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Resumen

La Maquina de Induccion con Estator Dual (DSIM) ofrece redundancia y menor rizado
de par frente a los accionamientos trifasicos convencionales, pero su modelo multivariable,
acoplado y no lineal dificulta su control. Las técnicas clésicas no gestionan adecuadamente
estas no linealidades, mientras que el Control Predictivo (MPC) estandar, al extender su
horizonte de predicciéon para mejorar el desempeno, incurre en una carga computacional
que compromete su ejecucioén en tiempo real.

Este trabajo propone una arquitectura de control hibrida que combina Linealizacién
por Realimentacion (FBL) con Control Predictivo de Largo Horizonte (LH-MPC). La FBL
transforma el modelo no lineal de la DSIM en un sistema lineal desacoplado, reducien-
do dréasticamente la complejidad del problema de optimizacién cuadratica resuelto por
el LH-MPC en cada instante de muestreo. La estrategia se valida mediante simulacién
Software-in-the-Loop sobre el simulador de tiempo real OPAL-RT OP4512, con un paso
de integracion de 4 us.

Los resultados demuestran que el esquema propuesto logra ejecutarse en tiempo real sin
condiciones de sobrepaso, extendiendo el horizonte de prediccion hasta 32 pasos/128 us de
ventana predictiva, sin comprometer la deterministica del sistema. Esta extensiéon reduce
significativamente la distorsiéon armoénica de corriente y mejora el seguimiento de referencia
respecto a horizontes cortos, los cuales resultan inestables por su incapacidad de anticipar
la dindmica del accionamiento. Asimismo, se identifica una sensibilidad del esquema ante
la sobreestimacion de la resistencia de estator, atribuible al estimador de flujo empleado
mas que a la estrategia de control en si, abriendo una linea concreta de mejora futura.

Los hallazgos posicionan al esquema hibrido FBL-MPC como una alternativa técni-
camente viable para extender los horizontes de predicciéon en accionamientos polifiasicos
complejos, estableciendo una base para su futura implementaciéon en hardware embebido
de control en tiempo real.



Capitulo 1

Fundamentos de Maquinas de
Induccién de Doble Estator

Histéricamente, los accionamientos eléctricos industriales se han basado principalmente
en maquinas de induccién trifésicas, debido a su probada robustez mecénica, bajo costo de
mantenimiento y alta confiabilidad en entornos exigentes. Sin embargo, para aplicaciones de
alta potencia y confiabilidad operacional como la propulsién naval, la tracciéon ferroviaria y
la mineria. Esta configuracion presenta limitaciones fisicas inherentes [2,3]. La necesidad de
incrementar la densidad de potencia y la tolerancia a fallos ha impulsado significativamente
el desarrollo de maquinas con un niimero de fases, denominadas maquinas polifasicas. Estas
méaquinas ofrecen ventajas sustanciales al fraccionar la potencia total en un mayor ntimero
de fases, lo que reduce la corriente por fase y disminuye los requerimientos térmicos y
de disefio en los convertidores de potencia. Ademas, su principal atractivo radica en su
capacidad para continuar operando bajo condiciones de falla, lo que las hace indispensables
en sistemas donde la continuidad del servicio es un factor critico.

En este capitulo se presenta, de forma detallada, una descripciéon de los principales
componentes de las maquinas de inducciéon de doble estator. En primer lugar, se analizaréa
la configuraciéon constructiva y se definira su topologia. A partir de esta estructura, se desa-
rrollaré su formulaciéon matemética transformando las variables de fase a sus componentes
espaciales. Este procedimiento permitira reducir la complejidad del sistema y expresarlo
mediante un conjunto de ecuaciones diferenciales, obteniendo finalmente un modelo mate-
mético no lineal y dindmico de la maquina. La obtencién y comprension de este modelo es
un paso fundamental, ya que sobre él se disefiara y aplicaré la estrategia de control pro-
puesta en el desarrollo de esta memoria, permitiendo evaluar su desempefio y garantizar
el funcionamiento del sistema bajo distintas condiciones de operacion.
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1.1. Maquina de induccién de doble estator.

Las méquinas de induccion de doble estator representan una atractiva alternativa frente
a las méaquinas de induccién trifasicas convencionales. Esta preferencia se sustenta en su
mayor densidad de potencia, lo que permite lograr una construccién estructuralmente més
compacta para un mismo nivel de potencia. Ademaés, destacan por su elevada tolerancia
a fallos, cualidad que les otorga la capacidad de arrancar y mantener la operacién incluso
ante la pérdida de una o mas fases de su estator . En la actualidad, su uso se concentra
principalmente en sectores industriales que demandan altos estdndares de continuidad de
servicio, asi como un control preciso de la velocidad.

Su conexidén a la red eléctrica se realiza a través de inversores de potencia, los cuales son
responsables de ejecutar la estrategia de control que se desarrollara en el presente trabajo
de titulo. La aplicacién de dicho control se materializa mediante técnicas de modulacién
por ancho de pulso (PWM, por sus siglas en inglés) [|4L[5], lo que permite conmutar los
semiconductores del inversor y gestionar de manera eficiente el comportamiento dindmico
de la maquina.

1.1.1. Topologias de maquinas de doble estator

Dentro de las configuraciones multifasicas, una de las mas utilizadas es la maquina
de seis fases. Esta puede implementarse mediante dos conjuntos de devanados trifasicos
en el estator, lo que da origen a las denominadas configuraciones dual three-phase o dual
stator [6,/7]. Alternativamente, también puede construirse mediante un tnico devanado
hexafasico distribuido en el estator. Dependiendo del desplazamiento angular entre los
conjuntos de devanados trifasicos, estas maquinas se clasifican principalmente en dos tipos:
configuraciones simétricas y configuraciones asimétricas [8,/9].

1.1.1.a. Configuracion simétrica

En la configuraciéon simétrica de seis fases, los devanados del estator se distribuyen de
manera uniforme a lo largo del perimetro del estator. Esto implica que las seis fases se
encuentran separadas por un angulo eléctrico de 60° eléctricos entre si. Desde el punto
de vista electromagnético, esta disposiciéon produce un sistema de corrientes equilibrado
que genera un campo magnético giratorio similar al de una méaquina trifésica, pero con un
mayor niamero de componentes espaciales [8.|10].

Una caracteristica importante de las maquinas multifisicas simétricas es que el control
vectorial puede extenderse de forma directa desde el caso trifasico. En estas méquinas, la
transformacion de coordenadas permite separar las componentes fundamentales respon-
sables de la produccién de torque de otras componentes armoénicas que no contribuyen
directamente a la produccion de potencia mecénica [8,9].

Sin embargo, en configuraciones simétricas con niimero par de fases, como el caso de
seis fases, existen limitaciones para aprovechar ciertas estrategias de control basadas en
la inyeccién de armonicos de corriente. En particular, la inyecciéon de armoénicos de tercer
orden no puede utilizarse para incrementar el torque en una méaquina de seis fases simétrica,
debido a las caracteristicas de acoplamiento entre los devanados del estator y el rotor [89].
Como consecuencia, el potencial de explotacién de armoénicos para mejorar el desempeno
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electromagnético es menor en comparacién con otras configuraciones multifasicas.

1.1.1.b. Configuracién asimétrica

La configuracion asimétrica de seis fases es una de las topologias mas estudiadas en
la literatura para aplicaciones de alta potencia. En este caso, el estator estd formado por
dos conjuntos de devanados trifdsicos desplazados espacialmente entre si por un éngulo
eléctrico de 30° eléctricos [8]. Cada conjunto de devanados puede considerarse como un
sistema trifisico independiente, normalmente con neutros aislados, y puede ser alimentado
por un inversor trifasico independiente.

Este desplazamiento angular introduce propiedades adicionales en la méquina. Desde
el punto de vista del control, el sistema puede interpretarse como dos maquinas trifasicas
acopladas magnéticamente. Esto permite distribuir la potencia total del sistema entre dos
convertidores electrénicos, reduciendo la corriente nominal de cada uno de ellos. En conse-
cuencia, el dimensionamiento de los dispositivos de potencia se simplifica y se incrementa
la confiabilidad del sistema [8,/11].

Otra ventaja importante de la configuraciéon asimétrica esta relacionada con el com-
portamiento armonico. El desfase de 30° entre los dos conjuntos trifasicos provoca que
ciertos armonicos espaciales y temporales se cancelen parcialmente cuando se combinan
los campos magnéticos producidos por ambos devanados. Este fenémeno contribuye a re-
ducir las pulsaciones de torque y el contenido arménico en el flujo del entrehierro. Ademas,
el uso de dos inversores trifiasicos permite aplicar estrategias de modulacién independien-
tes, lo que facilita la supresién de armoénicos de bajo orden mediante técnicas de control
adecuadas [10].

Adicionalmente, la configuracion asimétrica permite la utilizacion de ciertas estrategias
de control basadas en la inyeccién de armoénicos de corriente que no estan disponibles
en la configuracién simétrica. En particular, bajo determinadas condiciones de conexién
del neutro, es posible utilizar la inyeccién de armonicos de tercer orden para mejorar la
produccion de torque o modificar la distribucion del flujo en la méaquina [8].

1.1.1.c. Comparacién entre configuraciones

Desde el punto de vista constructivo, la principal diferencia entre ambas topologias
radica en la disposicion espacial de los devanados. En la méaquina simétrica, las seis fases
se distribuyen uniformemente, mientras que en la méquina asimétrica se agrupan en dos
sistemas trifasicos desplazados angularmente.

En términos de desempenio electromagnético, la configuracién asimétrica presenta varias
ventajas. Entre ellas se destacan una mayor flexibilidad en las estrategias de control, una
mejor gestion de los armoénicos [8,/12].

Por otro lado, la configuraciéon simétrica presenta una estructura més uniforme desde
el punto de vista electromagnético y puede simplificar ciertos aspectos del modelado mate-
matico y del control. No obstante, su menor flexibilidad para la explotacién de armoénicos
y para la operacion en condiciones de falla ha motivado que la configuracion asimétrica sea
una de las mas utilizadas en aplicaciones industriales de alta potencia, tales como sistemas
de propulsion eléctrica y accionamientos de gran potencia [13].
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En resumen, en el presente trabajo de titulo se adoptara la topologia de devanados
asimétricos para la maquina de induccion de doble estator. La elecciéon de esta configuraciéon
tiene como propésito fundamental dejar habilitada la estructura para que, como trabajo
futuro, se pueda explorar la inyeccién de corrientes armonicas de tercer y quinto orden
orientadas a mejorar la densidad de torque y el desempeno electromagnético. Sin embargo,
el alcance de esta memoria se centraré en la regulacion de dichas componentes, utilizando
las estrategias de control para forzar y mantener estas corrientes armoénicas en un valor
nulo, garantizando asi un funcionamiento estable, eficiente y con minimas pulsaciones de
torque.

