicado a la maquina de imanes permanente se muestra en la Fig. 6.6. En este banco de
prueba, la PMSM es alimentado por un 2L-VSI controlado por el método de modulacion
propuesto. El eje de la PMSM es acoplado directamente al eje de una maquina DC,
mientras su la velocidad de esta ultima se mantiene relativamente constante gracias a
un voltaje fijo de armadura. Las corrientes dq y sus referencias son mostradas en la
Fig. 6.6(a). La corriente de cuadratura tiene un buen control sin un observable error en
estado estacionario y con poco ripple. En cambio, en la corriente directa i5q se observa
un error en estado estacionario y un ripple algo mayor. El error estacionario es producto
de errores en el modelo predictivo como por ejemplo en la magnitud del back-EMF o
el efecto de caracteristicas no modeladas de la maquina o del convertidor, tal como la
caida de voltaje producto del tiempo muerto, los cuales no son compensados en el lazo
interno. Vale la pena recordar que la implementacién de control predictivo depende de la
precisiéon del modelo con el que se realizan las predicciones. Sin embargo, en la estrategia
de control predictivo modulado este problema es mas evidente que en FS-MPC ya que
la actuacién es la modulacién exacta del voltaje que, de acuerdo al modelo con error,
resultarfa en seguimiento de corriente. La Fig. 6.6(b) muestra la captura en osciloscopio
de las corrientes de fase que tienen una forma de onda sinusoidal con el caracteristico
ripple de conmutacion propio de voltajes modulados con PWM. La distorsién armoénica
total (THD) es 3.34 %, calculada cuando la amplitud de corriente es de 10 [A]. E1 THD
para diferentes referencias de corriente i; se presentan en la Tabla 6.1, donde los THD
son menores a 4.5 % en todos los casos. El espectro de la corriente de fase de la Fig. 6.6(b)
se muestra en la Fig. 6.7. El espectro tiene sus componentes armoénicos concentradas
alrededor de la frecuencia fija de conmutacién y sus multiplos, como es caracteristico
de las corrientes producidas por modulacién PWM.

Finalmente una respuesta dindmica es mostrada en la Fig. 6.8. La corriente de cua-
dratura cambia desde —5 [A] a 10 [A]. Se observa una rapida respuesta dindmica. Sin
embargo, el seguimiento de referencia de corriente muestra una oscilacién de baja am-
plitud y baja frecuencia que puede deberse a un variacién transitoria de la velocidad
del sistema debido a una pobre regulaciéon en la maquina de carga. A pesar de esto,
las corrientes de fase mostradas en la Fig. 6.8(b) son sinusoidales, sin una distorsién
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Fig. 6.8. Respuesta dindmica PMSM. (a) Control de corriente en eje—dq; (b)
Corrientes por fase.

armonica significativa y con una extremadamente rapida respuesta dindmica.

6.3. Control Predictivo en Cascada de Velocidad y Corriente
Modulada con Optimizacién en Zona de Sobremodulacion

Esta ultima seccién muestra los resultados del control predictivo de velocidad y co-
rriente en cascada utilizando la modulacién predictiva con optimizacién en la zona de
sobremodulacién que se propone en esta investigacion.

El experimento realizado consiste en pruebas estacionarias con referencia fija de ve-
locidad y una prueba dindmica que consiste en una maniobra de inversién de marcha.
Lamentablemente el banco de prueba experimental utilizado presento limitaciones técni-
cas que no permitieron realizar todas las pruebas deseadas, sin embargo es suficiente
para mostrar la factibilidad del principio de control propuesto. En primer lugar, no se
pudo aplicar un torque de carga controlado dado que no se pudo contar con un acciona-
miento que permitiese controlar el torque de la maquina de corriente continua que actia
como carga en el experimento anterior. El segundo problema técnico que se experimentd
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con este banco de prueba tienen relacién con el encoder que se utiliza para la generacion
de la senal de realimentacion en el lazo de velocidad. Este producia una oscilaciéon de
baja frecuencia en la medicién de velocidad, probablemente debido a desalineamiento,
pero que en definitiva no se pudo corregir. Ademas el encoder tenia un pequeno juego
(backlash) en su fijaciéon mecanica al cuerpo de la méaquina, lo que genera un error en
la medicién de velocidad cuando se produce un cambio en sentido de giro.

