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“.. Siempre es bueno tener conciencia de que dentro de mosotros hay alguien que lo sabe
todo, lo quiere todo y lo hace mejor que nosotros mismos...”
— Maz Demian
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Resumen

Este trabajo de memoria de titulo tiene como objetivo evaluar, mediante simulaciones
dindmicas, el desempeno de un esquema de control predictivo de par (MPTC) aplicado a
un motor BLDC de flujo axial, accionado por un inversor fuente de tensién de dos niveles
alimentado por un banco de baterias. Para ello, se desarroll6 una metodologia de control
basada en el modelo discreto de la planta, con un horizonte de prediccién de un paso.

Inicialmente, los resultados de simulacion demostraron una mejora significativa en el de-
sempeno del esquema predictivo en comparacién con el control cldsico (DTC), destacdndose
una reduccién del THD en las variables de salida, una disminucion del rizado en las vari-
ables controladas y una mejora en la dindmica de control. Posteriormente, en virtud de
mostrar su aplicacién en electromovilidad, se definieron cuatro casos de estudio basados
en ciclos de conduccién estandarizados y empleados por organizaciones internacionales, lo
cual, permitié operar el esquema en condiciones dindmicas reales. Los resultados eviden-
ciaron un buen desempeno del control incluso en situaciones exigentes, como operaciones
hipersincrénicas y de frenado regenerativo.

Finalmente, se construy6 un banco de pruebas del esquema propuesto, incluyendo el en-
samblaje del conjunto motor-carga y del inversor. Este iltimo fue integrado al sistema de
control desarrollado en Simulink, utilizando la plataforma MicroLabBox como intermedi-
ario entre el hardware y el software, con el fin de realizar pruebas de funcionamiento.



Abstract

This work presents the analysis and evaluation of a model predictive torque control
(MPTC) scheme applied to an axial flux BLDC motor, driven by a two-level voltage
source inverter powered by a battery bank. A control strategy based on the discrete-time
model of the plant was designed, with a one-step prediction horizon, and its performance
was assessed through dynamic simulations.

The initial simulation results demonstrated a significant improvement in the predictive
control scheme compared to the classical direct torque control (DTC), highlighting a re-
duction in total harmonic distortion (THD) in the output variables, a decrease in torque
ripple, and an overall enhancement in control dynamics. To evaluate its applicability in
electromobility, four case studies were defined based on standardized driving cycles used
by international organizations, allowing the scheme to be tested under realistic dynamic
conditions. The results showed that the control maintained robust performance even in
demanding scenarios, such as hypersynchronous operation and regenerative braking.

Finally, an experimental test bench was developed to validate the proposed control scheme.
The motor-load assembly and inverter were implemented, and the control system, devel-
oped in Simulink, was integrated using the MicroLabBox platform as an interface between
the hardware and software.

The results confirm the feasibility of MPTC as an effective alternative for controlling axial
flux BLDC motors in demanding dynamic applications.



Capitulo 1

Introduccion

Al comienzo de la década de los 2000, el desarrollo de la industria de la electromovilidad
comienza una gran potenciacion en virtud del proceso de descarbonizacién que se vive en
un mundo cada dia mas globalizado. Para lograrlo, se busca que los vehiculos de com-
bustién interna (ICEVs) sean reemplazados por nuevas tecnologias que disminuyan los
gastos por combustible y sobretodo aporten a la reduccion de emisiones de gases de efecto
invernadero [1]. Adicionalmente, el desarrollo exponencial de la tecnologfa en la industria
del transporte, ha generado una gran demanda de mercado para soluciones ecolégicas cada
vez mas eficientes y sustentables, donde los vehiculos eléctricos (EVs) e hibridos (HEVSs)
han sido identificados como la solucién mas viable a corto plazo para solventar los prob-
lemas de emisiones producidas por los ICEVs a lo largo de la historia.

Con el descubrimiento de nuevos materiales de alta energia magnética residual se aceleré el
desarrollo de motores que utilizan dicha propiedad para su funcionamiento, convirtiéndose
en una aplicacion atractiva para los EVs. A su vez, debido a la inexistencia de un de-
vanado de campo magnético para producir la conversion electromecanica y la propiedad
de reluctancia dada por la anisotropia geométrica [2], la méaquina sincrénica de imanes
permanentes (PMSM) se convirtié a finales de los anos 90’s en una alternativa muy in-
teresante para la industria de la electromovilidad. Asimismo, gracias a su mayor densidad
de energia y de par en conjunto con una mejor eficiencia en comparacién a las alternati-
vas comerciales de la época, integré la posibilidad de disminuir el peso total de los EVs
e incluso establecié requerimientos tan importantes como la alta controlabilidad, la alta
precision de las variables a controlar en estado estacionario y el buen desempeno de la
propulsién en estado transitorio [3].

Si bien se continud con las investigaciones de las PMSM, durante los primeros anos del
siglo XXI se intensifico la bisqueda de vehiculos cada vez més eficientes y aerodindmicos.
La academia en conjunto con el mercado, se vieron en la necesidad de inspeccionar alterna-
tivas de motores y sistemas de control cada vez méas avanzados que tuvieran afinidad con
dicha premisa. Frente a esto, la maquina sincrénica de imanes permanentes de flujo axial
(AFPMSM) resulté ser una alternativa muy sugerente para aplicaciones donde la PMSM
convencional no resulta del todo conveniente, proporcionando ventajas tales como: Re-
spuestas mds rapidas de par, mayor densidad de potencia e incluso mayor rendimiento [4].
Es en virtud de aquello, que dicha maquina resulté ser una opcién a tener en cuenta para
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aplicaciones que exigen altos requerimientos de densidad de potencia combinado con car-
acteristicas muy rigurosas en cuanto a espacio y peso como lo son la industria de vehiculos
eléctricos aeroespaciales, aeronauticos y marinos [5].

A pesar de las prestaciones que posicionan a la AFPMSM como una maquina conveniente
para su aplicacién en electromovilidad, existen grandes desafios en cuanto a costes, mejora
de rendimiento y maniobrabilidad. Es por esto que se han desarrollado y optimizado dis-
tintos disenos a nivel estructural y metodologias de control en virtud de cumplir dichos
desafios [6]. Respecto al tipo de control atingente al presente trabajo, el control directo de
par (DTC) nace como una alternativa al control por campo orientado (FOC) desarrollado
en maquinas de induccién y fue propuesto por Takahashi y Toshihiko en 1985 [7]. En dicho
trabajo, se define que las variables a controlar seran el par electromagnético y la magni-
tud flujo enlazado de la maquina, proporcionando una alternativa estructuralmente més
sencilla con menor sensibilidad a los pardametros del modelo de planta y con una respuesta
dindmica mas rapida [8].

Con el objetivo de mejorar y obtener respuestas més eficientes, en la década de los 70 se
propone el método predictivo (MPTC), el cual, predice la respuesta futura del proceso a
través de un algoritmo que determina la secuencia de las variables de entrada que optimizan
el comportamiento futuro de la planta y que son ajustadas por este. En la actualidad, es
la técnica de control multivariable mas utilizada en la industria debido a sus fortalezas
como manejo de un gran nimero de variables, cambios en los objetivos de control, manejo
de tiempo de retardo, entre otras [8]. Es por esto que, con el fin de dimensionar estos
esquemas de control cuya base son los valores futuros de las variables a controlar, en las
ultimas dos décadas distintos autores han planteado diversas soluciones para encontrar
el vector de voltaje 6ptimo que tiene que imponer el inversor en los terminales de la
maquina para asi mejorar el desempeno de esta. En virtud de lo anterior, en el presente
trabajo se implementard una metodologia de control predictivo simple asociada al valor
siguiente “k+1” de las variables a controlar, el cual sera estimado utilizando la definicién
de la derivada temporal de dichas variables que dependen de los vectores de tensién que
impone el inversor, donde serd necesario conocer las caracteristicas de la planta asociada al
esquema cuya forma estd dada por las ecuaciones dindmicas que rigen el comportamiento
temporal de la maquina.



Capitulo 1. Introduccién 5

1.1 Objetivos del trabajo
1.1.1 Objetivo general

e Implementar un banco de pruebas para la evaluacién de un esquema de control
predictivo de par aplicado a una maquina de imanes permanentes de flujo axial para
su utilizacién en aplicaciones de electromovilidad.

1.1.2 Objetivos especificos

e Proponer un esquema de control directo de par predictivo a partir del modelo
dindmico de la médquina de imanes permanentes de flujo axial con el fin de aten-
der los requerimientos de la aplicacion.

e Evaluar a partir de simulaciones computacionales el desempeno del control predictivo
propuesto respecto al control de par clasico.

e Validar el desempeno del lazo de control a partir de la implementaciéon en una
maquina real de laboratorio bajo condiciones de carga especificas que modelen su
uso en la aplicacién definida.

e Evaluar el impacto del sistema de control y sus posibles aportes a la electromovilidad
actual.



Capitulo 2

Accionamientos eléctricos para
motores de flujo axial.

2.1 Motor sincrénico de flujo axial con imanes permanentes

El aumento de los requerimientos de potencia en los accionamientos eléctricos de media-
baja tensién, el ascenso de nuevos materiales, la innovacién en tecnologia y mejoras en las
técnicas de enfriamiento, han fomentado a investigadores de todo el mundo a encontrar
méquinas eléctricas que presenten una mayor densidad de potencia y par con el fin de
utilizarlas en diversas aplicaciones como, por ejemplo, electromovilidad. En este contexto,
las maquinas de flujo radial ven limitado su crecimiento de potencia en virtud de que gran
parte del ntcleo del rotor se utiliza como circuito magnético y la disipacién de calor de los
devanados de estator es traspasada al nicleo, implicando que para trabajar a una mayor
potencia y par necesariamente se deba aumentar el tamano de la maquina y asi mejorar
la disipacién de calor [9].

Como consecuencia de lo anterior, la maquina de flujo axial se ha estudiado de forma
ininterrumpida las tdltimas décadas. Sin embargo, durante los dltimos 5 anos las investi-
gaciones en cuanto a diseno, optimizacién y control han aumentado hasta llegar al 69%
respecto al total de investigaciones a partir del inicio de siglo [10]. Esto refleja el énfasis
que la academia ha dado a este tipo de maquinas, que debido a su geometria, materiales y
estructura, propone un modelo mucho méas compacto, aumentando la densidad de poten-
cia y par de manera considerable respecto a la de flujo radial. Como se puede apreciar en
la Figura 2.1, para maquinas de potencia nominal igual a 1 kW, el aumento de densidad
de potencia y par electromagnético es cercano al 50%, mientras que para méaquinas de
mayor potencia se alcanza un aumento de un 170% y 400%, respectivamente, reafirmando
el hecho de que es posible aumentar las prestaciones de potencia y par en aplicaciones
donde la optimizacién de espacio es critica.
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Figura 2.1: Comparativa de rendimiento: a) Densidad de potencia, b) Densidad de par [5].

2.1.1 Principio de funcionamiento

El motor sincrénico de flujo axial con imanes permanentes corresponde a una maquina
eléctrica rotatoria que, a diferencia de las maquinas de flujo radial convencionales (Figura
2.2), el flujo magnético en el entrehierro va en direccién axial respecto al eje de rotacién.
Como se puede apreciar en la Figura 2.3, su topologia més simple y general consta de un
estator trifasico devanado por el cual circulan corrientes que producen lineas de campo
magnético en direccién axial, las que a su vez interactdan con los imanes alojados en
el rotor, generando fuerzas de atraccién y repulsiéon que producirdn el giro mecanico del
motor.

Figura 2.2: Flujo radial [11]. Figura 2.3: Flujo axial [11].

2.1.2 Topologia y clasificaciéon de las AFPMSM

La clasificacién de los motores de flujo axial puede descomponerse en 6 niveles de car-
acterizacion: Estructura, nicleo, ranurado, circuito magnético equivalente, devanado y
estructura especial [10]. El primer nivel, se clasifica en cuatro sub-niveles segin la dis-
tribucién de rotores y estatores que disponga la maquina, es decir: Un estator-un rotor
(SSSR), rotor interno de flujo axial (Afir), estator toroidal (Torus) y multidisco.
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2.1.2.a Estructura SSSR

El motor SSSR, consiste en una estructura fundamental de las maquinas eléctricas com-
puesta por un estator devanado hecho de hierro y un rotor hecho con un disco de acero.
Posee solamente un entrehierro en direccién axial por lo que, debido a la fuerza ejercida
por el rotor hacia el estator en dicha direccién, el ensamblaje y diseno mecénico son cru-
ciales para no danar la mdquina. Ademads, el campo magnético del rotor inducido en el
estator produce pérdidas, reduciendo la eficiencia de la maquina [10], sin embargo el par
electromagnético puede ser incrementado aumentando la longitud axial de la méaquina.

2.1.2.b Estructura Torus

Este tipo de estructura se conforma por un-estator—doble-rotor, donde el primero posee
una forma toroidal (Véase Figura 2.4(b)), ubicado en medio de un par de rotores hechos
con discos de acero e imanes permanentes alojados en las ranuras de su superficie, con
ambas piezas unidas a través de un eje transversal como se muestra en la Figura 2.4(a).
Ademsds, esta estructura se puede categorizar basandose en la existencia de ranuras; en
particular, si incluye ranuras se denomina motor Torus-S, mientras que sin ellas se le
conoce como motor Torus-NS. Respecto al segundo tipo, se ha evidenciado que ofrece un
rendimiento superior, atribuible a su baja inductancia de dispersiéon, menor variabilidad
en el par electromagnético y simplicidad constructiva. No obstante, esta ventaja requiere
de una mayor cantidad de imanes permanentes alojados, lo cual eleva significativamente
el costo de produccién.

—=
i b

Figura 2.4: Estructura Torus-NS: a) Circuito magnético, b) Estructura del estator, c)
Estructura del rotor [10]

guuuupgu

Ahora bien, centrdandonos en el primer tipo, el motor Torus-S puede sub-clasificarse segiun
su circuito magnético equivalente, es decir, paralelo (NN) o serie (NS), esto dependerd
intrinsecamente de la posicién de los polos norte o sur de cada iman permanente [10]. En
la Figura 2.5(a), los polos magnéticos norte y sur de los imanes estan ubicados por lado,
es decir los caminos cerrados del campo magnético no interfieren entre si cuando el nicleo
es lo suficientemente grueso. Por otra parte en la Figura 2.5(b) los polos magnéticos estén
ubicados de manera opuesta, es decir el camino que recorre el campo magnético es serie y
atraviesa el entrehierro por un lado, cerrandose por otro generando eventualmente menos
pérdidas por histeresis pero menor estabilidad de corriente [10]. La eleccién de uno o de
otro dependera de la aplicacién.
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N

(a) (b)
Figura 2.5: Clasificacién segin circuito magnético: a) Torus-S NN, b)Torus-S NS [10].