1.1.2. Modelo de la Maquina de Doble Estator Asimétrica

El modelado de la DSIM presenta un desafio debido al fuerte acoplamiento magnético
mutuo entre los dos sistemas trifasicos, ya que el enfoque de modelar la maquina como dos
motores trifasicos acoplados resulta en ecuaciones con inductancias mutuas complejas que
varian con con la posicion del rotor, dificultando el analisis dinamico [7]. Para resolver esto,
la literatura utiliza la teoria de Descomposicion de Espacios Vectoriales (VSD), técnica que
emplea una matriz de transformacion lineal de 6 x 6 para proyectar las variables eléctricas
de la méaquina en tres subespacios ortogonales desacoplados en el marco estacionario [§],
permitiendo asi la obtencién de un modelo dindmico de inductancias constantes y que
permita analizar cada subespacio segin su utilidad a la hora de implentar el control.

= Subespacio a — f :
Contiene la componente fundamental y los armonicos de orden 12k+1 (1,11, 13,...).
Es el tnico subespacio responsable de la produccién de flujo y par electromagnético
util mediante la interaccion con el campo del rotor [2].

= Subespacio z — y:
En este plano se proyectan los armonicos de orden 6k +1 (5,7,17,19,...). Las varia-
bles en este subespacio no se acoplan con el rotor y, por tanto, no generan par tutil.
Sin embargo, dado que la impedancia de la méquina en este subespacio solo incluye
la resistencia y la inductancia de dispersiéon del estator la presencia de armoénicos de
tensioén en este plano puede generar grandes corrientes de circulacién que aumentan
las pérdidas de cobre y hierro |6}/7].

= Subespacio 21 — 29 :
Contiene los armoénicos de secuencia 0 o de tercer orden y sus miltiplos. Al mantener
los neutros de los dos devanados aislados, las corrientes en este subespacio son nulas
por definicion fisica, reduciendo el orden del sistema dinamico a controlar [8].

1.1.3. Transformacién VSD

La transformacién de variables fisicas como tensiones y corrientes a los subespacios des-
critos anteriormente se realiza por medio de la matriz de transformacion VSD [8|, denotada
frecuentemente en la literatura como Ty gp o Tg. Esta matriz se construye proyectando las
variables de fase sobre los vectores base de cada subespacio armoénico. Considerando una
méquina de seis fases donde la posicidon espacial de la k-ésima fase estd dada por el angulo



Capitulo 1. Fundamentos de Maquinas de Induccién de Doble Estator

eléctrico 0y, la estructura general invariante en amplitud para una méquina de N fases se

define como:

[ cos(01) cos(f2) cos(f3) cos(fy) cos(fs) cos(bg) ]
sin(fy) sin(f2) sin(f3)  sin(64)  sin(fs)  sin(6g)
T _ 2 fcos(501) cos(502) cos(503) cos(504) cos(505) cos(506) (1.1)
VED = N |sin(56;) sin(563) sin(565) sin(504) sin(565) sin(56g) '
1 1 1 0 0 0
0 0 0 1 1 1

donde el dngulo espacial 85 correspondiente a la k-ésima fase se define agrupando los
dos conjuntos trifasicos mediante la siguiente ecuacién:

k—1)% ara k € {1,2,3
9k2{< S {1,2,3} 12
6+ (k—4)% vparake {4,5,6}
siendo ¢ el angulo de desplazamiento espacial entre ambos estatores. Para el caso tipico
de esta méquina de seis fases asimétrica, el desplazamiento corresponde a 0 = 7/6 rad
electricos

Donde el conjunto de las dos primeras filas y las primeras tres columnas corresponden
a la Transformacién de Clark del primer sistema trifasico para un sistema de fasores espa-
ciales, el cual determina las componentes o y 5 las cuales son el tinico responsable de la
transferencia de energia electromecéanica y del establecimiento del flujo fundamental en el
entrehierro, asumiendo una distribucién sinusoidal de los devanados. Por otro lado, las filas
tercera y cuarta de la matriz definen el subespacio secundario, denominado comunmente
como plano x — y. Las variables proyectadas en este plano estdn asociadas a los armoéni-
cos temporales miltiplos de 5 y 7, en la literatura se suele analizar el 5 con el fin de
simplificar el anélisis. Desde el punto de vista del control, la excitacién en este subespacio
no contribuye al par medio ttil, sino que tnicamente genera pérdidas por efecto Joule en
el estator. Finalmente, las dos ultimas filas corresponden a las componentes de secuencia
cero, denotadas como 21 y zo. La estructura particular presentada en , con bloques de
unos y ceros, implica una separacion de las componentes homopolares para cada conjunto
trifasico independiente. Estas componentes son nulas en maquinas con neutros aislados,
pero se vuelven relevantes si los puntos neutros de las estrellas estan interconectados o
conectados a tierra, permitiendo la circulacién de corrientes de tercer armoénico.

Para el desarrollo del modelo matematico de la maquina se emplea la transformacion
conservativa en magnitud. Esta opera en el dominio de los fasores espaciales a partir de
las magnitudes instantaneas, lo que permite trabajar con un modelo basado en ntmeros
reales.

A continuacién se presenta de manera secuencial la obtenciéon de la matriz T6 para
el caso de un conjunto de dos devanados trifasico abc y def espaciados por 30 grados
eléctricos.
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Para representar el comportamiento en el subespacio fundamental («3), se definen los

siguientes vectores de tensién para cada estrella:

2 2m dm
m1:6<xa +xzp €3 —|—$C€]3>

s
Tro = a:leJG

(1.3)
(1.4)

De modo que, la expresion del subespacio fundamental que definen las primeras dos

filas de las matriz T6 son las siguientes:

[wa} _2 [Re(ml +x2)] |:$abc(t):|

g 6 Im(:L'l + :132) il}def(t)
1 1 V3 V3
{xa] P R Rt B -
T 6 V3 V3 o1 1
g 05 -2 3z 3z -1

Lq
Ty
L
Zq
Te

LT

(1.5)

Para la caracterizacion del subespacio secundario (z — y), se adopta el enfoque des-
crito en la literatura [14], el cual centra el andlisis en la dindmica del quinto armoénico.
Esta simplificaciéon asume que dicho armonico es la componente dominante en este plano,
permitiendo definir el siguiente conjunto de expresiones vectoriales:

2
6

jz
Loxy = Ligy€’ 6

i5 27 o5 A
Tlzy = (fva +xp 53 + . ej53>

Repitiendo la misma logica de proyeccion de planos e obtiene la matriz que sigue

i 1 1 V3 V3 T
. I =5 -3 5 -5 0
o
V3 V3 1 1
x| _ 2 Y -% 32 3 -~
]
Ty
V3 V3 1 1
0 = 5 2 3 L

Lq,
Tp
Tc
Zq
Le

[T f]

Para definir las filas encargadas de modelar la secuencia 0 debemos basarnos en la
matriz de Fosforesce para una DSIM asimétrica en donde conservamos las filas asociadas

las componentes de secuencia 0 de cada devanado.

o
[Vp] 1 &3 e73 0 0 0
Vi 1 9% &% 0 0 0
Vol 101 1 1 0 0 0
Vil 310 0 0 1 &% 9%
Vi 0 0 0 1 ¥ &%
L Vo 0 0 0 1 1 1

S SN S S S

(1.10)
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La cual senala que la componente homopolar del k-esimo devanado trifasico, esta dada por
la ponderaciéon de las 3 senales temporales, de modo que, incorporando esto a las ultimas
dos filas de la matriz T6, se termina de definir la matriz de transformacio6n VSD.

_ L L 3 3 -
1 =5 -2 % -5 0

zg Tp,

Ly 6 0 _V3 V3 1 1 -1 Lay

T 2 2 2 2 Ty,

| T22 ] 1 1 1 0 0 0| [Tey
10 0 0 1 1 1 ]

1.1.4. Modelo de los subespacios

Por tanto, para el desglose de las ecuaciones se emplea la referencia solidaria al estator
para representar las ecuaciones que modelan el comportamiento dinamico del subespacio
fundamental de la DSIM. Los valores de los parametros estan presentes en el Anexo [A]

. dab

Vsap = Rs"aso{ﬁ + dstaﬁ (112)
. d ,

0= erraﬁ + ’lfi;aﬁ — ]wr1,l?ra6 (]_]_3)

wsaﬁ = Lsisaﬁ + Lm'iraﬁ (1.14)

1/’7“04,6’ = Lmisaﬂ + Lrira,B (115)

Te = 3]? (wsaisﬂ - wsﬂisa) (116)

en tanto la dinamica del subespacio zy esté dada por la impedancia del estator, la cual mo-
dela las pérdidas por corrientes armoénicas y dispersion. El conjunto completo de ecuaciones
se presenta a continuacion:

d ST
Vspy = Rstsey + ﬁt Y (1.17)

'l.bsxy = La":szy (1.18)
Donde los parametros constitutivos de los modelos se definen como:

Rs: Resistencia 6hmica del estator por fase.

: Resistencia 6hmica del rotor referida al estator.

=

: Inductancia propia del estator en el plano fundamental .

N

<

: Inductancia propia del rotor referida al estator.
L,: Inductancia de dispersién del estator.
L,,: Inductancia mutua de magnetizacion.

p: Numero de pares de polos de la méaquina.
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1.2. Control Aplicado a maquina de doble estator

La arquitectura de los convertidores de potencia empleados en maquinas polifasicas
estad condicionada por la aplicacion final. Por ejemplo, en la industria minera es comin la
implementacion de configuraciones regenerativas tipo back-to-back, mientras que en elec-
tromovilidad predomina el uso exclusivo de la etapa inversora (DC/AC) alimentada desde
un bus de continua. Respecto a las estrategias de control para la maquina de doble estator,
existe una amplia variedad de enfoques reportados en la literatura |15-17]. La elecciéon de
una técnica particular depende de los objetivos de control especificos y de los criterios de
desempeno requeridos por el sistema.

1.2.1. Topologias de Inversor

Los inversores de fuente de tension (VSI) se clasifican fundamentalmente en dos cate-
gorfas segln la estructura de su etapa de potencia: inversores de dos niveles e inversores
multinivel.

La topologia convencional de dos niveles, presentada en la Figura[1.1b] es la méas exten-
dida en la industria debido a su simplicidad constructiva y facilidad de control [4]. Estos
convertidores operan conmutando entre dos niveles de tensiéon de bus DC para sintetizar
la senal de salida. Sin embargo, debido a las transiciones bruscas de tension, esta configu-
racion tiende a generar un contenido armoénico significativo, requiriendo filtros de salida
maés robustos.

Im

U3(010) -t T2(011)

+
) " U0(000) . . Re S 4(} Sy 4(} Se 4K}
4(110) Fri1n) f /1(001) .
N ; Jde
s A s AE s G
T5(100) R T6(101) N
a Vectores de tension. b Inversor de dos niveles.