En la Fig. 6.9 se muestra la velocidad de la maquina eléctrica medida directamente
mediante una derivada de la posicién obtenida con el encoder, sub-muestreada y la
velocidad obtenida mediante el uso del filtro de Kalman descrito en la seccién 3.2. Esta
figura deja en evidencia la utilidad de usar un filtro de Kalman, ya que ademas de aportar
con la prediccién del torque de carga necesario en el lazo predictivo externo de velocidad,
también permite filtrar la medicién de velocidad del ruido propio de la cuantizacién del
encoder para asi minimizar el impacto de éste en la referencia de corriente. Si bien en
el caso presentado en la seccién 6.1, donde se controla una méquina de induccién, no
fue necesario utilizar el filtro de Kalman para filtrar la mediciéon de la velocidad dado
que el encoder utilizado en ese caso era de alta resolucién y la maquina de induccion
era de menor velocidad base, en el caso del banco de prueba para la maquina de imanes
permanentes, estos factores son mas demandantes.

La Fig. 6.10 muestra resultados del control de la maquina PMSM en estado estacionario.
En la Fig. 6.10(a) se puede observar el correcto control de velocidad que realiza el
método. Existe un correcto seguimiento de la referencia de velocidad, sin presencia de
error estacionario u oscilaciones. Las corrientes de fase de la maquina se presentan en
la Fig. 6.10(b). Es posible observar que poseen una forma de onda casi sinusoidal sin
apreciable distorcién armédnica, salvo leve distorsion en el cruce por cero. Finalmente, en
la Fig. 6.10(c) se muestran los ciclos de trabajo de cada una de las fases del convertidor
de potencia. Las formas de onda de los ciclos son las esperadas, es decir, similares a
modulacién vectorial de voltaje con inyeccion de modo comun. Al comparar los ciclos
obtenidos en esta figura con los obtenidos en la Fig. 6.5(c) podemos notar que los ciclos
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Fig. 6.10. Respuesta estacionaria PSCC.(a) Velocidad; (b) Corrientes por fase;
(¢) Ciclos de trabajo por fase.

de trabajo poseen una mayor variabilidad, es decir, no poseen una forma de onda tan
“limpia” como el caso anterior. Esto se debe al ruido de cuantizacién del encoder, el
cual entra como realimentacién al lazo externo de control de velocidad predictivo.

Finalmente, en la Fig. 6.11 se muestra la maniobra de inversién de marcha de la maquina
PMSM utilizando la estrategia de control predictivo de velocidad y corriente en cascada
utilizando control modulado del error de corriente en el lazo interno. En esta figura es
posible observar el control de velocidad. La maniobra comienza con una velocidad de
referencia de 50 [rad/s], luego en el instante ¢ = 1[s] se realiza la inversién de marcha,
la referencia de velocidad final es -50 [rad/s]. En el estado estacionario, es decir en 50
[rad/s] y -50 [rad/s], el control de velocidad es bueno. No se aprecia error en estado
estacionario, ripple, ni oscilaciones mecénicas de baja frecuencia. En la transicién desde
50 [rad/s] a -50 [rad/s|, se observa una rapida respuesta dindmica. No obstante, se
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Fig. 6.11. Respuesta dindmica de PSCC modulada.(a) Velocidad; (b) Corrientes
de cuadratura; (c) Corriente de fase.