Luego, se puede categorizar segtin la presencia de nucleo magnético o no y asimismo, en
caso de tenerlo, se clasifica si es que el nucleo esta ranurado o no..

Continuando con la clasificacion, dentro de la topologia Torus existen dos tipos de es-
tructura especial. La primera consiste en una maquina de imanes permanentes con contra
rotaciéon (CRPMSM), en la cual se cambia la configuracién del devanado para que todas
las fases estén cruzadas como se muestra en la Figura 2.6(a). Asimismo, el segundo tipo
(DCPMSM) consiste en remplazar el estator completo por segmentos de estator, suprim-

iendo el yugo completo y utilizando bobinas cuadradas como se muestra en la Figura
2.6(b).

e ]
- A |

(a) (b)

Figura 2.6: Estructura Torus: a) Estructura especial CRPMSM, b) Estructura especial
DCPMSM [10].

7 7 F LA
-

2.1.2.c Estructura Afir

Esta estructura consta de un doble estator y un rotor ubicado entre estos dos componentes
como se muestra en la Figura 2.7. La disposicién de los estatores generan el campo giratorio
en direccién axial, mientras que los imanes de NdFeB alojados en la superficie el rotor
generan un campo magnético que se opone al de excitaciéon. Lo anterior permite un control
m4s flexible y una amplia cobertura a aplicaciones de alta eficiencia [10], ademas este tipo
de motor presenta una razén de potencia/inercia mucho mayor que la topologia Torus [12].
Al igual que la estructura Torus, la Afir puede clasificarse segin la presencia de ranurado
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del estator, es decir, puede considerarse ranurado (Afir-S) o no ranurado (Afir-NS), siendo
la principal diferencia la densidad de campo magnético en el horizonte de las ranuras y la
facilidad de construccién a favor del no ranurado.

Shell End

Figura 2.7: Estructura Afir-S

2.1.2.d Estructura Multidisco

La estructura multidisco consiste en varios motores tipo Torus Y Afir apilados entre si como
se muestra en la Figura 2.8. Como se mencioné anteriormente, es posible incrementar el
par del motor SSRR aumentando la longitud axial. Sin embargo, debido a las limitaciones
de la fuerza axial que pueden resistir los rodamientos y la rigidez del disco asociado al
rotor de la maquina, el nivel de aumento de dicha longitud es limitada. De esta forma, la
estructura multidisco representa una solucién a este problema, no obstante las dimensiones
fisicas y potencia de la méaquina aumentan de manera considerable teniendo que optar por
sistemas de enfriamiento y radiadores alrededor de los devanados que incrementarian el
precio de manufactura [9].

stators

g

winding coils

rotors

Figura 2.8: Estructura Multidisco [13].
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De manera general, las AFPMSM pueden clasificarse de manera segtin el tipo de devanado
que tenga el estator de la maquina, los cuales se diferencian en la direccién en que estas
maquinas han sido devanadas. En este contexto, se define el devanado de “tambor” como
aquel que ha sido devanado en direccién radial y angular, ademés los devanados por
fase pueden disponerse de manera superpuesta en las ranuras del estator (Véase Figura
2.9(a)), siempre y cuando se enrollen en direcciones opuestas con el fin de eliminar el
flujo magnético en direccién del nicleo del estator [9]. Del mismo modo, la maquina puede
devanarse de forma toroidal, cuyo enrollamiento se realiza en la direccion axial y radial por
lo que los devanados por fase no pueden superponerse, adquiriendo una mayor facilidad
de ensamblaje que el devanado “tambor” pero afectando el par de salida debido al factor
de bobinado [14].

(a) (b)
Figura 2.9: Tipo de devanado: a) Devanado “tambor”, b)Devanado toroidal [10].

Finalmente, las ventajas y desventajas de cada tipo de AFPMSM se resumen en la Tabla
2.1, por lo que la decisién de utilizar una por sobre otra dependerd especificamente de la
aplicacién y los costos que se estén dispuestos a pagar.

Tabla 2.1: Cuadro comparativo de las diferentes estructuras de la maquina de imanes
permanentes de flujo axial [10].

Estructura | Especificaciéon | Ventajas Desventajas

SSSR Estructl%rfm sn.n,ple Y Baja eficiencia y facil de danar
buena disipacion de calor

Torus Torus-NS Baj:o rizadO. de par el'ectrorrllagnético Alto pr.ecio de prodgccién

Torus-S Bajas pérdidas por histéresis Gran rizado de corriente y

y corrientes pardsitas mayor dificultad de control

Afir Bajo momento de inercia y Aumento de pérdidas por histéresis
alta densidad de par electromagnético y corrientes parasitas

Multi disco Alta potefncia de salida y Alto ?osto de produccién Y
alta densidad de potencia necesidad de grandes espacios

2.1.3 Topologia Brushless DC

Dentro de las opciones disponibles en el mercado, en este trabajo se utilizarda un motor
de estructura SSSR, especificamente del tipo brushless DC (BLDCM). Este motor se ha
convertido en los 1ltimos afios en una opcién econdémica y viable en aplicaciones dindmicas,
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tales como la industria automotriz, de bombeo y laminacién. Segtin [15], se predice que en
2030 los BLDCM se convertiran en la tecnologia dominante para la transmision de energia
en diversas industrias, reemplazando a los motores de induccion tradicionales, ademas se
estima que en virtud del potencial aumento de demanda de vehiculos eléctricos, el mercado
de este tipo de motores aumentard de manera considerable, alcanzando cifras de hasta 6
billones de USD desde el ano 2020 al 2025.

La clasificacién de los BLDCM se presenta en la Figura 2.10. Como se puede observar,
las principales diferencias entre los tipos de motores BLDC se basan en factores electro-
magnéticos y de diseno. En el contexto de este estudio, se seleccionara un motor de flujo
axial con rotor interno, cuyo perfil de fuerza contraelectromotriz es de forma trapezoidal.
Este comportamiento se debe al uso de devanados concentrados en el estator y a la dis-
posicion discreta de los imanes permanentes en la superficie del rotor. Esta configuracién no
solo reduce el costo del motor en comparacién con aquellos con fuerza contraelectromotriz
sinusoidal, sino que también mejora la densidad de potencia y el par por corriente [16].

Radial

Enlace de flujo

Interno

Disefo

Sinusoidal

Tipos

de —)I Contra EMF l_

BLDCM

Trapezoidal

Monofasico

—)I Fases l—
TriféSico
Unipolar

—)I Polos l_

Ranurado

—)ITipo de nucleo l—
No ranurado

Figura 2.10: Tipos de BLDCM [15].

AT T

2.1.3.a Modelo matematico de los BLDCM

Con el fin de realizar el esquema de control del accionamiento es necesario establecer las
ecuaciones que modelan el comportamiento electromagnético del motor el motor. Asum-
iendo que las corrientes inducidas en los imanes del rotor son despreciables debido a la
alta resistividad del material magnético, el sistema trifasico de tensiones del estator se
describen segin

VaN Ry 0 0 ig d Lao Loy Lae iq €a
wy| =10 Rg O | + % Ly, Ly Ly | + |ep (2.1)
UeN 0 0 Rs Ic Lew Ly Lee Ic €c
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Donde v,n, vpn, veny corresponden a las tensiones de fase, R es la resistencia de fase del
motor, %4, ip, 1. corresponden a las corrientes que circulan por el estator, Ly, Lpp, Lee sSON
las inductancias propias de los devanados de estator y e,, €3, €. representa la fuerza contra
electromotriz del motor.

Si la reluctancia entre el estator y el rotor se asume como nula y que los devanados de
cada fase son simétricos entonces,

Laa = Lbb = Lcc =1L (2.2)
Lab = Lba = Lac = Lca = Lbc = ch =M

Ademss si la conexién del motor es estrella se cumple que,
la+ip+ic=0 (2.4)

De esta forma reemplazando (2.2), (2.3) y (2.4) en (2.1) se obtiene que las ecuaciones
principales del modelo se comportan tal que,

VaN R, 0 O g d L—-—M 0 0 q €q
wn| =10 Rg¢ O iy | + i 0 L—-—M 0 | + |ep (2.5)
VeN 0 0 Rs| |ic 0 0 L—M]| |i. €.

Donde L representa la inductancia propia de la maquina y M la inductancia mutua.

Debido a la forma trapezoidal de la fuerza contraelectromotriz existird una dependencia
angular de la tensién inducida en el devanado de estator la cual estd dada por,

€q fas(gr)
e | = pwmWPim fbs(ev“) (2'6)
€c fcs(er)

Donde wy,, representa la velocidad de giro del motor, p los pares de polos del motor y psi;,
el flujo axial de los imanes.

Ahora bien, la funcién angular que determina la forma de la fuerza contra electromotriz
dependera de la exactitud del modelo ha utilizar. En [17] por ejemplo emplean una aprox-
imacién trapezoidal en base a los estados de conmutacién de sensores Hall alojados en el
rotor. Por otra parte, existen investigaciones donde se realizan, de manera off-line, medi-
ciones de tension inducida y velocidad de giro para interpolar dicha funcién a través de
Look-up Tables, mejorando la precision del modelo. Sin embargo, con el fin de facilitar el
analisis y teniendo en cuenta de que los objetivos de este trabajo recaen en el control de
la maquina, se optd por describir esta funcién como una forma trapezoidal ideal tal que,
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(S0, 0<6,<n/6
1, 7/6 < 6, < 51/6
fas(0r) =6 —20,, 57/6<0,<Tr/6 (2.7)
-1, /6 < 6, <117/6
$¢, —12, 117/6 <0, <27
—1, 0<6, <m/2
$_46,, 7/2<0,<57/6
fos(0r) = < 1, 57/6 < 60, <97 /6 (2.8)
10— %6,, 97/6 <6, < 117/6
1, 117/6 < 6, <27
1, 0<6,<7/6
2-%6,, 7/6<6, <m/2
fes(0r) = 4 —1, T/2 <0, <Tr/6 (2.9)
8¢, —8, /6 <0, <9r/6
L1, I7/6 < 0, <27

A partir de las ecuaciones fundamentales que describen el comportamiento electromagnético
de una maquina eléctrica y la transformada de Clarke invariante en amplitud presentada en
el apéndice A.1, es posible plantear dichas ecuaciones en un sistema de referencia estédtico
solidario con el estator llamado o — 3, el cual puede ser descrito a partir de (2.10):

. dsa
Vsag = Rstsap + 7#;1 p (2.10)

s isaﬁ = [isa isﬁ]T y 'l;bsaﬂ = [wsa %,@]T

A su vez, el fasor espacial de flujo inducido en el estator puede ser descrito a partir de
esta relacién segin (2.11),

Donde vsa8 = [Usa vsg}T

Ysa = / (Vsa — Rsisa) dt + 15a(0)
(2.11)

%5 = / (Usﬁ - Rsisﬁ) dt + 1/155(0)

Donde i, e ig representan las componentes real e imaginaria del fasor espacial de corriente
isy ¥sa(0) = 20imm/(3v/3) ¥ ¥55(0) = 0 representan la condicién inicial de las componentes
del vector de flujo, las cuales se obtienen integrando la fuerza electromotriz, asumiendo su
forma trapezoidal perfecta.

De esta manera, las componentes del fasor espacial de flujo de estator determinardn una
estimacién para la magnitud y posicion del flujo inducido tal que,

[Vsapl= /i + V25 (2.12)

. tan—! (%) Cuadrante I, IV

2.13
7+ tan~! (g:i) Cuadrante II, III (2.13)

s =
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Ademas, el flujo total inducido en el estator depende del flujo impuesto por el giro mecénico
de los imanes alojados en el rotor de la maquina. La variacién temporal de este tltimo,
impone la fuerza contra electromotriz en el estator que limita la corriente producida por la
tension aplicada en los terminales de la méquina, en coordenadas alfa-beta se representa
tal que,

zZ}soz = wra — Lyisq (2.14)
¢sﬁ = 77/)7",8 - Lsisﬁ (2.15)
Por otra parte, el par electromagnético que la maquina puede desarrollar proviene de la

interaccion entre el flujo inducido por el giro del campo magnético producido por el rotor
y la corriente que circula por los devanados de estator segun (2.16),

3 dwra . dwrﬁ .
Te = - sa s 2.1
2p<d0Z+d9ZB (2.16)
con, dPra _ fa drs % (2.17)

do Wg Y de Ws

Donde e, y eg representa la fuerza contra electromotriz presentada en (2.6) aplicando la
transformada de Clarke A.1 y wy la velocidad sincrénica.

A su vez, resulta conveniente plantear (2.16) en funcién de una variable auxiliar llamada
“Constante de fuerza contra electromotriz” presentada en (2.18) y cuya dependencia es
angular.

ki = G conie {a,b,c} (2.18)

m
De esta manera, reemplazando (2.18) en (2.16), el torque electromagnético puede ser
estimado segun,

T, =

| W

(kaisa + kgisg) (2.19)

2.2 Convertidores de potencia

El objetivo de este trabajo se basa en la implementacién de un sistema de control predic-
tivo de par a una maquina sincrénica de imanes permanentes de flujo axial. Para cumplir
aquello resulta necesario alimentar dicha méquina con un sistema de tensiones trifasicas a
través de un convertidor DC-AC controlado a partir de la conmutacién de semiconductores
y que sea capaz de transmitir potencia desde un lado alimentado con tension continua
idealmente constante, hacia un lado de alimentaciéon trifasica equilibrada de frecuencia
constante. A su vez, a medida que aumenta la frecuencia fundamental del accionamiento
eléctrico, se requiere operar a frecuencias de conmutacién més altas, asegurando un bajo
contenido armonico en las variables de tensién y corriente (THD) y un buen rendimiento
del sistema dindmico de control [18]. Para satisfacer dicha premisa, en las tltimas décadas
se han investigado, innovado y desarrollado diversas topologias de convertidores alimen-
tados por fuente de tensién (VSI), dentro de las cuales se destacan dos grandes tipos, los
VSI de dos niveles y los multinivel.