Figura 1.1: (a) Esquema de vectores de tension (b) Inversor de dos niveles basado en IGBT

Por otro lado, la tecnologia multinivel ha ganado relevancia en aplicaciones de media
y alta potencia. Un ejemplo representativo es el inversor de enclavamiento por diodo o
Neutral Point Clamped (NPC) [5]. A diferencia del caso anterior, el inversor NPC utiliza
una red de diodos y condensadores divididos para generar tres o mas niveles de tensién en
la salida.

Esta capacidad de sintetizar una senal escalonada con mayor resolucién permite generar
una forma de onda mucho mas cercana a una senoidal pura, reduciendo drasticamente la
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distorsion armonica total (THD) y el estrés eléctrico en los devanados de la maquina [4].
No obstante, estas ventajas conllevan un compromiso: la complejidad del hardware y del
algoritmo de control aumenta considerablemente, dado que es necesario gestionar miiltiples
estados de conmutacién y asegurar el balance de tensiones en los condensadores del bus
DC.

Para el desarrollo de este documento se utiliza un inversor de dos niveles basado en
interruptores IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor, por sus siglas en inglés), debido
a su madurez tecnologica y amplia disponibilidad. Dada la naturaleza de la maquina de
seis fases, la etapa de potencia se conforma mediante dos inversores trifasicos con un bus
de corriente continua compartido, totalizando 12 interruptores de potencia, tal como se
observa en la siguiente Figura [1.2

Vie Ve

dc

asz, 1’2, C2

Figura 1.2: Inversores de dos niveles con IBGT y diodo en paralelo al bus DC para
alimentar cada devanado de una DSIM de manera independiente.

Resultando en un total de 8 combinaciones posibles para los estados de conmutaciéon
de cada inversor trifasico, donde 6 corresponden a vectores activos y 2 a vectores nulos.
En la Tabla y Figura se presentan cada uno de los estados de los interruptores
junto al vector de tension equivalente, donde los activos permiten transferir energia al
sistema, mientras que los nulos mantienen la tensién de salida en cero. Estos estados
influyen directamente en la generaciéon de los vectores de tension dentro del inversor, lo
que a su vez impacta en la técnica de control que se utilice, ya que a través del encendido
y apagado de los IGBTS, se logra regular las variables de interés del sistema.
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Tabla 1.1: Estados de conmutacion y vectores de tensién para un inversor de dos niveles

Estado de los interruptores Vectores de tension

Sz' [Sa Sb Sc] 172 [Ua Uﬁ]

So 000] i [0 0]

S [100] ¥ [ 2 0]
S5 [110] B | % L]
Ss 01 0] A
Si 01 1] ¥y [—2= 0]
Ss 001] A e —
Se [101] B |4 — ]
Sy 111 ¥ [0 0]

1.2.2. Tipo de Modulacién

Las principales técnicas de modulacién descritas en la literatura son la modulacién por
ancho de pulso (PWM) y la modulacién por vectores espaciales (SVM). La PWM genera
pulsos de distinta duracién para aproximar un valor promedio de tensiéon; es simple de
implementar y ampliamente utilizada, aunque introduce armonicos en la senal [18]|. En
contraste, la SVM utiliza un enfoque méas avanzado basado en el espacio vectorial para
seleccionar los vectores de tensién 6ptimos y calcular los tiempos de aplicacién, logrando
una menor distorsion armonica y una mejor calidad de senal [18].

Por otro lado, existe una relacién directa entre la potencia de los inversores del sis-
tema y la frecuencia de conmutacién que se les asigna, lo que influye significativamente
en su rendimiento. A altas frecuencias de conmutacion, los interruptores IGBT cambian
rapidamente entre los estados de encendido y apagado, lo que incrementa las pérdidas por
conmutacion debido a la energia disipada durante las transiciones de los interruptores [19].
Este fenémeno ocurre porque en cada ciclo de conmutacién parte de la energia se pierde en
forma de calor, aumentando asi las pérdidas totales del sistema. Sin embargo, al aumentar
la frecuencia de conmutacion se mejora la calidad de la senal de salida, ya que la forma de
onda se aproxima mas a una senal continua, reduciendo el contenido arménico y mejorando
el desempeno del control del inversor [18,/19].

Normalmente, en inversores de alta potencia, la frecuencia de conmutacion suele ser mas
baja, tipicamente en el rango de 3 - 10 kHz, con el objetivo de minimizar las pérdidas por
conmutacion y mejorar la eficiencia global del sistema [19]. La eleccion de una frecuencia
maés baja también esta influenciada por la capacidad de los dispositivos semiconductores de
manejar altas corrientes y tensiones, asi como por los requisitos térmicos [19|. En cambio,
en inversores de baja potencia o en sistemas con menores exigencias de eficiencia, se pueden
emplear frecuencias de conmutacién méas altas para obtener una mejor calidad de la senal.
Sin embargo, esto conlleva un aumento en las pérdidas, lo que puede ser aceptable en
sistemas de menor potencia o donde la eficiencia no sea la principal prioridad [19].

En base a lo descrito, se define una frecuencia de conmutacion de 10kHz para los
inversores, considerando la potencia de la méquina y las recomendaciones tipicas en la
literatura para el balance entre pérdidas de conmutacion y rizado de corriente [20-22].
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1.3. Simulacién de arranque directo de la DSIM

Con el objetivo de validar el modelo dindmico desarrollado en las secciones anteriores,
se realiza una simulacién del arranque directo de la DSIM. Este ensayo permite anali-
zar el comportamiento transitorio del sistema desde el reposo hasta alcanzar el régimen
permanente, evaluando variables relevantes como la velocidad mecénica, el torque electro-
magnético y las corrientes del estator.

La simulacion se realiza considerando alimentacién y frecuencia nominal, con la ma-
quina partiendo desde reposo. En esta condicién el deslizamiento inicial es maximo, por lo
que la maquina debe vencer la inercia natural de la maquina. Como consecuencia, apare-
cen corrientes elevadas durante los primeros instantes y un torque transitorio asociado al
proceso de aceleracién del rotor.

En la Figura[I.3] se muestra la evolucion de la velocidad mecanica y del torque electro-
magnético durante el proceso de arranque. La velocidad aumenta progresivamente desde
cero hasta aproximarse a su valor en régimen permanente. Se observa, como es esperable,
un transitorio eléctrico durante los primeros instantes de la simulacion (del orden de los
primeros decimales de segundo), seguido por un transitorio mecéanico de mayor duracion,
asociado a la amortiguacién mecanica de la maquina y que se extiende hasta aproxima-
damente la cuarta décima de segundo. Por su parte, el torque electromagnético presenta
oscilaciones transitorias caracteristicas del proceso dinamico de aceleraciéon de la maquina.

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7

L L 1 ! L ]
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7

(b)

t [s]

Figura 1.3: Velocidad mecénica y par electromagnético durante el arranque directo de la

DSIM.

Por otra parte, en la Figura se presentan las corrientes correspondientes a los dos
pares de devanados trifasicos. Durante los primeros instantes se observan corrientes de ele-
vada magnitud debido al alto deslizamiento inicial y a la baja fuerza electromotriz inducida
en el rotor. A medida que la maquina acelera, las corrientes disminuyen progresivamente
hasta alcanzar su régimen permanente.
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Figura 1.4: Corrientes de las seis fases del estator durante el arranque directo de la DSIM.

Los resultados obtenidos muestran un comportamiento coherente con la dindmica es-
perada de una maquina de induccién durante el arranque, lo que permite validar el modelo
implementado y su capacidad para representar adecuadamente el fenémeno electromecé-

nico del sistema.
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Control no lineal

Histoéricamente las técnicas de control lineal han dominado histéricamente la industria
debido a su simplicidad, sin embargo, la mayoria de los sistemas fisicos poseen una natu-
raleza inherentemente no lineal que limita la validez de las aproximaciones lineales a un
punto de operacién reducido [23}24]. La necesidad de garantizar estabilidad global y ro-
bustez ante incertidumbres paramétricas o perturbaciones no estructuradas ha impulsado
el desarrollo de una vasta gama de estrategias de control no lineal |25]. A diferencia del
control lineal, estas estrategias no constituyen una teoria unificada, sino que se diversifican
en miltiples enfoques metodologicos que van desde el rigor geométrico y algebraico, has-
ta técnicas constructivas, adaptativas e inteligentes [26,[27]. A continuacion, en la Figura
m se presenta una clasificaciéon taxonomica de estas estrategias, organizadas segin sus
principios de diseno y propiedades de convergencia.

{ Control No Lineal }

J

Inteligentes y de
Aprendizaje

Constructivos y
Robustos

Geométricos y
Algebraicos

Control Neuro Aprendizaje por
Adaptativo refuerzo (RL) |36]

| |

® Model-Free RL
e Model-Based RL /
Learning MPC

Estructura
Variable

Basado en
Lyapunov

Linealizacién por
Realimentacion [24]:

Control Basado en
Pasividad (PBC):

| l |

o Entrada-Salida
e Entrada-Estado

o Sliding Mode
Control (SMC) |32
o High-Order SMC [33]

© Redes Neuronales [34]
e Model-Free Adaptive
Control (MFAC) |35]

o Funciones de Lyapunov [30]
e Backstepping |31

© Energy Shaping |28]
« IDA-PBC [29]

Figura 2.1: Taxonomia general de las estrategias de control no lineal.

De las ramas taxonémicas presentadas anteriormente, el presente trabajo de titulo se
fundamenta en la técnica de Linealizacién por Realimentacion (Feedback Linearization -
FBL). Esta estrategia, perteneciente a la familia de métodos geométricos, fue seleccionada
por su capacidad para transformar la dindmica no lineal del sistema original en un modelo
lineal equivalente mediante una transformacién de coordenadas y una realimentaciéon de
estados adecuada.

Si bien la Linealizacién por Realimentaciéon permite un tratamiento riguroso de la
dindmica no lineal, su implementaciéon préctica conlleva ciertos compromisos de disefo.

14
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Para contextualizar la eleccion de esta estrategia en el presente trabajo, la Tabla[2.I]resume
sus principales ventajas operativas y las limitaciones inherentes que deben ser consideradas
durante la etapa de diseno.

Tabla 2.1: Ventajas y desventajas del control por realimentacion linealizante.

Ventajas Desventajas

= Diseno flexible. = Requiere conocer todos los estados

. ) del sistema.
s Cancelacién exacta de términos no

lineales. = Sensible a errores paramétricos.
= Permite aplicar técnicas de disefio li- = Requiere modelo matemaético exac-
neal tras la transformacion. to.

» Puede cancelar no linealidades uti-
les.
Fuente: Adaptado de [|26].