aprecian dos fendmenos no deseados: el primero corresponde a un cambio abrupto en
la senal de velocidad estimada al inicio de la inversién de marcha en la estimacion de
velocidad. Esto se debe a un error en la senal de mediciéon de posicién debido a un
problema de sujecion mecénica del encoder, el cual produce un pequefio juego angular
o backlash, el cual se discute en méas detalle en el apéndice A. El segundo problema es
la oscilacién que se manifiesta principalmente en la corriente de cuadratura cuando el
drive se asienta en su velocidad final. Las oscilaciones se deben a un error en el modelo
por mala estimacién de la inercia y coeficiente de friccién. En una aplicacién real esto
es comun ya que es dificil conocer la inercia o friccién del sistema acoplado o bien estos
varian en el tiempo. Este error debe ser compensado por el estimador de torque de carga,
pero esto se realiza con cierta dindmica que puede ser ajustada, pero que en general
es menor a la dindmica lograda por el control predictivo a un paso en el subsistema
eléctrico. El ajuste de la dindmica del observador depende de las matrices de covarianza
del estado y el ruido de medicién asumidas en el diseno del filtro de Kalman. Esto se
se discute en mas detalles y se ilustra mediante simulaciones en la siguiente subseccion.
Durante el cambio de velocidad se observa un cambio de pendiente el cual es esperable:
en la primera parte del cambio de velocidad, donde la maquina esta frenando, la carga
que es disipativa ayuda al frenado, por lo cual se obtiene un frenado rapido; en la segunda
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parte, cuando la maquina acelera, la carga se opone a la aceleracion, obteniendo una
razén de cambio de velocidad méas baja. Esto es muy tipico en sistemas con bastante
roce o mas en general, cuando se tiene una carga que es puramente disipativa y se
aplica un torque méximo. En este caso, y como se explicé en la seccién 5.2, se utiliza
una carga disipativa construida mediante la conexién de resistencias en paralelo a la
armadura de la maquina DC de carga. Con esto se logra una carga disipativa cuya
potencia es proporcional a w? y por lo tanto el torque es proporcional a w,, simulando
un roce viscoso.

El control de corriente de cuadratura se presenta en la Fig. 6.11(b). El seguimiento de
referencia de corriente de cuadratura generada por el lazo de velocidad predictivo dead-
beat es correcto, sin embargo posee un pequeno error en estado estacionario, el cual se
puede deber a fenémenos no modelados en la etapa de modulacién predictiva, tal como
fue descrito en la seccion anterior.

La corriente de la fase a de la PMSM se muestra en la Fig. 6.11(c). La corriente posee
una forma de onda sinusoidal sin apreciable distorsién arménica. La inversién de fase
al momento de realizar la maniobra de inversion de velocidad es la esperada. En el
transiente, cuando la velocidad se asienta en -50 [rad/s], se aprecia una oscilacién de
baja frecuencia la cual modifica la amplitud de la corriente. Esta oscilacion, si bien
presente en la corriente de fase y por ende también en la corriente de cuadratura Fig.
6.11(b), no afecta notoriamente al control de velocidad. Esta oscilacién se debe al efecto
de la dindmica del observador que compensa errores de modelado con una dindmica mas
lenta que el ancho de banda del controlador, tal como se demuestra con simulaciones
en la subseccion siguiente.

6.3.1. Analisis de la Respuesta Dinamica

Como se puede apreciar en la Fig. 6.11, la dindmica de control obtenida posee una res-
puesta de segundo orden subamortiguada lo cual se observa claramente en la respuesta
de control de corriente de cuadratura. Esto se debe a que existe una diferencia entre la
inercia y la inercia utilizada en la estrategia de control. Para el control predictivo, tanto
de corriente como de velocidad, asi como también para el modelo utilizado por el filtro
de Kalman la inercia considerada fue solo la de la maquina de imanes permanentes. No
se considerd la inercia completa del sistema que incluye el acoplamiento mecéanico y la
méquina de carga. Esto se hizo por diseno ya que en aplicaciones reales no es comun
conocer la inercia total del sistema o bien ésta puede variar en el tiempo. En este mo-
delo, el torque acelerante de la carga actiia como torque de carga para el motor y es
estimado por el observador. Sin embargo, la dindmica del observador es finita y a través
de la compensacion del torque estimado, la dindmica del observador afecta la respuesta
dindmica del sistema. Este efecto puede mejorarse por dos vias distintas y complementa-
rias. Por un lado se puede refinar la estimacién de inercia del sistema completo al contar
con alguna informacién de la carga. Pero, tal como se argumentd, en un contexto de
laboratorio esto puede mejorar artificialmente los resultados al conocerse perfectamente
parametros que en la préactica son, en general, inciertos. Por otra parte, la dindmica del
observador se puede ajustar para mejorar la respuesta del sistema completo.
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Fig. 6.12. Simulacion: Respuesta dindmica de 2% orden subamortiguada de
PSCC modulada.(a) Velocidad; (b) Corrientes de cuadratura; (c) Corriente de fase.