2.2.1 Convertidor VSI DC-AC de dos niveles

La topologia de dos niveles, como se puede apreciar en la Figura 2.11, consiste en un
convertidor alimentado con tensién continua Vy. a través de un condensador “C” que
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mantiene su valor constante a lo largo de toda su operacion. Este convertidor es capaz
de generar tensiones trifasicas gracias a la presencia de seis conmutadores IGBT que
operan en un rango de 5 kHz a 20 kHz. La logica empleada en el encendido y apagado de
estos dispositivos, se realiza mediante técnicas de modulacién o utilizando directamente el
conjunto de control finito de los vectores de tension del convertidor.

o x
w() o== —

Figura 2.11: Topologia de inversor trifasico de dos niveles .

Cabe destacar que los IGBT’s de alta potencia requieren drivers de compuerta aislada
para controlar su funcionamiento, de esta forma es posible aislar galvanicamente la salida
de alta tensién y las entradas de baja tensiéon que provienen del sistema de control y asi
en conjunto con las protecciones eléctricas operar de manera segura el puente trifasico.

En términos generales los inversores de dos niveles son los convertidores de potencia més
utilizados en la industria de vehiculos eléctricos [19], sin embargo, los IGBT’s poseen
pérdidas de encendido y apagado relativamente altas y un alto contenido arménico en
la tension trifasica de salida para el rango de potencia utilizado en estas aplicaciones,
lo cual provoca un aumento en las pérdidas del motor y una disminucién en su vida
util [18]. De esta forma, gracias al interés que existe en mejorar cada vez més el rendimiento
de estos accionamientos eléctricos se han propuesto soluciones como por ejemplo usar
mas capacitores de menor tensién que disminuyan la tensién a la se someten los semi-
conductores y aumentar el niimero de inversores conectando en serie sus salidas para asi
lograr la tensién necesaria para alimentar la maquina.

En su versién de dos niveles este convertidor tiene un total de 22 = 8 vectores de tensién
como se muestra en la Figura 2.12. En primer lugar, seis son activos de magnitud 2Vg./3
representados por V; con i = {1,...,6} y dos vectores nulos representados por V; con
j = {1,2} cuya magnitud es cero. Cabe destacar que, el lugar geométrico de los vectores
de tensién del convertidor se divide en 6 sectores de 60 grados cada uno representados por
0;.
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V3

V2

Vs

Ve

Figura 2.12: Vectores de tension y sectores del VSI de dos niveles.

Cada vector de tension se produce gracias a una combinacién binaria del estado de con-
mutacién posible de cada IGBT’s, los cuales se presentan en la Tabla 2.2

Tabla 2.2: Estados de conmutacion para una fase x del convertidor NPC de tres niveles.

Estados de conmutacién | Estado l6gico | Sx1 | Sx2 | Tensién fase neutro Vyn [V]
P 1 1[0 +Vae/2
N 0 1 —Vae/2

Teniendo en cuenta cualquier fase x del convertidor como se muestra en la Figura 2.13 con
x € {a,b,c}, se pueden definir los estados de conmutacién P y N.

e Estado positivo P:

Este estado de conmutacién ocurre cuando el IGBT’s S;; se encuentran en estado
de conduccién permitiendo el paso de la corriente, mientras que el conmutador S,
no conducen. Esto producird un estado légico de tensién igual S, = 1 que indicara
que la tensién fase neutro del convertidor tendrd un valor igual a +Vj./2.

e Estado negativo N:

Este estado de conmutacion ocurre cuando el IGBT’s S,;1 se encuentran en estado de
no conduccién, respectivamente, mientras que el conmutador S,5 permite el paso de
corriente, indicando un valor de —Vj./2 para la tensién fase neutro del convertidor.
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Vie/2

~Vae/2

Figura 2.13: Fase x del convertidor.

Una vez obtenidos los vectores de conmutacién S, para cada fase con recorrido en el
espacio {1,0}, es posible aplicar la transformada de Clarke del apéndice A.1 para obtener
el fasor espacial de tensién en los terminales AC del convertidor, el cual estd determinado
por

2
Vg = ngc (Sa + aSy + a25’c) = U + JUg (2.20)

2.2.2 Técnicas de control

A pesar de las ventajas mostradas en la seccion 2.1 que posicionan a la maquina sincrénica
de imanes permanentes de flujo axial como una idénea para aplicaciones donde se precisa
alta densidad de potencia y optimizacién de espacio, estos motores requieren proveer de un
rango suficiente de par y velocidad para operar en aplicaciones practicas, por lo que dichos
motores necesitan ser controlados por alguna metodologia que mejore su rendimiento y
operacion [20]. El objetivo principal de este tipo de motores es que operen entregando el
par y velocidad adecuados segtn las condiciones de operacién impuestas, manteniendo los
estandares de eficiencia, estabilidad, y confiabilidad para todo el rango de operacion y asi
reflejar su buen rendimiento.

En la literatura diversas metodologias de control han sido estudiadas siendo el Control
por campo orientado (FOC) y el control directo de par (DTC), las técnicas clasicas para
operar las AFPMSM. En primer lugar, el control por campo orientado o control vectorial,
es una de las metodologias més empleada en motores eléctricos y ampliamente utilizada en
aplicaciones que incluyen a la AFPMSM [21]. Dicha técnica se refiere al uso de la frecuencia
del convertidor para controlar la corriente de excitacién(eje directo) y la corriente de
par(eje de cuadratura), para ello Liu y Lee en [22], proponen un esquema de lazo cerrado
que permite, a través de la retroalimentacion de las corrientes, satisfacer la referencia de
velocidad y regulacién de flujo para diferentes condiciones de carga. Esta técnica de control
resulta ser muy sensible a la obtencién de los parametros del modelo la planta (AFPMSM)
y a la medicién precisa de el angulo del rotor [10], por lo que resulta necesario complejizar
el esquema de control utilizando técnicas sensorless, utilizando sistemas de mediciéon de
alta precisiéon o aplicando técnicas de prediccién, con el fin de mejorar la confiabiliad y
estabilidad del sistema.

Otra las técnicas clasicas de control comienza su estudio en el ano 1986 de la mano de
Takahashi y Noguchi [7], quienes la bautizaron como control directo de par. En este trabajo
los autores plantean una nueva metodologia de control que no requiere de una medicién
directa de los parametros de la méquina si no méas bien de una estimacién de las variables
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a controlar, a partir de sus ecuaciones fundamentales. En este esquema las variables en
cuestion corresponden al flujo magnético y el par electromagnético, las cuales son estimadas
a partir de la medicién directa de las corrientes y tensiones de la maquina. Especificamente
para las AFPMSM, Siami en [23] propone el esquema presentado en la Figura 2.14, donde
se puede apreciar que, a partir de sensores de corriente y la medicion de la tensién del bus
DC del convertidor VSI, es posible estimar las variables de flujo y par electromagnético
que seran controladas a partir de su retroalimentacién con controladores por histéresis.

Hysteresis

Voltage Vector
Controllers

Selection Table Voltage Source

Inverter (VSI)

Current
A Sensors
B /AFPM

c \

/|_(PS |: v (Psuz"' (PSBZ

(psﬁ

0, = atan(P

2
.

sat :J.(Vsa - Rsisu)df + (Psa()\
Psp = _[(Vsﬁ - Rsisﬂ)df + Qspo

P—
{ T.= 5[9[@5&’5[1 = Pspisal Je

A

Initial rotor

position Qsq.0,9spo

T

Stator flux and torque estimator

Figura 2.14: Esquema de control directo de par para la AFPMSM [23].

En su versién clasica solo seis vectores de tension son utilizados por lo que la respuesta
dindamica es completamente mejorable, ademads diversos trabajos han planteado la adicién
de un sensor de velocidad para obtener la referencia de par a través de un controlador de
velocidad que mejore la respuesta dindmica de dicha variable disminuyendo su rizado. De
manera general el DTC tiene la ventaja de ser un esquema facil de implementar, a su vez
tiene una respuesta dinamica de par rapida pero con un rizado considerable que genera
inestabilidad en el sistema por lo que estd sujeto a mejoras para mejorar la seguridad y
confiabilidad del accionamiento eléctrico.

Ahora bien, con el desarrollo de microprocesadores mas cada vez mas eficientes y baratos
también surgen méas técnicas de control basadas en modelos predictivos. En [24], Yuan
analiza la estructura de un motor AFPM y propone un modelo de control predictivo de
par (MPTC) para el. En el esquema de la Figura 2.15, el par de referencia se obtiene
desde un controlador PI ubicado a la salida del lazo cerrado de velocidad, mientras que la
referencia del flujo es un valor asignado. El control de las variables se realiza a partir de
la minimizacién de una funcién de costo que evalia la desviacion de la referencia respecto
al valor en el instante siguiente “k+1”, dicho valor se obtiene directamente del modelo de
la maquina y las mediciones de los sensores de corriente y velocidad. El resultado de la
minimizacién definird los estados de conmutacion que se aplicaran en el convertidor que
alimentard el motor. Al comparar esta metodologia con el FOC y el DTC clasico, Yuan
concluye que la respuesta del par frente a perturbaciones de carga y cambios de velocidad
es mas rapida y con menor rizado de las variables controladas, sin embargo la respuesta
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dindmica de la corriente al no ser controlada queda en funcién de los resultados del control,
alejandose de lo esperado y aumentando el contenido arménico.

n o0 T, Three-
y " Cost function|>z 5% S“: phase AFFSPM
n i inverter Machine
T.(k+) T
yrk+1) Torque

> prediction @
A A

iAk+1) i (k1)

ik <)
Flux-linkage < U Current | _ ik
prediction [+ prediction | _o(k)

Figura 2.15: Esquema del modelo de control predictivo de par para la AFPMSM [24].

2.2.2.a Control en tiempo discreto

Gran parte de los sistemas controlados que se desarrollan actualmente son implementados
mediante plataformas digitales. Estas, utilizan sistemas de adquisicién para medir senales
andlogas y transformarlas en senales digitales, las cuales son procesadas para producir
seniales andlogas de control.

El proceso de transformacién de una senal andloga a una digital se realiza mediante su
muestreo cada cierto periodo de tiempo, el cual es uno de los principios fundamentales de
este tipo de control. No obstante, este pardmetro no es tnico, ya que existen sistemas que
utilizan multiples periodos de muestreo para diferentes variables, permitiendo que ocurran
procesos de manera asincronica.

Particularmente, el periodo de muestreo es un pardmetro muy importante que afecta tanto
la respuesta del sistema como también su funcionamiento. Si este es demasiado extenso
serd imposible reconstruir la senal continua, mientras que si es muy corto se aumenta el
grado de carga de la plataforma digital y aumenta el costo computacional [25].

Para el andlisis de los sistemas de control en tiempo discreto se utiliza la transformada
z (2.21), la cual es una transformacién andloga a la transformada de Laplace para sis-
temas en tiempo continuo. Esta permite discretizar una senal continua transforméndola
en una funcién en el dominio de la frecuencia compleja discreta, lo que la convierte una
herramienta fundamental para el disefio de sistemas de control digital.

Z{f(kh)} = F(2) = > f(kh)z"" (2.21)
k=0

Donde k pertenece a los nimeros enteros, h corresponde al periodo de muestreo y z es
una variable compleja, similar a s en tiempo continuo.
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En este caso, para utilizar un controlador PI para el lazo cerrado de velocidad en la
plataforma digital, se aplicard la funcién ¢2d de MATLAB a los controladores sintonizados
en tiempo continuo, convirtiéndolos en funciones de transferencia en tiempo discreto con
un periodo de muestreo determinado.

2.3 Modelo de carga mecanica

Con el fin de evaluar el desempeno del control en aplicaciones de electromovilidad, resulta
necesario modelar la carga que demandara la potencia mecénica generada por el motor
para distintos ciclos de manejo. Para ello se utilizara el movimiento unidimensional de un
vehiculo ligero de carga y transporte, cuyo escenario dindmico y modelo se presentan en
la Figura 2.16.

Figura 2.16: Fuerzas que interactiian en la dinamica del vehiculo.

De la Figura se pueden evidenciar cuatro fuerzas principales interactuando con la carga.
En primer lugar, la fuerza f; representa la fuerza de tracciéon necesaria para mover la
carga desde el reposo a una velocidad establecida v,, acelerando o frenando, y cuya fuente
proviene del motor eléctrico para luego transmitirse a las ruedas mediante el sistema de
transmision del vehiculo, el cual puede disponer de traccion delantera, trasera o ambas. En
segundo lugar, se encuentra la fuerza de roce aerodinamico f,,. Esta se produce debido a
la interaccién del vehiculo con el fluido en donde se desplaza, oponiéndose al movimiento
en funciéon de la velocidad y aerodinamica de la carga. En tercer lugar, se produce la
fuerza de roce f,, la cual se origina debido a la interaccién de contacto entre las ruedas
del vehiculo y la superficie de adherencia y, al igual que la fuerza de roce aerodinamico,
se opone al movimiento en direccidon contraria a la fuerza de traccién en funcién de la
elevaciéon del terreno « y las caracteristicas dindmicas y estaticas del vehiculo. Finalmente,
debido a la interaccion del vehiculo con la gravedad, se produce la fuerza m,g. Esta fuerza
puede oponerse o favorecer el movimiento del vehiculo dependiendo de la pendiente de la
superficie.

Aplicando la segunda ley de Newton y asumiendo que la masa es constante durante todo
el movimiento, el balance de fuerzas aplicado al centro de masa del vehiculo queda deter-
minado por,
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dvg
ma% = ft - fra - fr — Mqag COS(OJ) (222)

Donde m, representa la masa del vehiculo y g la aceleracion de gravedad.

El célculo de f, se realiza segun
fr = mag cos(a)Cy (2.23)

Donde C, es el coeficiente de friccién dindmica del vehiculo

Por otro lado, la fuerza f,, se calcula segun,
1 2
fra = 5pSquUa (224)

Donde p es la densidad del fluido (aire), S, es la superficie frontal del vehiculo y C, es el
coeficiente de resistencia aerodinamica.

Una vez definidas las fuerzas que actiian sobre el vehiculo, es posible plantear la potencia
de traccién como el producto entre la velocidad lineal y la fuerza de tracciéon. De esta
manera, multiplicando la velocidad por dicha fuerza se obtiene

dv 1 .
P = mavad—ta + mgg cos(a)Crvg + ipSUvag + mggsin(a)v, (2.25)
Despreciando las pérdidas por roce y ventilacién y asumiendo que el vehiculo tiene tracciéon
delantera y trasera, esta potencia sera suministrada en cuatro partes iguales a los motores
“in wheel” alojados en las ruedas del vehiculo.

Por otra parte, el torque necesario para hacer girar las ruedas se puede obtener dividi-
endo la potencia de traccién equivalente en la velocidad de giro, la cual serd la referencia
del control de velocidad propuesto en capitulos posteriores. Cabe destacar que el torque
mecdanico necesario debera ser ajustado para operar dentro de las condiciones nominales
del motor utilizado en este trabajo, multiplicando por un factor 0,125 como se muestra en
(2.26).