La Linealizacion por Realimentacion es un enfoque de control geométrico que se diferen-
cia de la linealizacién aproximada por series de Taylor. En lugar de aproximar la dinAmica
en torno a un punto de operacién especifico, la FBL busca transformar algebraicamente
el sistema no lineal original en un modelo lineal equivalente mediante una transformacién
de coordenadas del espacio de estados y una ley de control no lineal |23|. Esta estrategia
permite cancelar las no linealidades inherentes del modelo mateméatico, imponiendo una
dinamica lineal en lazo cerrado que facilita el desacople de variables complejas, como el
par y el flujo en maquinas eléctricas, garantizando un desempeno dindmico superior en un
rango de operacion mas amplio [241[37].

Como se observa en la clasificacion de la Figura[2.] la literatura distingue dos topologias
fundamentales dentro de esta teoria: la Linealizaciéon Entrada-Estado y la Linealizacién
Entrada-Salida [23|. El primer enfoque tiene como objetivo la linealizacién completa de
la ecuacién diferencial de estado, transformando el sistema en una cadena de integradores
lineales, lo cual requiere cumplir condiciones geométricas estrictas de controlabilidad e
involutividad |3§|. En contraste, la Linealizaciéon Entrada-Salida se enfoca exclusivamente
en linealizar la relacion entre la entrada de control y la salida seleccionada (por ejemplo,
velocidad o par electromagnético), logrando desacoplar la salida de las no linealidades y
perturbaciones del sistema sin necesariamente linealizar todos los estados internos [39,/40].

Para el control de la maquina de doble estator, este trabajo adopta el esquema de
Linealizacion Entrada-Salida. Dado que el grado relativo total (r) del sistema suele ser
menor que el orden del sistema (n), esta implementacion genera una dindmica interna
no observable conocida como dindmica de ceros (zero dynamics) [24]. El diseno es viable
unicamente si el sistema es de fase minima, lo que implica que esta dinamica de ceros debe
ser asintoticamente estable por si misma [37]. Esto asegura que, mientras se controlan
las salidas principales, los estados internos restantes permanezcan acotados y estables,
condicién que ha sido validada en aplicaciones similares para accionamientos eléctricos de
alto rendimiento [38.[40].
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2.1. Modelo

Considerando los antecedentes del Capitulo |1y aplicando la transformaciéon Tg
a las ecuaciones de la Seccion es posible expresar la dindmica de la méquina en su
forma afin a la entrada de control. El desarrollo algebraico detallado de este modelo se
encuentra disponible en el Anexo [A]

Dado que la produccién de par electromagnético y el enlace de flujo en la DSIM residen
exclusivamente en el subespacio fundamental (o« — f3) [8], el diseno del control principal se
focaliza en dicha dindmica, desestimando para esta formulacién las componentes del subes-
pacio arménico (x —y) al no contribuir a la conversion de energia. Bajo esta consideracion,
el modelo dindmico reducido del sistema puede formularse como un sistema no lineal en
su forma afin, descrito por

Para este sistema reducido, el vector de estados & (n = 6) y el vector de entradas u
(m = 2) se definen en funcion de las variables estatoricas y mecanicas como:
T

T =[isa isp Vsa Vs wm 0 (2.1)
T
u = [Usa US,B] (22)
Sea el sistema descrito en su forma afin a la entrada:
dx Ui
5 =f@+ > gj(x)uj, (2.3)
j=1

asociado a un vector de salidas y € R2. Para el disefio del controlador, se seleccionan como
variables a controlar el par electromagnético y el cuadrado del médulo enlace de flujo del
estator. Para la DSIM, aplicando la transformaciéon T6 conservativa en magnitud, el vector
de salidas se define explicitamente como:

=[]l =[]

A partir de la formulacién anterior, es posible observar que la eleccion de las variables
de salida responde directamente a los objetivos de control clasicos en méaquinas eléctricas,
donde el par electromagnético y el nivel de flujo constituyen magnitudes fundamentales
para la operaciéon del sistema. En este contexto, la representaciéon en forma afin permite
establecer una estructura adecuada para la aplicaciéon de técnicas de control no lineal,
facilitando el analisis de la influencia de las entradas sobre las salidas seleccionadas.

Adicionalmente, la restriccion del modelo al subespacio fundamental no solo simplifi-
ca la descripcion dindmica del sistema, sino que también concentra el estudio en aquellas
componentes que efectivamente participan en la conversion de energia, lo que resulta con-
sistente con los criterios adoptados en la literatura. De este modo, el modelo obtenido
constituye una base apropiada para avanzar hacia el diseno del controlador, siendo nece-
sario, como paso previo, caracterizar formalmente la relaciéon entre entradas y salidas a
través del calculo del grado relativo del sistema.

2.2. Calculo del Grado Relativo

Establecido el modelo afin del sistema en ([2.3]) y definidas las salidas de interés en ([2.4]),

el siguiente paso en la formulacién del control por linealizaciéon entrada-salida consiste
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en determinar de qué manera explicita las acciones de control u afectan a las variables
controladas y. Esta relacion se establece formalmente a través del concepto matematico de
derivada de Lie y el calculo del grado relativo [24].

La derivada de Lie direccional proporciona una medida de cémo varia una funcién
escalar h;(x) a lo largo de las trayectorias de un campo vectorial. En el contexto de los
sistemas de control afines, la derivada de Lie L ¢h;() representa la tasa de cambio temporal
de la salida y; debida exclusivamente a la dinadmica interna del sistema (dictada por el
campo vectorial f(x)). En este caso, describe la evolucion natural del par o el flujo de la
méaquina cuando no se aplica tension en los terminales del estator [23|. Matematicamente,
se define como el producto escalar entre el gradiente de la funcién de salida y el campo
vectorial:

Lghi(z) = ‘W;g”)

f(x) (2.5)

Por otro lado, la derivada Lg h;(x) cuantifica el impacto directo e instantaneo que tiene
la entrada de control u; sobre la dindmica de la salida y;. Las derivadas de orden superior

se calculan de manera recursiva, denotdndose como Ll}hi(m) = Ly (L’;flhi(:c)), lo que

fisicamente corresponde a derivar la salida repetidas veces en el tiempo a lo largo de las
trayectorias no forzadas del sistema [27].

Con esta herramienta algebraica, se define el grado relativo r; para cada salida y; como
el nimero minimo de derivadas temporales necesarias para que al menos una de las entradas
de control aparezca de forma explicita en la dindmica de dicha salida. Formalmente, para
un sistema multivariable con m entradas, el grado relativo r; es el entero més pequeno tal
que:

ri = min{k: >1: 3j€{l,...,m} tal que ngLJ]f_lhi(m) # O}, Vo € Q (2.6)

donde €2 es un subconjunto del espacio de estados que define la regién de operacién nominal
de la maquina [24].

Desde la perspectiva de la ingenieria de control, el grado relativo posee un significado
fisico fundamental: indica la cantidad de integradores puros que separan la variable de
control de la variable medida [23|. En el caso particular del accionamiento eléctrico en
estudio, las tensiones de estator (u) dictan la derivada de los flujos y las corrientes segin
la ley de Faraday y la dindmica eléctrica del circuito. Por ende, es esperable que las variables
electromagnéticas, como el flujo y el par electromagnético, respondan con un grado relativo
bajo, reflejando un acoplamiento estrecho y rapido entre la tensién aplicada y la tasa de
variacion de estas magnitudes [37].

Para que la linealizacion entrada-salida sea aplicable en un sistema multivariable (MI-
MO) de dimensiones m x m, se debe evaluar el grado relativo total r = r; 479 y construir la
denominada matriz de desacople D(x). Esta matriz agrupa los términos donde el control
aparece por primera vez en las derivadas de las salidas:

D(z) = Lo, L} 'ha(x) L, L ha(w) o
Lg, L' hy(w) Lg,L'? ™" ha(w)

La condicion estructural fundamental para que la transformacion linealizante sea global
o localmente valida es que la matriz de desacople D(x) sea no singular en todo el dominio
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de operacion € [24]. Si esta condicion se satisface, el sistema es mateméaticamente invertible
respecto a sus entradas, permitiendo formular una ley de control algebraica que cancele
las no linealidades y establezca una relaciéon lineal y desacoplada entre nuevas entradas
virtuales y las salidas reales de la maquina.

A continuacién, se procede con la evaluacién analitica de las derivadas de Lie para el
par electromagnético (y1) y el cuadrado del flujo estatorico (y2), con el objetivo de hallar
sus respectivos grados relativos r1 y 72, y posteriormente corroborar la invertibilidad de la
matriz de desacople D(x) para la DSIM.

2.2.1. Dinamicas controladas y evaluacién del grado relativo

Para determinar la estructura de la ley de control y la viabilidad de la linealizacién,
se procede a derivar analiticamente cada una de las variables de salida seleccionadas con
respecto al tiempo, evaluando en qué momento la entrada de control u = [Usa,vsg]T
interviene de manera explicita en las ecuaciones.

Iniciando con la salida de par electromagnético, y1 = hi(x) = 3p(Vsaisg — Vspisa)s
su primera derivada temporal se obtiene aplicando la regla de la cadena sobre el campo
vectorial afin del sistema:

dyr  Oh(z)dz  Ohi(x)

&= 0w @ 0w @ tg@u) (2.8)

Expresado en términos de derivadas de Lie, la dindmica de esta salida adopta la forma:

d
% = Lghy (@) + Lohy (2)u (2.9)
Al expandir el término dyl =3p (dwm isg + Ysa—g dzsﬁ - d%ﬁ isa — Vsp=§ disq ), se evidencia

que la derivada del par depende simultaneamente de las tasas de cambio de las corrientes

y los flujos estatoricos. Dado que las ecuaciones de estado de ambas magnitudes (Cgf y

d:fts) contienen de forma afin a las tensiones de entrada vy, y vsg, €l vector fila resultante
Lghi(x) = [Lg, hi(x) Lg,hi(x)] contiene términos no nulos. Fisicamente, esto indica que
la aplicacién de voltaje en los terminales de la maquina induce una respuesta instantanea
en la derivada del par electromagnético, estableciendo formalmente que el grado relativo

para esta primera salida es 71 = 1.

De manera anéloga, se analiza la dindmica del cuadrado del médulo de flujo estatorico,

definido como yo = ho(x) = 2, + w§@~ Su primera derivada temporal es:
d d S d S
dth = wsa w ws,B w b (210)

Sustituyendo la dindmica propia del flujo estatérico en el marco de referencia estacionario,
dws

dada por = vs — Rsis, la expresion se expande y se reorganiza separando la dinamica
auténoma, de la dindmica forzada:
dy2 oR . .
g = - s(wsazsa + wsﬁlsﬁ) + 2¢savsa + 2¢sﬁvsﬁ (211)
Lyha(x) Lgha(x)u

Al igual que en el caso anterior, se observa que la entrada de control u emerge explicita-
mente en la primera derivaciéon. El término asociado a la accién forzada, dado por el vector
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fila Lgho(x) = [21)sa 214g], evidencia que las tensiones de estator inciden de forma directa
sobre la dindamica del médulo del flujo. Por consiguiente, de acuerdo con la definicién for-
mal del operador de Lie, se establece que el grado relativo asociado a esta segunda salida
es ro = 1.