La dindmica del filtro de Kalman depende de la inercia considerada por su modelo, tal
como se muestra en la seccion 3.2. El diferencia entre la inercia considerada en el modelo
y la inercia real conllevan una componente adicional del torque de carga a estimar, que
corresponde a la reaccion al torque acelerante de la carga. La respuesta dindamica en la
prediccién de la perturbacién (torque de carga) que realiza el filtro de Kalman dependen
de las matrices Q y R, como se discute en la seccién 3.2. Por lo anterior, se puede ajustar
la respuesta dinamica del filtro ajustando dichas matrices.

En esta subsecciéon se busca mostrar la mejora en el comportamiento dindmico del
sistema completo mediante el ajuste de Q y R, la cual se ilustra mediante dos resultados
de simulacién. Para realizar una correcta comparacion con el resultado experimental que
se muestra en la Fig. 6.11 se utiliza el mismo punto trabajo, es decir, igual referencias
de velocidad y limite de saturacion para la corriente de estator. La simulacion se realizé
utilizando el software PLECS®, los pardmetros de la miquina de imanes permanentes
utilizados fueron los que se muestran en la Tabla 5.3. Se aplicé un torque de carga
proporcional a la velocidad, de este modo se emuld la carga disipativa que tenia la
maquina de corriente continua utilizada como carga en el experimento real. La inercia
considerada en la estrategia de control es la inercia nominal de la maquina de imanes
permanentes J (ver Tabla 5.3), mientras que la inercia del sistema completo es Jgs =
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Fig. 6.13. Respuesta dindmica de 1°" orden sobreamortiguada de PSCC modu-
lada.(a) Velocidad; (b) Corrientes de cuadratura; (c) Corriente de fase.

6-J.

Los resultados que se muestran en la Fig. 6.12 se obtuvieron con los siguientes valores
de Q y R en el filtro de Kalman:

Q= 0 1072 0 , (6.1)
0 0 107°
R =103, (6.2)

que corresponden a los mismos valores que se utilizaron para obtener los resultados
experimentales de la Fig. 6.11. En la Fig. 6.12(b) se obtiene una respuesta de segundo
orden subamortiguada, muy similar a la obtenida experimentalmente en la Fig. 6.11(b).

Los resultados obtenidos en la Fig. 6.13 corresponden al mismo experimento dinami-
co realizado para obtener los resultados que se muestran en la Fig. 6.12. El cambio
efectuado es solo en los valores de Q y R en el filtro de Kalman, estos nuevos valores
son:
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Q= 0o 10! o0 |, (6.3)
0 0 1079
R =10"°. (6.4)

Como se puede apreciar claramente en la Fig. 6.13(b), la respuesta es de primer orden
sobreamortiguada. El cambio en el tipo de respuesta se logra al variar los valores de Q
v R, los que varian la respuesta dindmica de la estimacién de la perturbacién, i.e. del
torque de carga visto por el motor en su eje de acoplamiento con la carga. Con estos dos
resultados de simulacién, Fig. 6.12 y Fig. 6.13, se demuestran que la diferencia entre la
inercia real del sistema con respecto a la inercia considerada en el modelo afectan en la
respuesta dindmica de control. Ademads, se demuestra que es posible modificar el tipo
de respuesta obtenida mediante el ajuste del observador de perturbaciones, en el caso
puntual del filtro de Kalman utilizado en este trabajo, a través del ajuste de Q y R.
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Conclusiones

Los métodos de control de velocidad clasicos utilizan habitualmente controladores li-
neales en el lazo externo de velocidad. Estas estrategias tienen un adecuado desempefio
para muchas aplicaciones, pero en casos donde la rapida respuesta dinamica es un factor
critico su ancho de banda limitado puede ser un problema. Esta investigacién propone
una estrategia de control predictivo de velocidad y corriente en cascada. El lazo externo
de control de velocidad se basa en una simple inversiéon del modelo del sub-sistema
mecanico, obteniendo un controlador con un alto ancho de banda, tipo dead-beat. El
lazo interno corresponde a un control de corriente FS-MPC, el cual ha sido amplia-
mente validado en la literatura. Con esta estrategia de control propuesta se obtiene
una respuesta 6ptima, con un alto ancho de banda equivalente. Sin embargo, el control
predictivo requiere del conocimiento del torque de carga para lograr seguimiento de
referencia sin error estacionario. Un filtro de Kalman es presentado como una buena
alternativa para estimar el torque de carga, que es requerido para el modelo de inver-
sién del sub-sistema mecdanico. Este observador de perturbaciones agrega integracion al
controlador predictivo y contribuye a la robustez general del sistema. Sin embargo, se
comprueba también que la sintonizacién del observador afecta el respuesta de control,
pudiendo deteriorar la respuesta, obteniéndose un torque eléctrico con una respues-
ta tipica de segundo orden con subamortiguamiento. Esto puede ser evitado con una
correcta sintonizacién del observador. Finalmente, el esquema presentado es validado
satisfactoriamente con resultados experimentales en un banco de prueba de méaquinas
con una alta respuesta dinamica, cero error en estado estacionario y una respuesta de
velocidad que es casi sin overshoot.