P 1

T, = 0.125—— 2.26
m 4 wpy, ( )



Capitulo 3

Estrategia de control

Con el fin de cumplir parte de los objetivos planteados, se evaluardn y compararan me-
diante herramientas de simulacién dos técnicas de control: El control directo de par y el
control predictivo de par. Para ello, es necesario describir los principales aspectos tedricos
adaptados a un motor BLDC de flujo axial.

3.1 Control directo de par para un motor BLDC

El control directo de par clasico, es un esquema de control no lineal introducido por
Takahashi en [7]. Si bien al comienzo se plante6 para una maquina de induccién, es posible
adaptar este esquema con el fin de controlar un motor BLDC alimentado a través de un
convertidor VSI de dos niveles.

En primer lugar, es importante destacar que el control se realiza en tiempo discreto so-
bre el flujo y el par electromagnético, estimando dichas variables en cada instante de
adquisicién a partir del modelo de méquina presentado en (2.10) y (2.16). De esta forma,
a partir de las mediciones de corriente en a-8 y dngulo de giro, determinan el flujo y el
par electromagnético en el instante de muestreo “k” segtn:

Wsaslh] = (Waapll] — Ruisaslt]) dt (31)

— aretan Ykl con Z =0 cuando 0[k] €[-%,7]
lk] = arct (1%[/4?]) 2 {Z =7 cuando 6[k] € [3,27”2] (32)
T.[H = g (kalkJialk] + ks[k]is[k]) (3.3)

Cabe destacar que para obtener el flujo es necesario integrar en tiempo discreto (3.1),
considerando como condicién inicial la evaluacién de (2.11) en ¢ = 0.

Con el fin de mejorar la respuesta dindmica de esquema, la referencia de par se obtiene
a partir del arreglo presentado en 3.1, el cual consiste en un controlador proporcional-
integrador de velocidad realimentado con anti-windup, para asi limitar la accién inte-
gradora. Si bien la estructura se presenta como un control continuo, el control se realizara
en tiempo discreto, por lo que en capitulos posteriores se deduciran y sintonizaran los
parametros de dicho controlador.

23
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Figura 3.1: Esquema de control de velocidad con anti-windup.

Internamente el control directo de flujo y par se realiza a través de dos comparadores de
histéresis de dos y tres niveles, respectivamente y cuya entrada es la diferencia entre la
referencia y la estimacién de las variables controladas. Para el caso del control de flujo, se
sigue el razonamiento mostrado en (3.4), donde el error de flujo |1p5|—|1)s|* se compara con
la banda de histéresis HB,, ingresada por el usuario. Cuando la entrada es menor que el
limite inferior de la banda, se requiere aumentar el flujo retornando valor uno, mientras que
cuando es mayor es necesario disminuirlo retornando valor cero. Estos valores se traduciran
en los vectores de tensién que seran empleados en el VSI que alimenta la maquina.

HB,,

Yy =1, cuando hbsaﬁ|< Wsaﬁ‘*_T

HB,,
2

(3.4)
Y =0, cuando |1,Dsaﬁ|> |¢saﬁ‘ +—

Del mismo modo, para el control de par se tienen tres niveles de comparacion, los cuales se
presentan en (3.5). Cuando la entrada T, — T sea menor a —HB7, es necesario aumentar
el par de la maquina, por lo que la accién de control serd igual a 1, A su vez, cuando
la entrada se encuentre dentro de la banda de histéresis establecida, no serd necesario
cambiar el par actual, por lo que la acciéon de control es igual a cero. Finalmente, cuando
la entrada T, — T es mayor que la banda de histéresis, el par de la méaquina estd por sobre
la referencia indicando una accién de control igual a -1 para disminuirlo.

Teyn =1, cuando T, < T, —HBrp,
Tepr =0, cuando —HBr, <7, -7, <HBr, (3.5)

Te,n =—1, cuando 7T, >T)+ HBrg,

La actuacién del esquema de control determinara el fasor espacial de tensién con que el
VSI de dos niveles alimentard la méquina y cuyo conjunto finito se presenta en la Figura
2.12. Sin embargo, la accién de aumentar o disminuir las variables de control dependera
directamente del sector en que se encuentre el flujo magnético, cuya identificacion se realiza
a partir de la estimacién del dngulo respecto a las coordenadas estaticas de la maquina
presentada en (3.6).

T (N-1)7 T Nm . _
(—g+ milg §+T) siN=1,2,3,4,5 56)
~%)

On =
" {(@T,%)u( , si N =6

Una vez el sector es identificado a partir de la estimacién (3.2) y la ecuacién (3.6), es
posible determinar los vectores de tensiéon que satisfacen las condiciones de control segin
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la Tabla 3.1. Las primeras dos columnas corresponden a los resultados del control por
histéresis, mientras que los valores de cada columna restante corresponden a los estados
de conmutacién de los IGBT’s (Sg, Sp, S.) que dardn lugar al fasor espacial de tensién
vs[k| obtenido a partir de (2.20).

Tabla 3.1: Estados de conmutacién del control directo de par para el VSI de dos niveles

VB | Teyy | 01 ) 03 04 05 0s
1| (110) | (010) | (011) | (001) | (101) | (100)
1 [0 [ (000) | (111) | (000) [ (111) | (000) | (111)
1| (101) | (100) | (110) | (010) | (011) | (001)
1| (010) | (011) | (001) | (101) | (100) | (110)
0 [0 [(111) ] (000) | (111) | (000) | (111) | (000)
1| (001) | (101) | (100) | (110) | (010) | (011)

Al utilizar el conjunto de vectores finitos definidos en la Tabla 3.1 para encender o apagar
los médulos IGBT del convertidor, se espera obtener la trayectoria de flujo presentada en
la Figura 3.2.

Figura 3.2: Trayectoria dodecagonal del flujo de estator de un motor BLDC [16].

3.2 Control predictivo de par MPTC

Para mejorar la respuesta dinamica de las variables controladas y reducir el THD de las
variables medidas, se modificard el esquema clésico de Control Directo de Par a un esquema
predictivo con un horizonte de prediccién de un paso. Esta modificacién implicara el uso de
los parametros de la maquina para el disenio del nuevo esquema de control en conjunto con
las ecuaciones que describen el comportamiento electromagnético y mecanico presentadas
en la seccién 2.1.3.a.

Utilizando el método de discretizaciéon de Euler de primer orden, es posible predecir las
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variables de control en el instante “k+1” como

|¢Saﬁ|[k + 1] = |'¢saﬁ|[k‘] + TSCWS;{W
(3.7)
dT,[k]

Telk+ 1) =T k| + T
b+ 1) = Tolk) + T,

Donde T es el periodo de muestreo.

Dado que es posible estimar el valor del par T.[k] y el flujo |¢s|[k], resulta necesario
representar las derivadas instantdneas de las variables de control en funcién del modelo
de la maquina presentado en la seccién 2.1.3.a. De esta manera, ajustando (2.19) a una
ecuacién vectorial, es posible determinar la derivada temporal del par electromagnético

segin (3.8) . s i "
e[k] (""ﬁk B ; > (3.8)

dt o\ g FeBT g teB

Ahora bien, es conveniente asumir que durante un periodo de control pequeno la constante
de fuerza electromotriz no presenta grandes cambios debido a su dependencia angular. A
su vez, la velocidad presenta dindmicas mucho mas lentas que la corriente; por ende, la
dindmica de la variacién de par dependerd fuertemente del cambio de corriente para el
intervalo de control establecido. Asi, reemplazando (2.14) y (3.8) en (3.7), se obtiene la
expresion que determina el par electromagnético en el instante “k+1” en funcién de la
estimacion del par actual, la constante de fuerza electromotriz actual y los pardmetros de
la maquina.

Ly —TsR,
Ly

3T,

)T+ 5 (0ras s ~ sl (3.9)

Te[k+1]:< o

Donde Ly =L — M.

Cabe destacar que, debido a los supuestos realizados para describir este modelo, la ve-
locidad se considera como una entrada constante en cada tiempo de muestreo. Ademads,
la variable futura dependerd de los estados de conmutacion del convertidor e incidira
en el control a través del fasor espacial de tensién, el cual serd calculado a partir de la
transformada de “Clarke”.

Con respecto al control de flujo, al igual que el de par, es necesario definir la derivada
temporal de esta variable. Esta se puede calcular de manera directa reemplazando (2.10)
en el sistema presentado en (3.7), obteniendo asi la expresién que determina la magnitud
del flujo magnético en el instante “k+1” en funcién de la estimacion de flujo actual, la
medicién de corriente y los parametros del modelo.

[Ysapllk+ 1] = "‘/’saﬂ (k] + T (’vsagT - Rsi3a5)| (3.10)

Por otra parte, el error actual de las variables controladas que ingresan al lazo cerrado
de control se define a partir de la diferencia entre la referencia y el valor actual de las
variables controladas, tal que

{ET,k = T: [k] - Te[k] (311)

ek = [Psapl"[k] — [Ysapl[K]

Finalmente, ambas referencias se obtienen de la misma forma que en el esquema del DTC
cldsico presentado en la secciéon anterior, con la diferencia en que el control predictivo
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percibe los €7 y €41 en conjunto con la diferencia entre el estado actual y el estado
futuro. De esta manera, a partir de la prediccién presentada en (3.7), es posible definir
esta diferencia como Ax,k = z[k + 1] — z[k], con = € {T¢, |1)s|}. Asimismo, el criterio de
evaluacién definird cudl de los ocho estados de conmutacién disponibles en el convertidor
minimizard la funcién de costo A presentada en (3.12)

A= kTe (GT,k — AT€71€)2 + kws (ed,,k — A”lﬁs,k‘y (3.12)

Donde k7, y ky, representan las penalizaciones de control para cada variable, las cuales
son ingresadas y ajustadas por el usuario en funcién de los valores nominales.
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Evaluacion del esquema de control

A partir de la definicién de los esquemas de control y la herramienta de programacién
por bloques disponible en el software SIMULINK de Matlab, se modelaron el DTC clasico
y predictivo y cuyo detalle completo se encuentra disponible en el Apéndice B. Ambos
esquemas fueron desarrollados utilizando la biblioteca de PLECS para modelar el motor
BLDC, ingresando los valores nominales entregados por el fabricante de ambos motores y
que se detallan en la Tabla 4.2.

Tabla 4.1: Datos de placa para el motor de Tabla 4.2: Datos de placa para el mo-

induccién. tor BLDC.
Datos de placa Maquina de induccién Datos de placa Motor BLDC
Potencia nominal (kW) 7.5 Potencia nominal (kW) 5
Tensién nominal (V) 380 Tensién nominal (V) 48
Corriente nominal (A) 15 Corriente nominal (A) 125
Par nominal (Nm) 49 Par nominal (Nm) 13
Velocidad nominal (rpm) 1455 Velocidad nominal (rpm) 3700
Pares de polos (-) 2 Pares de polos (-) 4

Es importante destacar que el convertidor de dos niveles se modela utilizando la misma li-
breria de PLECS, ingresando los pardametros asociados a la implementacién real mostrados
en la Tabla 4.3.

Tabla 4.3: Pardametros del convertidor.

Datos Convertidor
Banco de capacitores (mF') 4.6
Resistencia de Pre-carga () 20
Tiempo muerto (ps) 1
N° IGBT’s (-) 6

Para simular el torque mecanico que cargara el motor durante la evaluacion del desempeno
de control para distintos ciclos de conduccién, se utilizardn los parametros obtenidos de
un vehiculo ligero de carga presentados en la Tabla

28
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Tabla 4.4: Parametros del vehiculo utilizado como carga.

Parametro Valor
ma (kg) 1500
g (m/s?) 9,81
a (o) 0
p (kgm=3) 1,225
Sy (m?) 2,3
Cr (-) 0,012
Cz (') 073
Radio del rotor (m) 0,057

4.1 Obtencion de parametros del motor BLDC

Antes de describir los esquemas de control, es esencial determinar los parametros eléctricos
y mecanicos que modelan la maquina. Tanto para el control directo de par cldsico como
para el control predictivo, es necesario conocer el valor de la resistencia de estator, ya que se
utiliza para estimar el enlace de flujo magnético. A su vez, se requiere la inercia del sistema
para ajustar adecuadamente el controlador de velocidad que generara la referencia de par
electromagnético. Por otro lado, el control predictivo demanda un conocimiento detallado
de toda la planta para poder estimar el flujo y el par en un horizonte de prediccién de un
paso, requiriendo el valor de la inductancia de fase del motor.

4.1.1 Medicion de resistencia de estator

Para la medicién de este parametro, se utilizard un puente de Wheatstone-Kelvin de
manera off-line. Dado que no se tiene acceso directo al neutro de la maquina, la medicién
se realizard en los terminales a-b, b-c¢ y c-a del motor. A partir del promedio de cada
medicién, se obtendrd la resistencia de estator segun (4.1).

Rs _ Rab + Rbc + Rca (41)

6

En primera instancia, como no se conoce el orden de magnitud de este parametro, se
intenté medir con el puente de Wheatstone obteniendo resultados imprecisos pero cercanos
al orden mili. Por ende, se utiliz6 el puente de Kelvin, el cual se caracteriza por tener buena
precision cuando la resistencia a medir posee un bajo orden de magnitud, llegando a valores
precisos de Ry, = 7.27Tm8), Ry = 7.21mQ y Rey = 7.25mf). De esta manera, utilizando
(4.1), se obtuvo una resistencia de estator igual a Rs; = 3.62mS)

4.1.2 Medicién del enlace de flujo magnético

Cuando la méquina funciona en modalidad generador sin carga conectada, la tensién
inducida en terminales tiene directa relacién con el flujo de los imanes permanentes debido
a que el campo giratorio en el entrehierro se producira por la rotacién impuesta por la
maquina acoplada. De esta manera, segtiin (2.10), la tasa de cambio temporal del fasor
espacial de flujo es igual al fasor espacial de la tensién inducida vg cuando la corriente que
circula por los devanados es nula.

Como se menciond con anterioridad, no se tiene acceso al punto neutro de los devanados,
por lo que el fasor espacial de tensién fase neutro debera ser determinado en funcién de
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las tensiones linea-linea que se inducen en los terminales del motor tal que

2e77% 9
Vgg = 35 (Vab + avpe + a*veq) (4.2)

Donde vgp Upe Veq, corresponden a las mediciones de los valores instantaneos de tension
linea-linea inducidas en los terminales de la maquina y j el operador complejo.