Agrupando los resultados de ([2.9)) y (2.11)), el sistema multivariable puede representarse
matricialmente como:

B[]+

(2.12)

Lgl hy ((IZ) LQZ hi (:B) |:Usa:|
2¢so¢ 2¢s[3 Usp

En conclusion, el grado relativo total del sistema respecto al vector de salidas seleccio-
nado es r = r1 + 19 = 2. Dado que el orden del modelo dindmico reducido en el subespacio
fundamental es n = 6, y el grado relativo total satisface la condicion estricta r < n, se
comprueba que la linealizaciéon entrada-salida no linealiza la totalidad del espacio de es-
tados. Como consecuencia de este desbalance (n — r = 4), la transformacién inducird una
dindmica interna inobservable de cuarto orden, cuya estabilidad asintética (dindmica de
ceros) debera ser garantizada para asegurar la viabilidad del esquema de control propuesto.

2.2.2. Dinamicas Internas

Dado que el grado relativo total 7 = 2 es estrictamente menor que el orden del modelo
dindmico reducido n = 6, la transformacién de coordenadas impuesta por la linealizacién
aislard una dinamica interna inobservable de orden n — r = 4. Esta dindmica interna se
denomina matemaéaticamente dinamica de ceros y describe el comportamiento residual de
los estados del sistema cuando las salidas controladas se mantienen idénticamente en sus
valores de referencia (o en cero) mediante la accion de control ideal |24].

Para las Maquinas de Induccién, estos cuatro estados internos estan intrinsecamente
asociados a la dindmica mecénica del rotor y a la evolucién de los flujos o corrientes
rotoricas que no son forzados directamente por las salidas. Para que el esquema de control
sea viable, el sistema debe ser de fase minima, lo que exige que esta dinamica de ceros sea
asintoticamente estable por si misma [23].

Fisicamente, si asumimos que el controlador ideal logra mantener el par electromag-
nético constante (y; = T) y el modulo del flujo estatérico constante (y2 = |bs]|*?), la
dindmica auténoma restante se puede descomponer y analizar en dos subsistemas funda-
mentales:

1. Subsistema Mecéanico:
La dindmica mecénica de la méquina esta regida por la ecuaciéon del Swing Eléctrico
y la dindmica del rotor. Bajo la condicién de linealizaciéon exacta, se asume que el
controlador impone un par electromagnético igual a su referencia constante (7T, =
T7). En consecuencia, el comportamiento auténomo de la velocidad mecanica wy, y la
posicion angular 6 queda descrito por el siguiente sistema de ecuaciones diferenciales:

dwm, B 1 .
dé
= pwm (2.14)

dt



Capitulo 2. Control no lineal 20

donde J representa la inercia del sistema, B es el coeficiente de friccion viscosa y T,
es el par de carga aplicado.

Para evaluar la estabilidad de esta dindmica interna, se analiza secuencialmente cada
estado. Primero, la ecuacion describe un sistema lineal e invariante en el tiempo
(LTI) de primer orden para la velocidad. Su estabilidad intrinseca depende de la
ubicacion de su tnico polo, dado por la ecuacion caracteristica s + B/J = 0. Puesto
que los parametros fisicos de inercia y friccién son magnitudes estrictamente positivas
(J > 0, B > 0), el polo se ubica forzosamente en el semiplano izquierdo del plano
complejo (s = —B/J). Esta condicion matematica demuestra que el estado wy, es
estable por si mismo, convergiendo a un valor estacionario finito frente a cualquier
entrada de carga T, acotada.

Por otro lado, la ecuaciéon define la posicién angular como un integrador puro de
la velocidad. Si bien estructuralmente esto introduce un polo en el origen, la derivada
del estado (0) corresponde exactamente a la velocidad w,,. Dado que previamente
se demostrdé mediante que la velocidad esta acotada y es estable, la tasa de
cambio de la posicidén también lo esti. Fisicamente, esto se traduce en una evoluciéon
dinamica donde el rotor gira a velocidad controlada, lo que garantiza que este sub-
estado es admisible y no desestabiliza la dindmica inobservable de la méquina.

2. Subsistema Eléctrico Rotoérico:
La dinamica electromagnética no observable se manifiesta en el comportamiento de
las variables rotoricas. Si bien el modelo de estados se expreso en funciéon de
corrientes y flujos estatoricos, la dindmica interna puede evaluarse mediante la ecua-
cion de tension del rotor cortocircuitado (en un marco de referencia solidario al rotor
o estacionario). La ecuacion diferencial que rige al flujo rotérico 1, esta dada por:

ap, (R
dt — (Lr ]wr>¢T+

RTLmi
L. °

(2.15)

Bajo el colector de la dinamica de ceros, las variables estatoricas (y1 e y2) y la
velocidad estan acotadas. Analizando la matriz del sistema auténomo para el rotor,
el valor propio que rige la evolucion de 1, es A = —R,./L, + jw,. Dado que los
parametros fisicos de la maquina son estrictamente positivos (R, > 0, L, > 0), la
parte real del valor propio es siempre negativa:

Re{)\} = —% <0 (2.16)

Este decaimiento exponencial representa fisicamente la disipaciéon de energia activa
en la resistencia del rotor. Por lo tanto, la dinamica electromagnética inobservable
converge asintoticamente a un estado estacionario acotado.

En conclusién, dado que tanto el subsistema mecanico como el subsistema eléctrico ro-
térico poseen polos estrictamente estables o acotados frente a perturbaciones, se demuestra
analiticamente que la dindmica de ceros de la DSIM es globalmente asintéticamente es-
table. Esto clasifica a la maquina como un sistema no lineal de fase minima, cumpliendo
la condicién necesaria y suficiente para aplicar exitosamente el control por linealizacién
entrada-salida.
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2.3. Ley de Control

Como se demostro en la seccién anterior, el sistema multivariable de m = 2 salidas po-
see un grado relativo total » = 2. Dado que este valor es estrictamente menor que el orden
del sistema reducido (r < m), la aplicacion de la Linealizacion por Realimentacion resul-
ta en una linealizacion exacta de entrada-salida |24]. Este procedimiento busca establecer
algebraicamente una ley de control que, mediante una transformacion de coordenadas o
difeomorfismo, cancele las no-linealidades inherentes de la maquina. El resultado es un
sistema en lazo cerrado lineal y completamente desacoplado, donde cada salida y; es go-
bernada de forma independiente por una nueva entrada virtual v; a través de un integrador

simple (‘iﬁ’ = v;) |23].

A partir de las derivadas de Lie calculadas, la dindmica de las salidas puede expresarse
en forma matricial compacta, relacionando la derivada temporal del vector y con la entrada
de control real w mediante la siguiente estructura afin:

d7y _ [dd%l] _ [thl(m)} + [Lglhl(w) nghl(w)] [vsa] (2.17)
dt dd% Lgho(x) Lg,ho(m)  Lgyha(x)| |vsp
A(x) E(x) w

donde el vector A(x) € R? contiene los términos de la dinamica propia del sistema y
E(x) € R?*2 constituye la matriz de desacople. Sustituyendo los términos analiticos co-
rrespondientes a la DSIM, la matriz E(x) queda definida como:

. 3Lrpws,8 . 3Lrp¢so¢
3Zsﬁp + _37Jsap ~ 7T9 T T
E(:l:) = L?n — Ly Ls L%z — L, Ls (2.18)
21/}504 27/135

El objetivo del diseno es imponer una dindamica lineal deseada especificada por y = v,
donde v = [v; v2]" es el vector de las nuevas entradas de control virtuales. Para lograr
esta imposicion, se asume que la matriz E(x) es no singular y se despeja la accion de
control fisica u de la ecuacién dinamica, obteniendo la ley de control por linealizaciéon por
realimentacion:

u=Ex) ' (v- Ax)) (2.19)

La viabilidad e implementaciéon de esta ley de control dependen de una tnica y
estricta restricciéon matemaética: “La matriz de desacoplamiento debe ser global o localmente
invertible” |24]. Para evaluar esta condicion de regularidad, se analiza el determinante de
E(x):

6Lrp( goz + ¢§5)

det(E(m)) = 6p (isawsa + isﬁwsﬁ) + L%,L L, L. (220)
Analizando se observa que la invertibilidad se pierde tinicamente si todas las variables
de estado electromagnéticas son nulas, es decir, cuando ||9s|| = 0 y ||is]| = 0. Fisicamente,

este escenario representa una singularidad estructural que ocurre cuando la maquina se
encuentra en un estado de desmagnetizacion absoluta y reposo eléctrico [40].

Esta singularidad es un fenémeno documentado en la aplicacion de técnicas geométricas
a motores de corriente alterna |37]. En la practica, esto implica que la ley de control
no puede inicializarse desde el reposo absoluto. Para sortear esta limitaciéon y asegurar
que el sistema opere siempre en una regién donde el difeomorfismo sea valido, el protocolo
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de arranque de la maquina debe incluir una etapa de pre-magnetizacién en lazo abierto,
mediante un controlador auxiliar o en este caso que se tiene el flujo como variable de estado,
indicar una condicién inicial mayor a 0 para el enlace de flujo del estator. Una vez que
el estator ha establecido un enlace de flujo inicial no nulo, la matriz de desacoplamiento
se vuelve robustamente invertible, permitiendo la activaciéon segura del controlador no
lineal [40].

2.4. Difeomorfismo y Forma Normal

Recapitulando los resultados del anélisis de grado relativo, se determiné que la suma
de los grados relativos individuales (11 + r2 = 2) es estrictamente menor que el orden del
modelo dinadmico reducido de la maquina (n = 6). Este hecho estructural implica que la
aplicaciéon de la ley de control FBL no linealiza el estado completo del sistema, sino
que resulta en una linealizacion exacta de entrada-salida [24].

Desde una perspectiva de la geometria diferencial, esta condicién garantiza la existencia
de un cambio de coordenadas, definido formalmente como un difeomorfismo z = ®(x). Esta
transformacion bidireccional continua mapea el vector de estados original & € RS hacia un
nuevo espacio de estados z € RS, permitiendo particionar la dindmica del sistema en dos
subsistemas algebraicamente desacoplados.