En la segunda etapa de esta investigacién una optimizacién en la zona de sobremodu-
lacién para el control predictivo modulado ha sido propuesto para el control interno de
corriente. En estado estacionario, la frecuencia de conmutacién constante que se logra
con esta estrategia es una importante ventaja porque resuelve el problema del espectro
armoénico distribuido que posee FS-MPC. El voltaje de actuacion modulado mejora la
precision en el seguimiento de corriente y logra un espectro armoénico concentrado pro-
pio de PWM. Por otra parte, la optimizacion propuesta en este trabajo para la zona de
sobremodulacién mejora el desempeno del método ante grandes cambios de referencia
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logrando respuestas transitorias de minima duracién. En esta optimizacién, cuando la
referencia de corriente se encuentra fuera de los limites de corriente alcanzada en una
muestra, el error de corriente a un paso es minimizado usando consideraciones geométri-
cas, lo que resulta en un algoritmo simple y de baja carga computacional, a pesar de
la no linealidad del modelo. La optimizacién en zona de sobremodulacién garantiza la
mas rapida respuesta transitoria posible, logrando el mismo rendimiento transitorio de
FS-MPC, que utiliza un solo vector activo, sin el caracteristico alto ripple de conmuta-
cién de FS-MPC en operacion estacionaria. Ademas, el uso de sobremodulacién con dos
vectores activos garantiza una suave transicion desde la operacién con sobremodulacién
hacia la zona de modulacién lineal en estado estacionario.
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Trabajo Futuro

Esta investigacién comenzé para probar la hipdtesis que “es posible desarrollar una
estrategia de control de velocidad totalmente predictiva utilizando una arquitectura en
cascada”. Lo anterior fue logrado satisfactoriamente. Sin embargo, queda como trabajo
futuro comparar esta estrategia propuesta con los ya existentes métodos de control de
accionamientos como FOC, PTC y/o control predictivo de velocidad centralizado.

Queda abierta la investigacion para el estudio més acabado de el uso de observadores
en control predictivo para compensacién de perturbaciones y obtencion de seguimiento.

En la segunda etapa de esta investigacién se propuso una estrategia de control pre-
dictivo modulado con optimizacién en zona de sobremodulacién. Los resultados de la
investigacién muestran que este método es completamente 6ptimo en todas las zonas
de modulacién. Queda abierto para un futuro trabajo la comparacién de desempeno del
método de control con modulaciéon propuesto con técnicas de control lineal cldsicas co-
mo PI o dead-beat que se complementan con PWM convencional o modulacién vectorial
que incluyen saturacién y anti-enrrollamiento.

61



Apéndices

62



Apéndice

Encoder Incremental

El objetivo de este apéndice es comprender de mejor forma el funcionamiento fisico
de un enconder incremental, ademas de mencionar algunos aspectos mecanicos de su
montaje. Este instrumento de medicion utilizado experimentalmente en este trabajo de
tesis cumple una funcién fundamental en la realimentacion del lazo de control, en este
contexto, se observan algunos fenémenos no ideales en su medicién, particularmente en
los resultados experimentales de método de control de corriente y velocidad modulada
presentados en la seccion 6.2.