Con respecto al ensayo, se midieron las tres tensiones para tres puntos de velocidad distin-
tos, los cuales se aplicaron a través de un control escalar en lazo abierto “V/f” empleado
a la maquina de induccién acoplada al motor BLDC de flujo axial, obteniéndose los resul-
tados presentados a continuacion:

Vie =——Vea — Vo — Ve —Vau
6
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(c) Tensiones linea-linea para w = 582 rpm.

Figura 4.1

Utilizando la transformada presentada en (4.2), se puede obtener el fasor espacial de
tensién linea-neutro. Dado que la medicion es linea-linea, esta estimacion no contendra
componentes multiplos de la tercera arménica. Una vez conocido este fasor, es posible
integrarlo a lo largo del intervalo de tiempo mediante la integraciéon numérica trapezoidal,
usando la funcién cumtrapz de Matlab. Esto proporcionara el fasor espacial del flujo para
cada velocidad utilizada, como se muestra en la Figura 4.2, cuya amplitud correspondera

al maximo valor instantdneo del flujo, mientras que la frecuencia dependerd de la velocidad
empleada.
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Figura 4.2: Valores instantaneos del fasor espacial de flujo para las tres velocidades.

A partir de los resultados se obtiene el promedio de las tres amplitudes y asi determinar
el valor instantaneo del flujo de los imanes, el cual es igual a ¥, = 0.0163Wb

4.1.3 Medicion de inercia rotacional.

Para la medicién de la inercia de la maquina se realizara un ensayo de desaceleracion. Para
ello se arrancé la maquina con carga mecanica baja y conocida, midiendo la velocidad del
conjunto en el tiempo. Especificamente a través del médulo AC-DRIVE Parker 690+, se
accioné el motor acoplado a la maquina de imanes permanentes, llevandolo a una velocidad
estacionaria igual a 600 rpm como se muestra en la Figura 4.3

700

600

- 500 -

100

0 05 : 15 2 25 3
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Figura 4.3: Velocidad de giro del conjunto durante la maniobra de desaceleracion.

A partir de la medicién de par que incluye el médulo Parker se obtuvo un par de carga
igual al 6.5% del valor nominal, por ende, a partir del tiempo que demora en desacelerar y
la diferencia de velocidad en este intervalo, segiin (4.3) la inercia del conjunto motor-carga
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mecénica posee un valor igual a J = 0.01 kgm?

At
J AL (4.3)

4.2 Resultados de simulacion

Comenzando la descripcion de la simulacién, el tiempo de muestreo se definié en 25us. Esta
eleccion se fundamenta en la operaciéon del DTC, el cual requiere una resolucién precisa
para su correcto funcionamiento debido a que la seleccién de los estados de conmutacién
se basa en la estimacién de las variables en cada instante de muestreo, lo cual subraya
la importancia critica de definir correctamente este pardmetro y asi actualizar en pasos
adecuados para asegurar precisiéon en el control.

Por otra parte, para este apartado se utilizé una carga mecdanica constante empleada en
un instante especifico t = 5 s, mientras que para la referencia de velocidad en ambos casos
se dard el mismo perfil, el cual es presentado en 4.4.
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Figura 4.4: Velocidad de referencia para ambos esquemas de control.

Primeramente, debido a la alta inercia del conjunto, se requiere que la maquina acelere
lentamente hasta estacionarse en la velocidad de referencia. De esta manera, se asegura
una baja actuacion desde el controlador de velocidad, disminuyendo considerablemente la
corriente de arranque y mejorando la seguridad del control. Cabe destacar que para cumplir
estas maniobras es necesario sintonizar adecuadamente el lazo externo de velocidad.

4.2.1 Sintonizacidon del controlador de velocidad

Para evaluar el comportamiento del sistema, se aplica una referencia escalén de par y se
observa el comportamiento de la velocidad mecéanica. Dicha respuesta se presenta en la
Figura 4.5, cuya comparacion visual se simplifica luego de normalizarlas respecto a sus
valores maximos, permitiendo asi una mejor apreciaciéon de la dindmica del sistema. Al
emplear un escalén de entrada, la velocidad adquiere una dinamica lenta en lazo abierto,
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estacionandose luego de 14 segundos. A partir de esta respuesta, ambas sefiales se procesan
en la herramienta System Identification Toolbox, la cual proporciona la estimacién de la
planta de primer orden, presentada en la Ecuacién (4.4), con un 90% de confiabilidad.

3.97

G = T300mats (44)

_Te —Wn

0 s s s s s s s s
Tiempo (s)

Figura 4.5: Respuesta a escalén normalizada del lazo abierto de control.

A través de la herramienta PID tunner, se ajusté el controlador en tiempo continuo en
funcién de la rapidez y robustez de la respuesta a escaldon del lazo cerrado de control,
obteniendo asi la forma presentada en la Figura 4.6. En ella se buscé que la respuesta
tuviese una dindmica rapida, asegurando un error estacionario cercano a cero y con poco
overshoot para que la tensién del bus DC sea suficiente para mantener el flujo en niveles
Optimos de control.
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Figura 4.6: Respuesta a escalén del lazo cerrado de control.

De esta forma el controlador sintonizado por la herramienta posee valores k, = 8.5 y
k; = 0.012. Sin embargo, este controlador no entregé los mejores resultados, por lo que
se llevaron a cabo pruebas iterativas sobre estos parametros con el objetivo de mejorar la
respuesta dindmica de la velocidad. Es asi que mediante un proceso de ensayo y error, se
llegé al controlador presentado en la ecuacién (4.5), el cual ofreci6 las mejores respuestas.

Cls) = 8+ @ (4.5)

Una vez obtenido el controlador en tiempo continuo se utilizara el razonamiento presentado
en la seccion 2.2.2.a para adaptar el esquema de control de velocidad a uno discreto. Para
ello, se utilizard un método de discretizacién trapezoidal, empleando la funciéon c2d de
Matlab y asi obtener el controlador mostrado en (4.6).

Ts(z+1)

8+ 0.009 e (4.6)

4.2.2 Control directo de par

Una vez definida la referencia del control de velocidad, se sintonizé el controlador PI
de velocidad segun lo presentado en la seccién anterior. Para definir la saturacién de la
actuacién del controlador de velocidad, se utilizé el par maximo del motor disponible, que
segun el fabricante corresponde a 40 Nm. Por otra parte, de forma iterativa se escogieron
las bandas de histéresis que entregaban los mejores resultados en funciéon del par nominal
y el flujo de los imanes, utilizando 0.037,, y 0.001%;,,, respectivamente. A su vez, el flujo
de referencia se establecié en el valor constante del flujo impuesto por los imanes debido
a la operacién de baja velocidad del motor.

Debido al controlador empleado, se espera un seguimiento preciso de referencia en estado
estacionario y una respuesta rapida frente a perturbaciones. Al observar la Figura 4.13,
se aprecia que el error respecto a la referencia es muy bajo, casi imperceptible en zona
de aceleracién. Ademds, una vez es constante, la velocidad sigue la referencia con un
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error estacionario bajo, debido a la alta inercia del conjunto. En esta misma linea, el
overshoot debido al requerimiento de actuacién para acelerar corresponde a 0,68 rpm.
A su vez, aunque existe una perturbaciéon de origen mecénico debido al par impuesto,
esta es rechazada eficazmente por el control, obteniendo el valor de velocidad requerido;
sin embargo, implica una caida de velocidad de 4,25 rpm producto del torque frenante,
tardando aproximadamente 0,1 s en estacionarse en el valor de referencia.

_wref —_—Wn
1600 [
1400 |
E 1200
g. »1500.83 (rpm) 1500
ot 1500
2 1000y 1498 1498
“g 800 - 1496
1496
E 1404 494.80 (rpm)
8 600 2 202 204 206 5 5.05 5.1
'g Tiempo (s) Tiempo (s)
S 400
200
0 | | | | | | | |
0 1 2 3 4 5 6 7 8
Tiempo (s)

Figura 4.7: Velocidad mecénica v/s referencia de velocidad en esquema clasico.

Como se menciond en la secciéon 2.1.3.a, la fuerza contra-electromotriz producto del giro
del campo impuesto por los imanes del motor BLDC se aproximé de manera trapezoidal
trifasica desfasada en 120°. De esta manera, el comportamiento de la variable auxiliar k;
en coordenadas o — 3 utilizada para la estimacion del par electromagnético se presenta
en 4.8. De esta, es posible destacar que su valor maximo corresponde a p;,,, y que posee
una clara dependencia angular, observando una etapa de aceleracién durante los primeros
segundos para luego alcanzar un comportamiento estacionario de secuencia positiva.
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Figura 4.8: Fuerza contra-electromotriz normalizada durante el periodo de control.

El comportamiento de las corrientes de fase durante toda la maniobra de control se presenta
en la Figura 4.9(a). Se observa que durante la etapa de aceleracion las corrientes aumentan
su frecuencia paulatinamente en funcién del aumento de la velocidad del conjunto. Una
vez que la velocidad alcanza el valor de referencia en t = 2 s, el par electromagnético se
iguala al par mecanico, lo que provoca que las corrientes alcancen su punto de operacién
estacionario estable a una frecuencia de 100 Hz en vacio.

Luego de aplicar carga mecéanica al eje, la amplitud de la fundamental alcanza un valor de
63,27 A, ademads es posible observar que la forma de la corriente se encuentra distorsionada
en mayor medida por componentes de quinta, séptima y onceava arménica como se muestra
en la Figura 4.9(b). Esto tltimo producto de la fuerza electromotriz trapezoidal inducida
por el campo de los imanes alojados en el rotor la cual interactiia directamente con el
campo impuesto por la alimentacién del motor, obteniéndose un THD de 4%.

THD = 4.00%
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Figura 4.9
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En la Figura 4.10 se presenta el flujo de estator estimado y de referencia. Es posible
notar que este ultimo se definié como constante e igual al flujo de los imanes debido
principalmente a que se esta operando en una regién de baja velocidad respecto al valor
nominal del motor (3700 rpm.). En cuanto a la operacién, durante todo el periodo la
estimacién del flujo magnético oscila en torno al valor de referencia con distinta dindmica
segun la accién de control establecida.

‘—% _7pref

Magnitud de flujo (

Tiempo (s)

Figura 4.10: Enlace de flujo de la maquina respecto a la referencia de flujo.

En [26] los autores definen o como el valor porcentual de rizado de la variable de control
respecto a la referencia segin (4.7)

N
L T o
g = 100ﬁ E . (Xref’k — Xk) (47)

1= Xref,k:

Separando las dinamicas del flujo de acuerdo al comportamiento de la velocidad mostrado
en la Figura 4.13, se distinguen tres intervalos temporales I € {[0— 2], [2 — 5], [5 — 8]} que
denotan variaciones significativas de este. Asi, utilizando (4.7), se obtienen los valores de
rizado presentados en la Tabla 4.5. Es preciso notar que el rizado porcentual es mayor en
el intervalo de aceleracién del motor debido a que los cambios de las variables de control
son mayores. Una vez se aplica la carga en el eje, el flujo aumenta su rizado en un 0,05%,
el cual no es realmente significativo para la operacion.

Tabla 4.5: Rizado de flujo para distintos intervalos temporales con esquema clésico.

Intervalo temporal (s) 1 2 3
o % 1,2405 | 1,1104 | 1,1599

Ahora bien, en la Figura 4.11(a) se muestra el lugar geométrico del fasor espacial de enlace
de flujo 5 en el plano complejo, el cual presenta una forma circular distorsionada debido a
la presencia de caidas pronunciadas cada 60° eléctricos. Dichas caidas concuerdan con los
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sectores establecidos en la metodologia DTC presentada en la seccién 3.1 y son producidas
por la conmutacion de estados nulos, que permiten la operaciéon de los diodos volantes
conectados entre colector-emisor de cada IGBT. Esta operacién implica una dificultad
en el control de flujo cuando la maquina opera en vacio, evidenciando en 4.10 una clara
distorsién en el flujo estimado antes de t= 5 s . La magnitud de estas caidas es dificil
de prever ya que depende de multiples factores como el tiempo de muestreo, el nivel de
tensién en el Bus DC, la banda de histéresis escogida, la velocidad del conjunto, el torque
de carga, entre otras.
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Figura 4.11

En la Figura 4.12, se observa el comportamiento del par electromagnético en relacién con su
referencia y con el par mecanico. Al inicio, el par electromagnético es acelerante, conforme
a la maniobra gobernada por el aumento en la referencia de velocidad. Para superar la
inercia del conjunto, el par aumenta de manera controlada, demandando una corriente
limitada. Posteriormente, el par electromagnético se estabiliza en cero cuando la velocidad
alcanza su valor estacionario en vacio. Ahora bien, en t=5 s se aplica un escalén de carga
mecanica, provocando que la dindmica sea acelerante con un comportamiento transitorio
de primer orden debido a la referencia entregada por el control PI de velocidad, y asi luego
estacionarse en torno al escalén aplicado.
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Figura 4.12: Par electromagnético y mecénico v/s referencia en esquema clésico.

Utilizando (4.7) se obtiene un valor de rizado del 4,4% cuando el torque de carga es de 5
Nm.

4.2.3 Control predictivo

En primer lugar, para la eleccion de los pesos kr, y ky,, se tomé en cuenta la relacion
existente entre el par nominal del motor y la magnitud del flujo de los imanes como
13/0.0163 Nm/Wb. Como la funcién de costo (3.12) relaciona de manera cuadratica los
errores de par y flujo actual, la relacién de los pesos kr,/ky, es aproximadamente 1 :
6,36-10°. Ahora bien, el uso de esta relacién no refleja la mejor respuesta dindmica, por lo
que, con el fin de mejorar el desempeno del control, se iteré sobre estas constantes hasta
llegar a los valores de 1 :2,25-107 Nm?/Wb?. Cabe destacar que, el valor de inductancia
utilizado para el planteamiento de la légica de control fue entregado por el fabricante y
corresponde a Lg = 81 uH

Respecto a la velocidad mecénica, se puede apreciar un comportamiento similar al esquema
clasico con seguimiento de referencia con un minimo de error en estado estacionario. A su
vez, luego de la etapa de aceleracién, tarda aproximadamente 0,04 s en estacionarse con un
overshoot de 0,03 rpm menor que el esquema clasico, mientras que durante la perturbacion
mecanica el undershoot es mayor.
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Figura 4.13: Velocidad mecénica v/s referencia de velocidad en esquema predictivo.