Para el caso especifico de la maquina de doble estator, el difeomorfismo se construye
seleccionando las variables de salida como la primera parte del nuevo estado, y completando
el resto con variables internas que garanticen que la matriz jacobiana de la transformacién
V&(x) sea de rango completo. Matematicamente, el nuevo vector de estados se estructura
en su Forma Normal explicitando cada uno de sus componentes [23]:

hi(z)] [T

ha(@)| | lls]?
z=®(x) = {f}%iﬂ ==Y (2.21)
wSCM wsa
L ¥ss 1 L ¥sp |

Esta particion divide el sistema en dos dominios con propiedades diametralmente dis-
tintas:

1. Subsistema Lineal £ € R?:
Corresponden a la dindmica directamente controlable y observable del sistema. Su
dimension coincide exactamente con el grado relativo total. Al aplicar la ley de control
por realimentacién de estados u = E(x)~! (v — A(x)), las no linealidades de este
subespacio se cancelan de manera exacta. El resultado es un subsistema gobernado
por una dindmica de integradores puros, dictada exclusivamente por el nuevo vector

de entradas virtuales v = [v; vg]':
dé o "
Pk —  Dinamica impuesta del par electromagnético (2.22)
d
s _ vy — Dinémica impuesta del enlace de flujo del estator (2.23)

dt
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2. Dinamica Cero n € R*:
Representan la porcion del sistema inobservable desde las salidas. Su dimension es
n —r = 4. Como se observa en , este vector 1 agrupa la dindmica mecénica de
la maquina ,velocidad wy, y posiciéon 6, junto con las componentes individuales del
enlace de flujo del estator, las cuales son necesarias para definir el estado interno del
campo magnético mas alla de su magnitud al cuadrado |37]. La evolucién temporal
de estos estados conserva una naturaleza fuertemente no lineal:

D = q(e.m) (224

La ecuacién representa la dindmica interna del sistema bajo el esquema de
control propuesto. Como se demostré rigurosamente en el anélisis de la dindmica de ceros,
al imponer mediante el control que las variables externas & sigan trayectorias acotadas y
estables, el campo vectorial residual g(&,m) converge de manera asintotica. Esto ocurre
gracias a los mecanismos inherentes de disipacién de energia del motor, como la resistencia
del rotor y la friccion viscosa mecanica [27].

2.5. Modelo Linealizado en el Espacio de Estados

El propoésito fundamental de la linealizacién por realimentacién no es tinicamente aislar
la dindmica mediante el difeomorfismo, sino cancelar algebraicamente las no linealidades
del sistema original para imponer una dinadmica lineal deseada. Para comprender matema-
ticamente coémo se logra esta transicion desde el modelo afin no lineal hacia un modelo
Lineal e Invariante en el Tiempo, es necesario analizar la sustituciéon directa de la ley de
control FBL en la dindmica de las salidas.

Retomando la ecuacién diferencial vectorial de las salidas controladas, su evolucién
temporal depende de los operadores de Lie previamente calculados:

d

di; =A(z)+ E(x)u (2.25)
Al sustituir la ley de control por realimentacion de estados u = E(z)~! (v — A(x)) en

la ecuacion anterior, suponiendo que la matriz de desacoplamiento E(x) es invertible en

la regién de operacion, se produce la siguiente cancelacion algebraica exacta:

dy _ A(x)+ E(z)|E(x)"" (v — A(x))

dt

((11—'1; =A(x)+v— A(x)

dy

— = 2.2
=0 (2.26)

El resultado de demuestra rigurosamente por qué el sistema se linealiza: la ac-
cion de control fisica u(x) ha sido disenada especificamente para contrarrestar de forma
instantéanea cualquier deriva no lineal A(x) y compensar las ganancias acopladas de la
matriz E(x). El sistema aparente que resulta de esta transformacion es un conjunto de
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integradores puros totalmente desacoplados:

dyr

DA 2.27
a (2.27)
dyo

D 2.2
a2 (2.28)

Fisicamente, esto implica que la nueva entrada virtual v; gobierna en exclusiva la tasa
de cambio del par electromagnético, mientras que vo hace lo propio con la magnitud del
flujo estatorico, sin que exista interaccion cruzada alguna entre ambos lazos.

Para formalizar este resultado en el marco de la teoria de control moderno, se define
el vector de estado del subsistema linealizado z. € R? y el vector de entradas virtuales

v, € R? como:
Ze = [21] = [yl} , Ve = [UI] (2.29)
29 Y2 U2

De este modo, la dinAmica controlable se reescribe en la notacién estandar de espacio
de estados en tiempo continuo, 2. = A.z. + B.v.:

dt | — 1 1
[ddf] [0 0} [22] * [0 1} L)J (2.30)
S—— N——
A, B,

Esta representaciéon constituye la denominada Forma Canoénica de Brunovsky para el
subsistema observable [24]. Las matrices resultantes A. = 022 y B. = Isx2 son constantes,
evidenciando que la dindmica aparente del sistema no solo es estrictamente lineal, sino que
también es globalmente invariante en el tiempo respecto a las nuevas coordenadas. Este
modelo analitico exacto y simplificado constituye la base teoérica sobre la cual se pueden
aplicar técnicas de diseno de control lineal superior para garantizar el seguimiento de
trayectorias.

2.6. Discretizacidon del modelo lineal

Aunque el anélisis tedrico y el diseno del esquema de Linealizacién por Realimentacion
se formularon en el dominio del tiempo continuo, la implementacién fisica de estas estra-
tegias en accionamientos eléctricos modernos recae invariablemente sobre plataformas de
procesamiento digital [?]. En consecuencia, las sefiales fisicas del sistema son adquiridas
y procesadas a intervalos regulares definidos por un periodo de muestreo finito 7. Pa-
ra garantizar que el desempenio dinamico diseniado en tiempo continuo se preserve en la
implementacion digital, resulta imperativo formular una representacion discreta tanto del
modelo equivalente linealizado como de los controladores auxiliares |41].

2.6.1. Discretizacién del Subsistema Linealizado

Retomando la Forma Candnica de Brunovsky obtenida en la (2.30), el subsistema
directamente controlable se describe mediante la siguiente ecuacién de estado en tiempo

continuo:
dz.(t)

dt

= Acz:(t) + B.v(t) (2.31)
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donde la matriz de estado es A, = 0242 y la matriz de entrada es B, = Ioxo.

Bajo la suposicion estandar de que las acciones de control virtuales se mantienen cons-
tantes durante cada intervalo de muestreo,condicién impuesta fisicamente por los converso-
res digital-analogico y los moduladores PWM [41], el modelo discreto equivalente se obtiene
mediante la solucion exacta de la ecuacion diferencial para el intervalo [kT, (k + 1)T5]:

ze(k+ 1) = Agzc(k) + Bave(k) (2.32)

Las matrices discretas Ay y By se calculan analiticamente a partir de las propiedades
de la matriz exponencial [42}/43]:

Ay = €ACTS = 02T — Ioyo (2.33)

Ts Ts
B, = </ eAchT> B, = (/ Iox2 dT) Ioxo = Tslaxo (2.34)
0 0

Sustituyendo estos resultados, la ecuacion de estado en tiempo discreto para las salidas
controladas del sistema se simplifica notablemente a:

s el v R e e 2

Fisicamente, confirma que, en el dominio digital, la prediccién del estado futuro
zi(k + 1) corresponde a una integracion exacta bajo retencion de orden cero (ZOH). Cabe
notar que, debido a que A, = 0, esta expresiéon coincide formalmente con el método de
Forward Euler de la entrada virtual v;(k) escalada por el periodo de muestreo Ty [44].
Esta simplicidad algoritmica es un beneficio directo de la cancelaciéon exacta lograda por
el difeomorfismo y la transformacion de coordenadas [24], en el Anexo se tiene su
implementaciéon en Matlab.

2.6.2. Implementacién Digital de los Controladores Auxiliares

La técnica de Linealizacién por Realimentaciéon ha demostrado ser una herramienta
metodologica sumamente potente para el control de sistemas dindmicos complejos. Su
aplicabilidad y eficacia han sido validadas en una amplia gama de tecnologias, incluyendo
motores sincronos de imanes permanentes |45], inversores conectados a la red eléctrica
[46], convertidores DC/DC de potencia |47], sistemas de traccién para vehiculos eléctricos

hibridos [48], asi como en diversas arquitecturas electromecénicas y de control no lineal
[494[50].

No obstante, la premisa fundamental de la FBL radica en la cancelacién algebraica
exacta de las no linealidades del sistema. En implementaciones fisicas, esta condicién ideal
rara vez se cumple debido a variaciones paramétricas, dinamicas no modeladas y pertur-
baciones externas de carga. Para mitigar la sensibilidad geométrica del difeomorfismo ante
estas incertidumbres y asegurar un error de seguimiento estrictamente nulo en régimen
permanente, es una practica estandarizada en la literatura la incorporaciéon de controlado-
res lineales robustos, tipicamente de tipo Proporcional-Integral (PI) en los lazos externos
del sistema linealizado [45H50].



Capitulo 2. Control no lineal 26

Basado en este consenso, el diseno del controlador auxiliar para la maquina de doble
estator requiere traducir la ley de control continua a un algoritmo apto para su ejecucién en
un procesador digital con un periodo de muestreo Ty |41]. Definiendo el error de seguimiento
discreto en el instante k como e;(k) = 2} (k) — zi(k), la ley de control PI ideal en tiempo
continuo propuesta para cada lazo i € {1,2} toma la forma:

Ui(t) = Kpiei(t) + K”/O ei(T)dT (2.36)

Para la discretizaciéon del término integral del compensador, se opta por el método de
aproximacion rectangular o Forward Euler. Esta eleccion se fundamenta en su extremada
eficiencia computacional y simplicidad algoritmica, caracteristicas vitales cuando se imple-
mentan lazos de control con altas frecuencias de conmutacién. Asumiendo que el periodo
de muestreo T es lo suficientemente reducido frente a la constante de tiempo del siste-
ma electromagnético, este método garantiza una precisiéon adecuada sin comprometer la
estabilidad [|44]. Bajo este esquema numérico, el acumulador integral discreto se actualiza
utilizando el error del instante anterior:

Lo que resulta en una ley de control discreta dada por:

v,(k) = Kpiei(k) + K”IZ(k') (2.38)

Sin embargo, en aplicaciones de accionamientos eléctricos, las variables de estado y
de control suelen alcanzar limites fisicos ineludibles (como la saturacion magnética del
nicleo o los limites de tension del bus DC del inversor). Para evitar el severo fen6meno
de saturacién integral (conocido como wind-up), resulta computacionalmente méas robusto
implementar el controlador PI en su forma incremental o de velocidad |51]. Calculando la
diferencia algoritmica entre el instante actual k y el anterior (k — 1) con la aproximacion
de Euler hacia adelante, el incremento del esfuerzo de control asociado al PI se formula
como:

Avl(k) = Kpi (ez(k‘) — ei(k‘ — 1)) + K; T el-(k' — 1) (2.39)

De este modo, la memoria del controlador se actualiza sin requerir un acumulador de
error infinito. La senal virtual total que debe inyectarse en la planta para el instante k se
obtiene simplemente sumando este incremento al valor de control del instante anterior:

U,(k}) = Ui(k} — 1) + A’Uz(k) (2.40)

Finalmente, una vez que el procesador digital calcula las nuevas entradas virtuales
ve(k) = [v1(k),v2(k)] T, estas son mapeadas inversamente a través de la matriz de desaco-
ple digitalizada E(x;)~!. Este paso critico permite sintetizar el vector fisico de tensiones
de estator u(k), el cual serd ejecutado por el inversor de potencia mediante técnicas de
modulacion de ancho de pulso espacial durante el ciclo de operacion subsiguiente [?].
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2.6.3. Estimador de Flujo

La implementacion practica del esquema de Linealizaciéon por Realimentacién requiere
el conocimiento en tiempo real de las variables de estado del sistema, en particular de
las componentes del flujo estatorico s = [wsa,wsﬂ]T. Sin embargo, en accionamientos
eléctricos industriales estas magnitudes no son directamente medibles, por lo que deben ser
reconstruidas a partir de variables accesibles, como las tensiones y corrientes de estator.
Esto motiva el disefio de un estimador de flujo que permita obtener una aproximacién
confiable de 1), para su uso en la ley de control.