A.1. Funcionamiento Fisico

Un encoder incremental es un transductor rotacional que convierte un movimiento an-
gular en una serie de pulsos digitales. Durante la rotacién, las senales eléctricas pueden
ser elaboradas para control numérico (CNC), controladores 16gicos programables (PLC),
sistemas de control, etc. La principal aplicaciéon de estos transductores son: maquinaria,
robots, realimentacién de motores, medicién y control de accionamientos. En general los
encoders traducen el movimiento angular utilizando el principio de escaneo fotoeléctrico.
La lectura del sistema se basa en la rotaciéon radial de un disco graduado formado por
ventanas oscuras y otras transparentes dispuestas en forma alternada, como se muestra
en la Fig. A.1(a). El sistema es iluminado perpendicularmente por una fuente de luz
infrarroja. La luz proyecta la imagen del disco en la superficie de los receptores que
estan cubiertas por una rejilla llamada colimador. Los receptores traducen la variacion
de la luz que ocurre con el desplazamiento del disco, convirtiéndolos en sus correspon-
dientes variaciones eléctricas. Las senales eléctricas altas se convierten en senales de
pulsos cuadrados, como se muestra en la Fig. A.1(b). El sistema de lectura se realiza
siempre en modalidad diferencial, para comparar diferentes seniales casi idénticas pe-
ro con un desfase angular. La lectura esta disenada para comparar la diferencia entre
ambos canales.

Un encoder incremental usualmente tiene dos senales cuadradas las cuales se encuentran
desfasadas en 90 grados. Ellas son comunmente llamadas canal A y B. El primer canal
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Fig. A.1. Encoder incremental. (a) Representacion fisica del disco de un enco-
der; (b) representacion grifica de las senales incrementales A, B y Z.

entrega informacion acerca de la velocidad de rotacién mientras el segundo, basdandose
en la secuencia de estados producida por los dos canales, entrega el sentido de rotacion.
Una tercera senal, llamada Z o senal cero, se encuentra disponible. Esta entrega la
posicién del cero absoluto del encoder respecto del eje. Esta senal es un pulso cuadrado
con la fase y su ancho centrado en el canal A, ver Fig. A.1.

La precision de un encoder se relacione directamente con el ntimero de pulsos por
revolucién que este posee. Si el encoder posee un alto niimero de pulso por revolucién
quiere decir que los 360° de la circunsferencia estd siendo dividido en un alto nimero
agujeros (ver Fig. A.1(a)), por lo que su precisién para establecer la velocidad de giro
€s mayor.

A.2. Montaje Mecanico

El montaje mecénico de un encoder incremental de agujero se realiza habitualmente
como se muestra en la la Fig. A.2. El encoder se acopla al eje de rotor de la maquina
eléctrica, generalmente en la parte posterior de ella. Los conceptos claves para realizar
una correcta instalacion mecanica de un encoder son: alineacion y fijacion o montura.
La desalineacién entre dos rectas se puede definir en:

» Desalineamiento paralelo (horizontal y vertical).

» Desalineamiento angular (horizontal y vertical).

Cualquiera de estos cuatro posibles desalineamientos generara oscilaciones en la medi-
cién de velocidad. A esto se les suma la posibilidad de despalzamientos en el eje axial.
Corrimientos axiales no resultan en errores en la medicién de velocidad pero pueden ser
complicados mecanicamente. Los montajes de eje hueco garantizan buen alineamiento
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Fig. A.2. Montaje mecdnico de un enconder de eje hueco. https: //www.
kuebler. com/usa/ service-grundlagen-befestigung_hohlwellengeber. html

entre el encoder y el eje en que se monta. Sin embargo si el eje es una extensién post-
fabricacion, esto depende del alineacién entre el eje principal del rotor y la extension
sobre la cual se monta el encoder. Otra aspecto a considerar en la instalacién de un
encoder es su fijacion al eje de rotor y al cuerpo del motor. Considerando el caso par-
ticular de los encoders de eje hueco, que fue el utilizado en este trabajo, la fijacion al
eje depende de la abrazadera interna del enconder, que se muestra en la Fig. A.2 y la
fijacién del cuerpo del encoder al cuerpo del motor (o montura). En este caso se trata
de un brazo con un agujero, en el cual se inserta un pasador fijo en el segundo. Este
esquema permite desalinemientos en el sentido axial, pero tiene el inconveniente que,
si existe juego entre le agujero del brazo y el pasador (backlash) existird un error en la
medicién la velocidad al producirse un cambio de sentido de giro. Cualquier juego entre
alguno de estos elementos y el encoder conlleva un error en la mediciéon de velocidad
rotacional.
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