El comportamiento de la corriente de fase se muestra en la Figura 4.14(a). Similar al
esquema clasico, se observa que durante la maniobra de aceleracion el nivel de corriente
se mantiene por debajo del umbral de corriente maxima. Esta dinamica contintia hasta
alcanzar la velocidad estacionaria. Posteriormente, en t = 5 s se produce un crecimiento
de amplitud en virtud del aumento de carga mecanica, incluyendo la dindmica de primer
grado del controlador PI hasta estabilizarse. Respecto al contenido arménico, se observa
una reduccién del 0.16% respecto al esquema cldsico, disminuyendo la ponderacién de
todas las armonicas excepto de la séptima.
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(a) Corriente de fase para esquema predictivo.  (b) Espectro de frecuencias en estado esta-
cionario y T,, = 5 Nm para esquema predictivo.

Figura 4.14

En la Figura 4.15 se muestra el comportamiento de la magnitud del flujo estimado para el
esquema predictivo. Cualitativamente se presenta un comportamiento mas homogéneo que
para el esquema, clésico, siendo méds notorio en la etapa de aceleraciéon de la maquina. Sin
embargo, al analizar el rizado de flujo para los distintos intervalos dindamicos, se observa
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un aumento de este en todos los periodos establecidos, llegando a aumentos de hasta
0,11% segun lo entregado en la Tabla 4.7. Lo anterior se debe principalmente al uso de
las penalizaciones de control empleadas a través de los pesos kr, y ky. Al darle més peso
al par electromagnético en la funcién de costo, se le da mas prioridad a reducir el error
de par que el de flujo al momento de escoger los vectores de tension que alimentaran a la
maquina.
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Figura 4.15: Enlace de flujo de la maquina respecto a la referencia de flujo en esquema
predictivo.

Tabla 4.6: Rizado de flujo para distintos intervalos temporales con esquema predictivo.

Intervalo temporal (s) 1 2 3
o % 1,2495 | 1,2035 | 1,2735

Si bien el flujo presenta un mayor rizado, la mejor homogeneidad de este provoca que la
trayectoria del flujo presentada en la Figura 4.16(a) se vea con una forma mads circular,
disminuyendo la amplitud de las caidas pronunciadas vistas en la trayectoria del DTC. Si
bien a priori la forma puede parecer circular, es mas cercana a un dodecagono, lo cual es
propio de la naturaleza de la fuerza electromotriz de la maquina. Por otra parte, las com-
ponentes del flujo se comportan de manera similar al esquema clasico, con componentes en
frecuencia que hacen que la forma no sea sinusoidal perfecta, sino méas bien trapezoidales.
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Figura 4.16

En la Figura 4.17 es posible apreciar el comportamiento dindmico del par electromagnético.
El rizado se comporta de manera mas homogénea que en el DTC para todos los intervalos
dindmicos. Ademas, el rizado tiene un valor igual a 2,81% cuando la carga mecénica es de
5 Nm, disminuyendo un 1,6% respecto al otro esquema de control.
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Figura 4.17: Par electromagnético y mecanico v/s referencia en esquema predictivo.

Por otra parte, en la Figura 4.18 se presenta un acercamiento temporal de la respuesta del
par electromagnético a la perturbacién del par mecénico para ambos esquemas de control.
Graficamente, se aprecia de mejor manera la diferencia de rizado que existe entre ellos, y
a pesar de que el esquema predictivo es mas complejo y requiere mayor computo en su
logica, posee la misma rapidez de respuesta que el esquema clasico.
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Figura 4.18: Par electromagnético en DTC y en MPTC.

Como se mencioné en la descripcién del control, una de las principales desventajas de
este enfoque es su dependencia de la precisién con la que se conocen los pardmetros
de la planta a controlar. En este caso, la inductancia de fase se obtuvo a partir de la
informacién proporcionada por el fabricante, mientras que la resistencia se midié utilizando
un instrumento analdgico adecuado para érdenes de magnitud similares al valor esperado.
Una diferencia clave en el disefio de los esquemas de control radica en la inclusién de la
inductancia en el modelo de prediccion. Por ello, para complementar la evaluacion del
esquema predictivo, se realizé un analisis de sensibilidad variando este pardmetro en un
rango de +20%.

Desde la perspectiva del par electromagnético, una reduccién del 20% en el valor de la
inductancia genera un incremento del rizado del par hasta un 3,24%, lo cual sigue siendo
inferior al obtenido con el método DTC. Esto indica que, al menos, existe un margen
del 20% por debajo del valor especificado por el fabricante para que el sistema funcione
eficazmente. Por otro lado, al aumentar el valor de la inductancia, no se observa una mejora
significativa en el desempeno del control de par, registrandose unicamente una reduccién
del rizado de aproximadamente 0,3%.

Tabla 4.7: Rizado de par para distintos valores de inductancia de fase.

Inductancia L, [uH] | 64,8 | 81 | 97,2
o % 3,24 | 2,81 | 2,52

4.2.4 Ciclos de conduccién

Con el fin de evaluar el desempefio del lazo de control predictivo presentado en secciones
anteriores, se introduciran 4 ciclos de conduccién establecidos por paises u organizaciones
con el fin de representar la velocidad de vehiculos livianos en condiciones normales de
conduccidn, ya sea en calzadas urbanas o carreteras. Algunos son presentados por la EPA
(Agencia de Proteccion Ambiental) como referencia para la industria y fines de investi-
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gacion [27].

Principalmente, existen dos tipos de ciclos de conduccion. Los ciclos transitorios involucran
diversos cambios de velocidad y estdn basados en emular condiciones de manejo reales en
carretera, por ejemplo, el ciclo “HWFET”, o en zonas urbanas , como pueden ser el
ciclo “FTP”. Por otra parte, el segundo tipo de ciclos de conduccién involucra periodos
prolongados de velocidad constante en zonas urbanas, como puede ser el ciclo NEDC.

Cabe destacar que el orden de magnitud temporal de todos los ciclos es muy elevado
respecto al tiempo de muestreo Ts = 25us, por lo que para operar el control se requiere
una cantidad elevada de memoria computacional. Debido a lo anterior, se definira un
intervalo temporal de control igual a 300 s.

4.2.4.a HWFET

El ciclo HWFET (Highway Fuel Economy Test), corresponde a un ciclo de conduccién
elaborado por la EPA para determinar el nivel de economizaciéon de combustible en car-
retera para vehiculos livianos. Como se muestra en la Figura 4.19 comienza con una etapa
de aceleracion de 17 segundos, manteniendo una dinamica de velocidad variable, alcan-
zando velocidades de hasta 50 km/h.
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Figura 4.19: Ciclo de conduccién HWFET hasta t=300 s.

A partir de la dindmica de velocidad HWFET, es posible determinar la aceleracién del
vehiculo y asi, a partir de (2.26), operar el esquema de control predictivo del conjunto
carga-motor utilizando este ciclo como referencia de velocidad.

En la Figura 4.20 se puede apreciar un seguimiento preciso de referencia durante todo
el ciclo de conduccién, llegando a velocidades cercanas al valor nominal presentado en la
Tabla 4.2. A pesar de que existen distintas dindmicas de aceleracién y desaceleracién, el
esquema es capaz de responder rapidamente a las perturbaciones de par mecédnico y los
cambios de referencia durante todo el intervalo de control.
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Figura 4.20: Velocidad del conjunto y referencia del control para ciclo HWFET.

En la Figura 4.21 se presenta el comportamiento dindmico de las corrientes de fase durante
todo el ciclo de conduccion. Es posible notar que el valor peak de esta no sobrepasa el
valor nominal por lo que se el sistema se mantiene operando con seguridad. Respecto a la
forma, esta se condice con lo obtenido en la seccién 4.2.3.
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Figura 4.21: Corrientes de fase con ciclo HWFET.

Ahora bien la dindmica del par electromagnético se presenta en la Figura 4.22. Debido
a la aceleracién inicial, el control requiere una alta actuacién de par para arrancar la
méquina, llegando a valores cercanos a los 10 Nm. Por otra parte, durante las etapas de
desaceleracion, se aprecia que el control responde de manera efectiva frente a la operacién
de freno regenerativo, manteniendo el seguimiento de referencia y la tendencia de rizado.
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Sin embargo, el error de referencia es mas notorio que en la operacién a 1500 rpm mostrado
en la seccién anterior.
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Figura 4.22: Par electromagnético, par de referencia y par mecanico con ciclo HWFET.

En relacion con el enlace de flujo del motor, la Figura 4.23 muestra la trayectoria del fasor
espacial a lo largo de todo el ciclo. Se observa que, al aumentar la velocidad hasta valores
cercanos a la nominal, la forma caracteristica de dodecagono, propia de este tipo de motor,
se hace mas evidente que en la operaciéon a 1500 rpm.
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Figura 4.23: Trayectoria del flujo de estator en ciclo HWFET.

424b FTP

El ciclo FTP (Federal Test Procedure), también llamado UDDS Urban Dynamometer Driv-
ing Schedule, es un ciclo de conduccion utilizado en Estados Unidos para la certificacion
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de emisiones y pruebas econémicas de combustibles para vehiculos livianos. Consiste en
una dindmica de tres fases: la partida en frio, estabilizada y en caliente. Especificamente
en este trabajo, por memoria computacional, se utilizara la primera fase para evaluar el
desempeno del control. Cabe destacar que este ciclo es utilizado para pruebas de recorrido
urbano.

En la Figura 4.24 se puede apreciar el perfil de velocidad de giro, el cual comienza con una
aceleracién prolongada hasta alcanzar velocidades cercanas a 2400 rpm. Luego, el vehiculo
pasa a una etapa de reposo para asi acelerar nuevamente, alcanzando velocidades de hasta
4300 rpm, equivalentes a 91,25 km /h.
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Figura 4.24: Ciclo de conduccién FTP hasta t=300 s.

En cuanto al control, como se puede observar en la Figura 4.25, el sistema mantiene
un seguimiento preciso de la referencia a lo largo de todo el recorrido, incluso cuando
se alcanzan velocidades superiores al valor nominal establecido. Aunque operar a estas
velocidades no es recomendable sin un mecanismo de control que debilite el flujo para
asegurar la estabilidad del sistema, el control de velocidad demuestra un seguimiento
exacto y rapido tanto en las maniobras de aceleracién como de desaceleracién.
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Figura 4.25: Velocidad del conjunto y referencia del control para ciclo FTP.

En la Figura 4.26 se presentan las corrientes de fase correspondientes al ciclo de conduccién
FTP. Se puede observar que el comportamiento a lo largo de toda la dindmica es similar al
de los casos previamente mostrados; sin embargo, cuando la velocidad supera el valor nom-
inal, es posible evidenciar una mayor ponderacién de armoénicas impares. Es importante
destacar que, durante las etapas en las que la velocidad es cero, la corriente se mantiene
constante debido a que la fuerza electromotriz también lo es. Ademas, la maquina sigue
siendo alimentada para mantener el flujo constante. Para evitar este comportamiento, es
necesario implementar una légica de control que apague los pulsos cuando la velocidad sea
nula.

ia ib ic

150

50

ANANANS

i (s Tiempo (s

-M't'o'o'

(
VYV

50 5 , 170

Corriente de fase (A)
o

-100

-150 1 1 1 1 1 1
0 50 100 150 200 250 300

Tiempo (s)

Figura 4.26: Corrientes de fase con ciclo FTP.
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En la Figura 4.27 se muestra la dinamica del par electromagnético durante el ciclo de
conduccion FTP. Se destaca que, durante las etapas de menor velocidad, el seguimiento
de la referencia es significativamente mas preciso en comparacién con las etapas de mayor
velocidad. A partir del instante ¢ = 200 s, el error en estado estacionario se vuelve evidente,
coincidiendo con los momentos en que la velocidad de giro alcanza valores superiores a
4000 rpm. Ademsds, cualitativamente, se observa un incremento considerable en el rizado
del par en comparacién con los periodos de baja velocidad. A pesar de la intensidad de
las maniobras de aceleracion, el par generado no supera el valor nominal especificado por
el fabricante.
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Figura 4.27: Par electromagnético, par de referencia y par mecanico con ciclo FTP.

En cuanto al enlace de flujo, la trayectoria mostrada en la Figura 4.28 presenta distorsiones
debido a la operacién del motor por encima de su valor nominal sin ajustar la referencia de
flujo, lo que da lugar a una forma hexagonal. Esta deformacion complica el control de flujo,
lo que a su vez provoca una disminucion en el desempeno del control de par mencionado
previamente.
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Figura 4.28: Diagrama circular del flujo de estator en ciclo FTP.

4.2.4.c NEDC

El ciclo NEDC (New European Driving Cycle), es una prueba diseiada para evaluar ob-
jetivamente el impacto medioambiental de vehiculos livianos y se encuentra basada en las
legislaciones europeas sobre emisiones. Respecto a la conduccion, la primera parte repre-
senta una conduccién urbana con multiples paradas, llegando a velocidades méximas de 50
km/h. La segunda parte representa una conduccién en carretera a una velocidad méaxima
de 120 km/h, recorriendo una distancia total de 11 km.

En este trabajo solo se analizara la primera parte del ciclo, la cual se ilustra en la Figura
4.29.
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Figura 4.29: Ciclo de conduccién NEDC hasta t=300 s.

En la Figura 4.30 se muestra la respuesta dinamica de la velocidad del motor. En com-
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paracién con los ciclos anteriores, se observa que las velocidades alcanzadas son hasta un
50% maés bajas. No obstante, el seguimiento de la referencia se mantiene preciso y con una
respuesta rapida.
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Figura 4.30: Velocidad del conjunto y referencia del control para ciclo NEDC.

En la Figura 4.31 se presenta el comportamiento de las corrientes de fase a lo largo de todo
el ciclo de manejo. Similar al ciclo FTP, durante las etapas de reposo, las corrientes se esta-
bilizan en un valor constante, mientras que la direccién de cada una depende directamente
del vector que alimenta el motor antes de la detencién. Ademaés, debido a la reduccién de
velocidad en comparacién con los ciclos anteriores, se observa cualitativamente un menor
contenido armonico en las corrientes de fase.
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Figura 4.31: Corrientes de fase con ciclo NEDC.




Capitulo 4. Evaluacién del esquema de control 52

El par electromagnético, mostrado en la Figura 4.32, demuestra un buen seguimiento de
la referencia a lo largo del intervalo de estudio. Asimismo, durante las etapas de desacel-
eracién, el rizado se mantiene en niveles similares a los observados durante la aceleracion.
Esto se debe a que la velocidad es considerablemente menor que la nominal, y las etapas
de aceleracion y desaceleracion no son tan pronunciadas, lo que provoca que los niveles de
par electromagnético permanezcan por debajo del 50% de su valor nominal.