A partir del modelo eléctrico en el marco de referencia estacionario o — 3, la dinamica
del flujo estatorico esta gobernada por la ecuacion de Faraday:

daps

dt
donde v, = [vsa,vsg corresponde al vector de tensiones aplicadas al estator y 2, =
lisasisg] | es el vector de corrientes medidas.

= v, — Ryig (2.41)

]T

Integrando (2.41)), es posible construir un estimador en lazo abierto del flujo estatorico,
conocido como estimador por modelo de voltaje [524[53]:

Ps(t) = /O (v5(T) — Ryis(7)) dr + 14(0) (2.42)

Este estimador presenta una estructura conceptualmente simple y de bajo costo compu-
tacional, siendo ampliamente utilizado en aplicaciones de control de méquinas eléctricas.
No obstante, su implementacién directa en tiempo continuo presenta limitaciones impor-
tantes asociadas a errores de modelado y condiciones iniciales desconocidas. En particular,
pequenas desviaciones en el valor de la resistencia estatorica Ry, asi como offsets en la me-
dicién de corriente o tensién, pueden inducir errores acumulativos debido a la naturaleza
integradora del estimador.

Para su implementacién en un sistema digital con periodo de muestreo T, la ecuacién
(2.42) se discretiza utilizando el método de Forward Euler, obteniendo la siguiente ley
recursiva:

(k) = bs(k — 1) + Ty (vs(k — 1) — Ryis(k — 1)) (2.43)

Esta formulacién permite actualizar en cada instante de muestreo la estimacion del
flujo estatorico a partir de las mediciones disponibles y de la accién de control previamente
aplicada.

Desde el punto de vista practico, uno de los principales inconvenientes de este estima-
dor es su pobre desempenio a bajas velocidades. En estas condiciones, la magnitud de la
tensién inducida es reducida, lo que hace que el término resistivo Rsts domine la dinamica,
amplificando los efectos de errores paramétricos y ruido de medicién. Ademas, cualquier
componente de continua no compensada en las sefiales medidas se traduce en una deriva
no acotada en la estimacion del flujo.

En el contexto del presente trabajo, y considerando que la estrategia de control incluye
la regulacién explicita del médulo del flujo estatérico como variable de salida, resulta fun-
damental asegurar condiciones iniciales no nulas para 5. Esto no solo evita la singularidad
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de la matriz de desacople discutida previamente, sino que también mejora la convergencia
del estimador durante la etapa de arranque.

Finalmente, cabe destacar que, si bien el estimador por modelo de voltaje es adecuado
para aplicaciones de media y alta velocidad, en escenarios donde se requiera operacién
robusta en todo el rango de velocidad, es comiin emplear esquemas mas sofisticados, como
observadores de estado o estimadores hibridos que combinan modelos de corriente y voltaje
[54-56]. No obstante, para los fines de este trabajo, el estimador propuesto ofrece un
compromiso adecuado entre simplicidad, implementabilidad y desempeno.

2.6.4. Esquema de control

El esquema de control utilizado se basa en la linealizacién por realimentaciéon del modelo
no lineal en el subespacio fundamental o — 5. Mediante esta técnica, la dindmica del
sistema es transformada en un sistema lineal equivalente respecto de las variables de salida
seleccionadas, permitiendo el uso de controladores lineales clasicos para el seguimiento de
referencia.

En particular, se consideran como variables controladas el par electromagnético y el
modulo del flujo estatoérico, lo que permite desacoplar conceptualmente la dindmica de pro-
duccién de par de la dindmica de magnetizacion de la maquina. Sobre el sistema linealizado,
se implementan controladores de tipo proporcional-integral desarrollados en la seccién an-
terior, los cuales generan las acciones de control requeridas en términos de tensiones de
estator en el marco o — f3.

0 _Jr> } K Vszy

Lszy PI(2)

FBL Inversores

Yref + Vg
= -

PI(z)

>

Sistema Lineal

Ruido

Gaussiano

Figura 2.2: Esquema simplificado del lazo de control.

El esquema general de control propuesto se presenta en la Figura 2.2} En dicha ilustra-
cion se aprecia la estructura de lazo cerrado donde, tras la implementacion de la técnica de
linealizacién por retroalimentacién, se aplica un controlador lineal sobre el sistema resul-
tante. Paralelamente, se detalla el lazo de regulacion de corrientes para el subespacio x —y,
las cuales son impuestas a cero mediante un controlador PI con el objetivo de minimizar
las pérdidas y simplificar el analisis dinamico del sistema.
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Las senales de control generadas en los planos a — 8 y x — y constituyen las consignas
de entrada para la etapa de potencia. Los inversores, operando mediante técnicas de mo-
dulacion, transforman estas referencias en los niveles de tensién necesarios para alimentar
los devanados del estator de la maquina de induccién de doble estator.

2.7. Simulacién del Control No Lineal

Con el objetivo de evaluar el desempenio del esquema de control propuesto, se realizan
simulaciones utilizando el modelo no lineal de la méquina desarrollado previamente. En
particular, se implementa una estrategia de control basada en linealizacién por realimenta-
cion, sobre la cual se disenan controladores lineales en el sistema. transformado, permitiendo
analizar el comportamiento global del sistema no lineal bajo distintas condiciones de ope-
racion.

Las pruebas realizadas consideran tanto escenarios de seguimiento de referencia como
condiciones de perturbacién externa, con el fin de evaluar la capacidad del controlador para

mantener un desempeno adecuado en términos de regulaciéon y rechazo de perturbaciones.
En este contexto, se definen los siguientes casos de estudio:

= Seguimiento de referencia ante una rampa de aceleraciéon de la maquina entre ¢ = 0
yt=0,5s.

= Aplicacién de una perturbacién mecéanica equivalente a un 25% de la carga nomi-
nal en el instante ¢ = 2 s, con el objetivo de analizar la capacidad de rechazo de
perturbaciones del sistema.

= Aplicacién de un cambio escalon en la referencia de velocidad de magnitud 0,2 p.u.
en el instante t = 4 s, con el fin de evaluar el desempefio dinamico ante variaciones
bruscas en la consigna.

A continuacién, se describe el esquema de control implementado y se presentan los
principales resultados obtenidos en las simulaciones considerando el caso de estudio descrito
previamente.
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2.7.1. Variables controladas
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Figura 2.3: Prueba seguimiento de referencia y rechazo de perturbaciones para las variables
controladas de (a) Par electromagnético y (b) Velocidad angular de la DSIM.

En la Figura se presentan los resultados de seguimiento de referencia y rechazo de
perturbaciones para las variables principales del sistema, correspondientes al par electro-
magnético y la velocidad mecanica.

Se observa que el sistema es capaz de seguir adecuadamente la referencia impuesta
durante la etapa de aceleracion inicial, presentando un comportamiento suave y sin osci-
laciones significativas al momento del arranque, ademés se observa que el par de arranque
es de alrededor del 60 % del par maximo de la mAquina. Frente a la perturbacién mecéanica
aplicada en t = 2 s, el controlador logra compensar el efecto de la carga adicional, mante-
niendo la variable de velocidad dentro de su valor de referencia en un tiempo reducido.

Asimismo, ante el cambio escaléon en la referencia de velocidad en t = 4 s, el sistema
presenta una respuesta rapida, evidenciando la capacidad del esquema de control para
adaptarse a variaciones abruptas en las condiciones de operacion sujeto a los limites fisicos
operacionales de la méquina. En este caso ante el cambio de consigna en la referencia de
velocidad se observa que la maquina busca acelerar a su méxima capacidad de aceleracion,
limitada por su capacidad fisica de torque méximo el cual fue configurado en el controlador
de torque.
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Figura 2.4: Enlace de flujo del estator.

Por otra parte, en la Figura[2.4] se muestra la evolucion del modulo del flujo de estator
desde un origen distinto de 0 el cual corresponde al punto de magnetizacién previa de
la maquina. A su vez se observa que el flujo se mantiene regulado en torno a su valor de
referencia, confirmando un adecuado control del nivel de magnetizacion de la maquina. Por
otro lado no se observan desviaciones significativas en la trayectoria de la circunferencia
de la magnitud del flujo, de modo que también se comprueba un solido seguimiento de
referencia y rechazo de perturbaciones en el sistema de dinamico controlado.

2.7.2. Subespacio = — y

Aunque el control se disefia en gran parte considerando tinicamente el subespacio fun-
damental, resulta relevante analizar el comportamiento de las variables asociadas al subes-
pacio arménico « — y. En donde se implementé un controlador PI asociado a las corrientes
iszy Cuya consigna de referencia fue un valor 0, con el motivo de limitar el analisis profundo
al subespacio fundamental y no al armoénico. Los resultados se muestran a continuacion.

0.5

i [pu]

—— Medicion

I"vu [pu]

Il
0 0.5 1 15 2 2.5 3 3.5 4 4.5
Tiempo [s]

o

Figura 2.5: Seguimiento de referencia de corrientes del subespacio xy.
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En la Figura se presentan las corrientes en dicho subespacio, observandose que
permanecen acotadas y cercanas a cero, lo cual es consistente con el controlador PI im-
plementado con el objetivo de minimizar la circulacién de corrientes del espacio armonico.
De manera similar, en la Figura [2.6]se muestra el enlace de flujo en el subespacio z — y, el
cual no presenta contribuciones significativas a la dinamica global del sistema.

5 x1073

-5 1 1 1 1 1 1 1

2 2.005 2.01 2.015 2.02 2.025 2.03 2.035 2.04
Tiempo |s]

Figura 2.6: Enlace de flujo del subespacio xy

Estos resultados permiten reafirmar la hipotesis adoptada durante el proceso de mo-
delamiento, en la cual se ha considerado despreciable la influencia asociada al subespacio
x — y. En efecto, el comportamiento observado del sistema bajo la formulacién propuesta
se mantiene consistente con dicha simplificacion, evidenciando que las variables de interés
quedan adecuadamente representadas dentro del subespacio fundamental.