Te Teref Tmec

151

10
E st
£
(0]
>
g
e 0

_5 =

10 . . . . . |

0 50 100 150 200 250 300
Tiempo (s)

Figura 4.32: Par electromagnético, par de referencia y par mecénico con ciclo NEDC.

En la Figura 4.33 se presenta la trayectoria del flujo durante este ciclo. En ella se evidencia,
de manera mas clara y en relaciéon con el desempenio del control, la correlacién entre la
velocidad de giro y el control del flujo. La trayectoria muestra una mayor homogeneidad
y una forma claramente circular.
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Figura 4.33: Diagrama circular del flujo de estator en ciclo NEDC.
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424.d WLTP-1

El ciclo de conduccion WLTP ( World Harmonized Light-duty Vehicle Test Procedure) es
un estandar global disenado para evaluar el consumo de combustible en vehiculos tradi-
cionales, hibridos y eléctricos puros. Este protocolo fue desarrollado por la Comisién
Econdémica de las Naciones Unidas con el objetivo de reemplazar al ciclo NEDC como
estandar europeo, respondiendo a los cambios en los estilos de vida modernos y a la di-
versidad en los patrones de uso de los vehiculos.

Como se puede apreciar en la Figura 4.34, el perfil de velocidad es méas dinamico que el
NEDC, con aceleraciones rapidas y frenadas cortas.
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Figura 4.34: Ciclo de conduccion WLTP-1 hasta t=300 s.

En la Figura 4.35, al igual que en los otros tres ciclos, se evidencia un seguimiento preciso
de la referencia de velocidad. Esto concuerda con la observaciéon de que la magnitud de la
velocidad se mantiene por debajo del valor nominal durante toda la prueba.
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Figura 4.35: Velocidad del conjunto y referencia del control para ciclo WLTP-1.

En la Figura 4.36, se observa que las corrientes de fase, para los tres intervalos de operacién
que representan distintos niveles de velocidad, se comportan segun lo esperado, conforme
a lo analizado en la Seccion 4.2.3. Estas corrientes presentan una forma sinusoidal y una
dindmica similar a la del par electromagnético.
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Figura 4.36: Corrientes de fase con ciclo WLTP-1.

Aunque las dindmicas de este ciclo son més variadas, el par electromagnético del motor re-
sponde rapidamente a las perturbaciones de origen mecanico, manteniendo un seguimiento
preciso de la referencia durante las etapas de baja velocidad como se muestra en la Figura
4.37. Sin embargo, cuando la velocidad supera los 2000 rpm, el rizado del par aumenta y se
presenta un error en estado estacionario asociado al nivel de flujo establecido y a la veloci-
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dad alcanzada. Durante las etapas de frenado, el control logra un adecuado seguimiento
de la referencia. Sin embargo, no se considera la gestion de energia en el convertidor du-
rante la regeneracién. Aunque las baterias que alimentan el enlace DC pueden soportar
estados regenerativos debido a su capacidad de carga, incorporar este fendémeno requeriria
la implementacion de un esquema de control para la carga y descarga o la integracién de
un sistema auxiliar de disipacién de energia.
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Figura 4.37: Par electromagnético, par de referencia y par mecanico con ciclo WLTP-1.

Finalmente, en la Figura 4.38 se presenta la trayectoria del flujo del estator a lo largo
de toda la prueba. Se puede observar que la forma circular estd mas distorsionada en
comparacién con el ciclo NEDC. Las caidas en el enlace de flujo resultan en una forma
dodecagonal, causada por los transitorios generados durante los cambios stubitos en la re-
ferencia de velocidad, lo que provoca variaciones significativas en la actuacién del torque
necesario para acelerar o frenar la mdaquina. No obstante, el control demuestra un de-
sempeno satisfactorio en la primera etapa de este ciclo (t=300 s).
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Figura 4.38: Diagrama circular del flujo de estator en ciclo WLTP-1.



Capitulo 5

Implementacion

En este capitulo se introducirdn y describiran los principales componentes que forman
parte de la implementacién del esquema de control predictivo presentado en la seccién 3.2,
incluyendo elementos de hardware que constituyen el sistema de potencia y el sistema de
control. A su vez, este dltimo incluye elementos de software como lo son la plataforma
Simulink de Matlab y Controldesk de dSPACE para monitoreo y medicién de senales en
tiempo real.

5.1 Circuito de potencia

En primer lugar, el circuito de potencia estd compuesto por el conjunto que se encuentra
dispuesto sobre la plataforma presentada en la Figura 5.1. La maquina a controlar cor-
responde a un BLDC de flujo axial tipo AFIR Modelo HPM5000B del fabricante Golden
Motor. Este motor es utilizado tipicamente en aplicaciones de electromovilidad tales como
autos pequenos, motocicletas, triciclos, carros de golf, barcos eléctricos y montacargas.
Ademas, tiene caracteristicas especificas como disefio compacto, resistencia al agua, eje de
acero inoxidable y ventilacién por aire. Por otra parte, para cargar mecanicamente en caso
de ser necesario, el motor estd acoplado a una maquina de induccién del fabricante Marel-
liMotori cuyos datos de placa son presentados en conjunto con los del motor BLDC en las
tablas 4.1 y 4.2, respectivamente. Este motor de induccién puede ser controlado a través
de un dispositivo de control Parker serie 690+ Modelo HA465492U005. Este dispositivo
estd conectado directamente a los terminales trifasicos de la maquina de induccion.

o7
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Figura 5.1: Conjunto experimental de carga mecédnica, variador de frecuencia y motor de
flujo axial

La alimentacion del motor de flujo axial serd suministrada a través de un inversor de dos
niveles de corriente nominal de 300 A, ensamblado en el laboratorio a partir de 3 médulos
IGBT Semikron dispuestos sobre un disipador de calor de la misma marca y dimensionado
para soportar la temperatura nominal de los semiconductores, como se muestra en la
Figura 5.2.
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Figura 5.2: Inversor de dos niveles ensamblado en el laboratorio.
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Los moédulos IGBT’s utilizados fueron dimensionados en funciéon de la capacidad nom-
inal del motor y corresponden al modelo FF300R17ME4 fabricado por Infineon. Cada
modulo incluye dos IGBT con diodos en anti-paralelo, conformando cada fase del con-
vertidor. Ademas, con el fin de suprimir transitorios indeseables y eliminar problemas de
conmutacién con elementos inductivos y capacitivos, se conecté entre colector y emisor un
circuito snubber de capacitancia 5uF. Por otro lado, cada mdédulo es operado a través de
un driver modelo SP0115T fabricado por CONCEPT, cuya funcién principal es propor-
cionar aislamiento galvanico a los pulsos de activacion de cada IGBT. Estos driver son
recomendados por Infineon y estdn disenados para acoplarse de manera precisa a cada
modulo, reduciendo inductancias parasitas. En la Figura 5.9 se presentan el médulo y su
respectivo driver.

N>

- | -

SCE i
= e

A [ L

| ] II\I"\IIIHIHIII\IL-

\ o K
(a) Médulo IGBT FF300R17MEA. A —
Figura 53

Los drivers utilizados requieren una alimentacién de 15 V para operar y asi transmitir
pulsos de activacién del mismo nivel de tension a los médulos. Debido a que la plataforma
de control opera con niveles l6gicos de 2,5/3,3/5 V, resulta necesario adaptar los pulsos de
salida a través de una tarjeta adaptadora disenada en el Laboratorio de Electromovilidad
de la UTFSM. El diseno esquemético y 3D de la tarjeta se presenta en la Figura 5.4(a) Y
5.4(b), respectivamente.

(a) Circuito esquemético de adaptacién de pul- (b) Diseno 3D de la tarjeta de adaptacién de
SOS. pulsos.

Figura 5.4
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Esta tarjeta es alimentada a través de una fuente de 15 V (introducida en secciones pos-
teriores), disminuyendo este nivel a 5 V a través de un convertidor DC-DC que alimenta
los optoacopladores que aislan galvanicamente los pulsos de entrada y salida.

Finalmente, para alimentar el convertidor se requiere una fuente DC baja que soporte el
nivel de corriente del motor. Para ello, se utilizard un banco de baterias compuesto por
cuatro baterias SG2200H fabricadas por NEWMAX, cuyo arreglo permite obtener aproxi-
madamente 50 V en el enlace DC y una capacidad de 220 Ah. La disposicién experimental
del banco se muestra en la Figura 5.5

Figura 5.5: Banco de baterias.

Para comprobar que el convertidor ensamblado funciona correctamente, se realizé una
prueba de vacio enviando pulsos desde la plataforma Simulink, a través del hardware
MicroLabBox, a las tarjetas adaptadoras de pulsos que ajustan las seniales PWM que
reciben los IGBT’s del inversor. La sintetizacién de la tensién en terminales se llevé a cabo
mediante el algoritmo de modulacién generalizada presentado en [28]. En este articulo se
utiliza el céalculo del ciclo de trabajo de dos vectores en @ — 3, mapeando el espacio de
soluciones en tres zonas con forma de paralelogramo. Para establecer el tipo de modulacién
se introduce la variable J, cuyo valor determinara el tipo de modulaciéon que el operador
estime conveniente. Especificamente en esta prueba, se utilizé un valor de § = 0.5 que
establece el algoritmo en modulacién vectorial SVM desde el software Simulink. Utilizando
una referencia sinusoidal de 50 Hz y adaptando la frecuencia de la portadora de 10 kHz,
se obtuvieron los resultados que se presentan en la Figura 5.6. Es posible observar la
naturaleza de dos niveles en las tres tensiones de linea desfasadas en 120%rc, en conjunto
con el comportamiento conmutado debido a la PWM. Lo anterior indica que el convertidor
se encuentra a disposicién para ser utilizado.
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Figura 5.6: Tensién linea-linea del convertidor ensamblado.

5.2 Circuito de control y adquisicion de datos

Una vez definido el circuito de potencia, es necesario especificar todos los elementos de
software y hardware que seran utilizados para llevar a cabo el control.

La tarjeta de adaptacién ensamblada y presentada en la seccién 5.1, debe ser alimentada
a través de una fuente de tensién continua idealmente constante y aislada. Para ello,
se utilizard la fuente de poder GWInstek modelo GPS-3303 mostrada en la Figura 5.7,
que permite ajustar tension fija a través de dos canales aislados mientras mantiene la
potencia constante. Estos canales se ajustaran al nivel requerido por el driver y la tarjeta
de adaptacién de pulsos.

Figura 5.7: Fuente DC GWIlnstek GPS-3303.

El hardware de control utilizado sera el sistema de desarrollo MicroLabBox modelo DS1202
de dSPACE, en su versién con conectores BNC, el cual se muestra en la Figura 5.8. Este
sistema se encargard de comunicar la légica de control disenada en el software Simulink
con los drivers que controlan los pulsos de los IGBT’s.
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Figura 5.8: MicroLabBox DS1202 con conectores BNC

Sus principales caracteristicas se presentan a continuacién:

e 32 canales de entradas analdgicas, 8 de 14-bit y 24 de 16-bit con un rango de -10 a
10(V)

e 16 canales de salidas analégicas de 16-bit
e 48 canales bidireccionales Digital I/0O de 2.5/3.3/5 V (single-ended)
e generacién y medicién de PWM con 10(ns) de resolucién.

e Plataforma electric motor control con 2 interfaz Resolver y 6 Encoders para medicion
de posicion.

e FPGA programable Xilinx Kintex-7 XC7K325T.

Ahora bien, el MicroLabBox ofrece la facilidad de ser programado a través de bloques
especificos que conectan con sus principales funcionalidades. Ademads, al contar con conec-
tores BNC, permite realizar mediciones en tiempo real de tension y corriente mediante
puntas aisladas, las cuales pueden ser monitorizadas a través del software ControlDesk.

Como se demostré en la seccion 3.2, el control puede llevarse a cabo midiendo la tensién de
ambos capacitores y las corrientes de fase de la maquina. A su vez, se buscard minimizar
la cantidad de variables a conectar en la plataforma de adquisicién del MicroLabBox por
lo que solo se mediran las corrientes de la fase a y b, calculando la corriente de la fase ¢
segun (5.1)

ic = —(iq + ip) (5.1)

Para llevar a cabo las mediciones del bus DC, se utilizara una punta de tensién diferencial
de alta tensién modelo DP10013 del fabricante Micsig con ancho de banda de 100 MHz y
doble atenuacion x50 y x500. Por otra parte, para la medicién de la corriente de fase se
utilizaran dos puntas de corriente aisladas tipo pinza del fabricante AEMC Instruments
modelo SL261 cuyo rango de medicién va desde los 100mA hasta los 100A peak con dos
sensibilidades de 10mV /A y 100mV /A.
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(a) Punta de tensién DP10013. (b) Punta de corriente SL261.

Figura 5.9

Para la medicién del angulo de giro se utilizara el encoder diferencial TK560 de la marca
ItalSensor mostrado en la Figura 5.10. Este elemento se encuentra conectado a la ali-
mentacion de baja tensién que provee el variador de frecuencia Parker, el cual ademés
ofrece cuatro salidas de pulsos diferenciales que contienen la informacién del dngulo de
giro en funcién del tiempo. Estas sefiales se entregan en un nivel 11/30 V dependiendo
del valor de la alimentacion y estan desfasadas 90 grados. Debido a que el puerto diferen-
cial de la plataforma de control tiene una tension maxima de 5 V, fue necesario construir
un circuito de adaptaciéon analogo al utilizado en los pulsos de activaciéon de los médulos
IGBT.

Figura 5.10: Encoder diferencial TK560.

En la Figura 5.11 se presenta el circuito de adaptaciéon construido en el laboratorio. Este
consta de una alimentacién de 5 V proporcionada por un convertidor DC/DC aislado 12/5
V de la marca MORSUN para operar un circuito légico negador de senales diferenciales.
Estas senales negadas ingresan a un arreglo divisor de dos amplificadores operacionales de
alta frecuencia y bajo Slew Rate, el cual proporciona una respuesta rdapida a la entrada
de tension de cada amplificador, asegurando que las senales reducidas a 5 V producto
del arreglo de resistencias se asemejen a las senales originales. De esta manera, es posible
procesar las senales a través de la plataforma de control que entregard la mediciéon temporal
de angulo y velocidad del conjunto carga-motor.
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Figura 5.11: Circuito de adaptacién del Encoder.

Para comprobar el funcionamiento del circuito encargado de adaptar las senales del en-
coder, se conectd la salida aislada del circuito al puerto digital diferencial del MicroLabBox
con el fin de mostrar y registrar la medicion de angulo y velocidad en el software ControlD-
esk. La prueba consistié en aplicar a través de un control escalar de tensién y frecuencia
constante escalones manuales de velocidad desde el teclado disponible en la unidad de

control Parker que ajusta la velocidad de la maquina de induccién acoplada al motor
BLDC.

Las mediciones se pueden observar en las Figuras 5.12(a) y 5.12(b).En primer lugar, se
puede observar el comportamiento periddico del angulo de giro, partiendo desde un valor
inicial igual a cero hasta un valor de 360 grados. Esto indica que el encoder est4 registrando
de manera correcta la medicién angular en cada vuelta. En segundo lugar, es posible
apreciar que la velocidad cambia de manera escalonada de acuerdo a la acciéon impuesta,
alcanzando un valor méaximo de 1500 rpm para posteriormente estacionarse por inercia
en el reposo. Lo anterior sugiere que el circuito adaptador de pulsos cumple su funcién
al entregar sefiales del nivel requerido por la plataforma de dSPACE, ya que es posible
obtener medidas robustas durante todo el ensayo sin la activacién de mecanismos de
seguridad frente a sobretensiones.
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(a) Prueba de velocidad para comprobar fun-  (b) Prueba angulo de giro para comprobar fun-
cionamiento de adaptacion encoder cionamiento de adaptacion encoder
Figura 5.12

Una vez todos los elementos se han definido, se presenta el esquema de implementacién
completo:
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Esquema
Bus DC 2L-ysl de
> control
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Figura 5.13: Esquema de implementacién simplificado

En la Figura 5.13 es posible notar que el intercambio digital se realizard a través de un
computador con el software Simulink instalado y cuya estructura de programacién por
bloques se presenta en el Apéndice 77, la cual incluye el control predictivo, la medicién
digital de las variables necesarias y las librerias de MicroLabBox. Especificamente para
la medicion andloga, es necesario conectar las puntas de corriente y tensién a los canales
BNC del hardware, estas mediciones se encuentran aisladas del circuito de potencia debido
al uso de puntas con alimentacién por bateria para el caso de la corriente y por medicién
diferencial en el caso de las puntas de tension.

En la Figura 5.14 se ilustra el bloque ADC programado en la plataforma. En este bloque
se debe seleccionar el canal al que se conectaran las puntas de medicién. El bloque recibe
senales analégicas en un rango de =10 V y las convierte en senales digitales en un rango de
[-1, 1], por lo que es necesario amplificarlas con una ganancia de 10. Asimismo, para medir
correctamente los valores reales de las senales analégicas, es imprescindible ajustar la sen-
sibilidad de las puntas de corriente y la atenuacién de las puntas de tensién, configuradas
previamente en 10 mV /A y 1/50 V, respectivamente. Estos valores fueron definidos segin
los niveles tipicos de corriente y tensién de operacién de la maquina (véase Tabla 4.2). Este
ajuste implica la inclusién de ganancias previas a la entrada del control, con valores de
100 y 50 para las mediciones de corriente y tensién, respectivamente. Adicionalmente, las
mediciones deben coordinarse con el disparo de los pulsos de activacion PWM, ajustando
la linea de disparo (trigger) segun la configuracién definida para estos pulsos.

ADC CLY
ADC 100 &) ADC
Channel: 1 ’ I I L1
. : Channel: 4 ADC ac]

éﬁﬁni:"lz D » _— : ] ADC_CLASS1 BLA
- L n
ADC_CLASS1 BLZ s
(a) Esquema de conversién ADC de corriente. (b) Esquema de conversién ADC de tensién.

Figura 5.14
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Del mismo modo, la libreria dispone de un médulo encoder para la medicién de velocidad
y angulo de giro, el cual se presenta en la Figura 5.15. Segun el tipo de salida que tenga
el dispositivo de medicién, es necesario indicar la zona de conexién digital, el cual, segin
el fabricante, es diferencial, por lo que se conectara al DIO clase 2. Ademas, es necesario
introducir la cantidad de lineas de lectura que posee, es decir, 2048.

MEDICION ENCODER

()
om
EMC Encoder _
Unit: 1 Pasilicer b‘ fom]

DIO class: 2

k
Port: 1
Channel; 1 SPesd W m
)

Wimas

Figura 5.15: Medicion de velocidad a través del bloque Encoder.

Por otra parte, los pulsos de activacién de los médulos Infineon se envian desde el puerto
DIO del hardware de dSPACE y cuya configuracion se realiza a través del bloque PWM
que se presenta en la Figura 5.16. Debido a que el control utilizado entrega los estados
de conmutacion de todos los IGBT’s a partir de los 8 vectores disponibles, es necesario
conectar la entrada del bloque a la salida del control predictivo. Este bloque solicita el ciclo
de trabajo de los pulsos no invertidos de la mitad superior del puente y la frecuencia de
la portadora para modularlos, por lo que fueron separados y modulados con un tiempo de
muestreo igual a 2 veces el tiempo de control. Ademas, el bloque solicita definir los puertos
DIO donde se conectaré la entrada digital del puente, la légica de los pulsos ajustada a 5
V y el tiempo muerto de los IGBT, el cual se ajusta a 1 us para satisfacer con holgura el
tiempo de encendido y apagado entregado por el fabricante.
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ESTADOS DE CONMUTACION A MICROLABEOX

Figura 5.16: Esquema de PWM para el envio de pulsos a los médulos Infineon.

Una vez se construye el diagrama de adquisicién y control en la plataforma Simulink, se
procede a utilizar el comando Build para cargar el archivo .sdf compilado en lenguaje de
programaciéon C. Este serd enviado al procesador interno de MicroLabBox y asi operar
el control en tiempo real a través del software ControlDesk y cuyo Layout se muestra en
la Figura. En 5.18 se presenta el diagnéstico del codigo listo para ser ejecutado por la
plataforma.
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Capitulo 6

Conclusiones

El objetivo principal de este trabajo fue implementar un esquema de control predictivo
que demostrara, de forma empirica, la factibilidad de construir un sistema de control real
capaz de mejorar la respuesta dindmica del par electromagnético en un motor comercial
BLDC de flujo axial, frente a condiciones dinamicas especificas, controlando el enlace
de flujo y manteniendo niveles de operaciéon seguros. La estrategia de control empleada
permite, a través de un modelo discreto simple, estimar el valor de las variables de control
en un horizonte de un paso, incluyendo la naturaleza trapezoidal de la fuerza electromotriz
generada por la disposicién de los imanes permanentes alojados en la superficie del rotor de
la méquina. El planteamiento revela la capacidad de mejorar las dinamicas de las variables
sin complejizar en gran medida la logica de control.

Los resultados de simulacién muestran una mejora significativa en el desempeno del control
en comparaciéon con el esquema DTC. El THD de las corrientes disminuye gracias a la
reduccién de las componentes de quinta y undécima armonica. Asimismo, el rizado del
par electromagnético se reduce en un 1,6% mediante la inclusiéon de una penalizacién de
control en la funcién de costo de la légica predictiva, sin perder rapidez de control ni alterar
de forma significativa la respuesta del enlace de flujo. Ademas, la metodologia propuesta
homogeniza la trayectoria del flujo, eliminando las caidas abruptas que caracterizan al
esquema clasico y logrando una forma dodecagonal, tipica de los motores BLDC debido a
la naturaleza de su fuerza electromotriz. Si bien el planteamiento de control requiere un
conocimiento preciso de la planta a controlar, el andlisis de sensibilidad con respecto al
pardmetro de inductancia, revela la robustez del esquema al soportar variaciones de 20%
en el valor entregado por el fabricante.

La inclusion de penalizaciones de control identificadas como pesos, entrega versatilidad al
esquema de control. Al ser iterables, es posible encontrar un valor éptimo que equilibre el
rizado de las variables controladas. Esto ofrece la posibilidad futura de incluir un mecan-
ismo de actualizacion de pesos en funcién del valor actual de las variables controladas, de
manera que el control ajuste la precision en funcion de la dindmica que lo gobierne.

En un entorno real, donde las dinamicas son diversas y el intercambio de potencia en el
conjunto convertidor-motor-carga varia constantemente, el esquema de control propuesto
demostré un desempeno satisfactorio en un amplio rango de escenarios asociados a la
electromovilidad. Considerando una tecnologia In-wheel, se integrd exitosamente este es-
quema a la traccién de un vehiculo liviano, evaluando su comportamiento en diferentes

68
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condiciones de manejo estandarizadas a nivel internacional.

Aunque las pruebas estuvieron limitadas por la capacidad de memoria computacional
disponible, las cuatro evaluaciones realizadas sometieron al sistema a distintas dindmicas y
puntos de operacion. El control logré mantener un rizado de par reducido y una trayectoria
de flujo estable. No obstante, se evidencié que su desempeno es limitado bajo condiciones
hipersincronicas, destacando la necesidad de incorporar una léogica de debilitamiento de
flujo para evitar la saturacion de la tension del enlace DC, garantizando asi que el conver-
tidor pueda accionar el motor de forma efectiva.

Ademds, las pruebas incluyeron etapas prolongadas de aceleracion y frenado, frente a las
cuales el esquema de control respondié de manera satisfactoria. Las caracteristicas con-
structivas, de eficiencia y dimensionalidad discutidas en este trabajo respaldan el potencial
del sistema propuesto para aplicaciones en electromovilidad.

Finalmente, aunque en este estudio se emplearon baterias como fuente de alimentacién del
convertidor, existen otras alternativas viables, como las pilas de combustible. Esto plantea
la necesidad de implementar sistemas de gestién de energia que permitan la operacién
simultdnea y eficiente de todos los componentes, asi como la capacidad de optimizar el
aprovechamiento de la energia regenerativa.

La implementacién del esquema completo se realizé de manera satisfactoria, aplicando un
método de pruebas escalonado. A medida que se ensamblaban los componentes necesarios,
se fueron realizando pruebas individuales para corroborar su funcionamiento, para luego
integrarlo al sistema completo. La necesidad de conocer los limites de seguridad de todos
los componentes resulté ser un factor clave a la hora de dimensionar el sistema, ya que
fue necesario diseflar y construir elementos que mantuvieran todos los niveles de tensién
y corriente dentro de lo sugerido por el fabricante, minimizando riesgos tanto para los
equipos como para los operadores.

La plataforma de control en tiempo real ofrecié ventajas significativas en la adquisicién de
variables, destacandose por su facilidad de programacién y visualizacion mediante un soft-
ware dedicado. Su integracién con Simulink, a través de bloques preconfigurados, result6
especialmente 1util para conectar el esquema simulado con su implementacion practica.
Sin embargo, uno de los principales desafios al utilizar esta herramienta fue lograr la sin-
cronizacién precisa entre las etapas de adquisicién y control, ya que su operacién conjunta
es indispensable para garantizar un buen desempeiio del sistema. Ademés, la capacidad
de memoria limitada del procesador del MicroLabBox restringe la operacién de esquemas
de control a altas frecuencias de conmutacién. Para superar esta limitaciéon y operar efi-
cientemente en frecuencias elevadas, seria necesario programar en la Matriz de Puertas
Programables en Campo (FPGA) del dispositivo, lo que incrementa considerablemente la
complejidad de la implementacién.



Apéndice A

Transformacion de sistema de
coordenadas

A.1 Transformada de Clarke

La Transformada de Clarke permite representar un sistema de vectores trifasicos como un
unico vector en un sistema de coordenadas ortogonal o3, denominado fasor espacial z,g.
En la ecuacién (A.1) se presenta esta transformada en su forma invariante en amplitud y
en la ecuacién (A.2) se presenta su forma matricial, en la cual incluye la variable v para
representar la secuencia cero de las variables trifasicas.

2 o o
acaﬁ:l‘a—l—jxﬁ:g- :Ua+xb-e]2? —I—mc~e_]2?} (A1)
1 -1 _1
Lo 2 2 2 La
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Esta forma se denomina invariante en amplitud porque el valor instantianeo de la fase a
es igual al valor instantdneo de la componente o en ausencia de secuencia cero, tal como
se muestra en la transformada inversa de la ecuacién (A.3).

La 10 1] [z,
Ty | = —% § 1| - xp (A3)
Le —% —§ 1 Lo

La representacién grafica de esta transformacion se muestra en la Figura A.1.
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Figura A.1: Transformacién de Clarke.
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A.2 Transformada de Park

La Transformada de Park efectiia una rotacién del fasor espacial x4 en el plano complejo,
como se describe en la ecuacién (A.4), donde 0 representa el angulo de rotacién entre el
sistema de referencia sincrono dq y el sistema de referencia «f3.

Tag = Tap - e (A4)

El sistema de referencia dq se denomina sincrono porque el angulo de rotacién 6 varia con
una tasa de cambio igual a frecuencia angular del fasor espacial z,3. Esto implica que el
sistema de referencia mantiene su rotacion sincronizada con el fasor espacial, lo que a su
vez garantiza que las componentes del fasor permanezcan constantes.

La Transformada de Park también puede ser representada mediante el sistema matricial de
la ecuacién (A.5), mientras que la transformada inversa corresponde a la ecuacién (A.6).

[iﬂ B [—cgfn% o EZ?] | [iﬂ (A.5)

Ta| _ |cos (0) —sin(0)| |za (A6)
xg sin (0)  cos (6) Zq
Esta transformacion tiene como resultado que las variables parezcan estaticas desde el
sistema de referencia sincrono, puesto que este gira a la misma velocidad, pasando de ser

variables sinusoidales a variables constantes, tal como se puede notar en el esquema de la
Figura A.2.
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Figura A.2: Transformacién de Park.




Apéndice B

Modelo de control en Simulink

B.1 Simulink DTC

DEFINICION DE ESTADOS MAQUINA DE FLUJO AXIAL
DE CONMUTACION

s1 inS1

s4 »finS4

s3 ins3

- PLECS
Circuit
S6 inS6
- prcs
s5 inS§
s2 pins2 ™
Sector DTC
AFPMSM

Figura B.1: Maquina y estados de conmutacién en Simulink.

CONTROL DE FLUJO Y PAR
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PSIK
HISTERESIS
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Figura B.2: Control directo en Simulink
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Figura B.4: Estimador de flujo para DTC en Simulink
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Figura B.5: Control de velocidad para DTC en Simulink
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B.2 Simulink MPTC
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Figura B.6: Maquina y estados de conmutacion en Simulink.
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Figura B.7: Control predictivo en Simulink
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Figura B.8: Estimador de torque y par para MPTC en Simulink
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Figura B.9: Estimador de flujo para MPTC en Simulink
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