En este sentido, la omisién de estas componentes no introduce inconsistencias aprecia-
bles en la descripcién dindmica utilizada, permitiendo conservar una estructura de modelo
mas compacta y manejable. De este modo, el enfoque adoptado resulta coherente con
el marco de anélisis desarrollado, facilitando la continuidad en las etapas posteriores del
diseno de control.



Capitulo 2. Control no lineal 33

2.7.3. Corrientes
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Figura 2.7: Corrientes de linea de la DSIM.

Finalmente, en la Figura[2.7)se muestran las corrientes de ambos estatores de la maqui-
na. Se observa que las corrientes presentan formas de onda equilibradas y coherentes con la
operacion esperada del sistema, sin evidenciar distorsiones significativas ni comportamien-
tos inestables més alla del ruido gaussiano incorporado ademas el debido a la conmutacién
de los inversores, para mayor claridad se presentan las primeras fases de cada devanado.

Corrientes [pu]
-

Corrientes [pu]

o
T

. . . . . . )
5 . . ; , . ; 0.48 0.5 0.52 0.54 0.56 0.58 0.6
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 Tiempo [s]
Tiempo [s]

(b) Corrientes al término de la rampa de

(a) Corrientes de con rampa de arranque arranque (zoom de (a))

Figura 2.8: Corrientes durante el proceso de arranque bajo control FBL.

En la Figura 2.9k, se observa que las corrientes al momento del arranque llegan a
alcanzar una corriente de 15 pu lo cual es un valor estresante para el devanado pero de
magnitud tipica en el arranque de maquina de gran envergadura [57], a los 0.5 segundos
se observa que la rampa ya ha terminado y en consecuencia la corriente disminuye hasta
alcanzar su estado estacionario, como se observa en [2.9b en los segundos posteriores a 0.5s
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Figura 2.9: Corrientes ante escalén de velocidad.

Al aplicar una perturbacién en forma de escalon en la velocidad, la maquina, de acuerdo
con la configuracién de su sistema de control, tiende a acelerar o desacelerar operando a
torque méaximo con el fin de seguir la referencia impuesta. Este comportamiento se observa

en las Figuras 2.3 y 2.9 donde, ante una variacion de la referencia, la maquina responde
mediante una accion de frenado a torque maximo.

Como consecuencia, es posible identificar las corrientes maximas que se presentan en
el sistema frente a una maniobra brusca. En este caso, dichas corrientes alcanzan valores

cercanos a 2.6 pu, lo que representa una condicién exigente para el devanado, aunque se
mantiene dentro de los rangos esperados de operacion.

En conjunto, los resultados obtenidos permiten concluir que el esquema de control
propuesto logra un adecuado desempeiio tanto en condiciones de seguimiento de referencia

como frente a perturbaciones externas, validando la efectividad de la estrategia de control
no lineal implementada.
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Control Predictivo

Historicamente, el Control Predictivo basado en Modelos (MPC) tiene sus raices en
la industria de procesos quimicos durante la década de 1970, donde su capacidad para
manejar sistemas con constantes de tiempo lentas y restricciones explicitas lo consolidd
como un estandar industrial [58]. Sin embargo, su incursion en el campo de la electronica de
potencia y los accionamientos eléctricos fue limitada inicialmente debido a la elevada carga
computacional requerida para resolver algoritmos de optimizacion en microsegundos [59].

No fue sino hasta finales de la década de 2000 e inicios de la de 2010 cuando, gracias al
avance en la capacidad de procesamiento de DSPs y FPGAs, el MPC se posicion6 como una
alternativa real frente a las técnicas clasicas y no lineales, con contribuciones fundamentales
de autores como Geyer y Rodriguez [60,61]. En esencia, el MPC utiliza el modelo dinamico
del sistema para predecir su comportamiento futuro dentro de un horizonte de tiempo
determinado, tomando la decision de control 6ptima mediante la minimizaciéon de una
funcion de costo [59].

Desde sus formulaciones iniciales de un solo paso de prediccion, esta estrategia ha
evolucionado hacia esquemas avanzados que incorporan horizontes largos, técnicas de op-
timizaciéon combinatoria y robustez ante variaciones paramétricas, permitiendo que dina-
micas complejas operen con una respuesta superior y un manejo eficiente de sus limites
operativos [62,63].

A diferencia de las estrategias de control convencionales, el MPC no constituye una
metodologia tinica, sino que se ramifica en diversas variantes segtin la naturaleza de las
variables de control y la forma en que se resuelve el problema de optimizacion [61]. Esta
diversificacion permite adaptar la estrategia a los requerimientos especificos de la aplica-
cion, ya sea priorizando la simplicidad de implementaciéon o la precisiéon en la frecuencia
de conmutacion [64).

35
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3.1. Control Predictivo basado en Modelo

En esencia, el Control Predictivo basado en Modelos se fundamenta en el uso explicito
del modelo matematico del sistema para predecir la evolucién futura de sus variables. En
cada instante de muestreo discreto k, el algoritmo evalia estas predicciones y resuelve un
problema de optimizaciéon en tiempo real, con el objetivo de encontrar la secuencia de
acciones futuras que minimice una determinada funciéon de costo a lo largo de una ventana
de prediccion de longitud V.

3.1.1. Horizonte de Prediccidn

Una de las decisiones de diseno méas determinantes en cualquier formulacién MPC es
la eleccién del horizonte de prediccion Np, entendido como el nimero de pasos futuros
que el algoritmo considera al tomar cada decisién de control. Esta elecciéon establece un
compromiso fundamental entre la calidad de la respuesta dinamica y la carga computacional
asociada a la resolucion del problema de optimizacion en tiempo real.

En la literatura, se distinguen dos categorias principales segin la longitud de esta ven-
tana: las formulaciones de horizonte corto y las de horizonte largo. E1 MPC de horizonte
corto (N, =1 o un valor pequeno) evaliia el comportamiento del sistema tnicamente en el
futuro inmediato. Este enfoque es computacionalmente muy eficiente y de implementacién
directa, lo que facilita su aplicacion en sistemas con frecuencias de muestreo elevadas [59].
Cabe destacar que, aunque en estrategias como el Finite Control Set MPC (FCS-MPC)
se recurre frecuentemente a un horizonte unitario (N, = 1) para evitar la explosion com-
binatoria de estados, la longitud del horizonte y la naturaleza del conjunto de control son
conceptos formalmente independientes. No obstante, una visién limitada al futuro inme-
diato puede comprometer el desempeno en régimen transitorio y dificulta la incorporacién
explicita de restricciones sobre estados futuros.

Por otro lado, el MPC de horizonte largo (N, > 1) extiende la ventana de prediccion
hacia el futuro, permitiendo anticipar la evolucién del sistema con mayor antelaciéon y, en
consecuencia, planificar acciones de control que optimicen el comportamiento global a lo
largo de toda la ventana. Esta formulacion resulta especialmente valiosa cuando se desea
incorporar restricciones sobre estados intermedios, suavizar los transitorios o gestionar
de forma coordinada miltiples objetivos de control [61]. No obstante, el aumento en N,
introduce una creciente complejidad en el problema de optimizacién: el niimero de variables
de decisiéon o de combinaciones a evaluar crece con el horizonte, lo que implica que la
resolucién en tiempo real puede dejar de ser factible si no se adoptan estrategias adecuadas.

En el contexto del presente trabajo, y considerando la naturaleza discreta de las varia-
bles de control generadas por el sistema de linealizacién por realimentaciéon, se adopta una
estrategia de horizonte recedente, denominada Receding Horizon Control (RHC) |58]. La
idea fundamental de esta estrategia se ilustra en las Figuras[3.1] y 3.2 donde se muestra el
desplazamiento del horizonte de prediccién entre dos instantes consecutivos de muestreo.

En un instante genérico k, el controlador dispone del estado actual del sistema y re-
suelve un problema de optimizaciéon sobre una ventana futura de NN, pasos, obteniendo
una trayectoria éptima de acciones de control representada en la figura como la secuencia
Uopt (k). Aunque la optimizacién determina la evolucién completa de la senal de control
dentro del horizonte de prediccion, tnicamente la primera accién calculada es aplicada al
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sistema. En la formulacién particular de este trabajo, dicha accién corresponde a la va-
riable virtual de control generada por la linealizacién por realimentacién, denotada como
v*(k), la cual corresponde al primer elemento de la secuencia 6ptima obtenida.

Posteriormente, en el instante de muestreo siguiente k£ + 1, el horizonte se desplaza un
paso hacia el futuro, tal como se observa en la Figura[3.2] La prediccion anterior se actualiza
incorporando la nueva mediciéon del estado del sistema y el problema de optimizacién es
resuelto nuevamente, generando una nueva secuencia optima Ugpt(k + 1), cuya primera
accion aplicada corresponde a v*(k + 1).

Este procedimiento iterativo introduce una realimentaciéon implicita en la estrategia
de control, permitiendo compensar perturbaciones, errores asociados al modelo y discre-
pancias entre la trayectoria predicha y la evolucién real del sistema. De esta forma, el
controlador mantiene un comportamiento predictivo durante la operacién, actualizando
continuamente las acciones de control de acuerdo con la informacién disponible en cada
instante de muestreo [58.(61]. .

Pasado Horizonte

A
A
v

Figura 3.1: Horizonte de prediccion en el instante k.
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Pasado Horizonte

A
A
v

Figura 3.2: Horizonte de predicciéon en el instante k + 1.

3.1.2. Funcién de Costos

El ntcleo algoritmico de cualquier formulacion MPC es la funcién de costo, la cual
cuantifica de forma escalar la calidad de una secuencia de acciones de control candidata.
Su minimizacién determina la accién 6ptima a aplicar al sistema en cada instante de
muestreo. La formulacion general de la funcién de costo para un sistema de control de
accionamientos eléctricos adopta la siguiente estructura cuadratica:

Np—1

Np
T=Y" > a(ik+i)—yik+5) +Z (k+HRv(k+j) (3.1

j=1 ie{wmﬂl)mTe}

La doble sumatoria del primer término recorre los IV, pasos futuros del horizonte de
prediccién y, simultdneamente, el conjunto de variables controladas que en este trabajo son
la velocidad mecénica wy,, el médulo del flujo estatorico v, v el par electromagnético Tp.
Para cada combinacién de paso y variable, se evaliia el error cuadrético, entendido como
la diferencia al cuadrado entre el valor predicho y;(k + j) y su referencia deseada vy (k + j)
en ese instante futuro.

El escalar g; es el peso asociado a la variable controlada ¢ y determina su importancia
relativa dentro de la funcién de costo global. Valores mas altos de ¢; priorizan el seguimiento
estricto de esa variable sobre las deméas, de modo que la seleccién de estos pesos constituye
el principal grado de libertad de diseno para ajustar el compromiso entre las distintas
variables de interés [65].

El segundo término penaliza el esfuerzo de control a lo largo del horizonte mediante la
forma cuadratica v' (k + j) Rv(k + j), donde v(k + j) es el vector de entradas virtuales
en el paso k4 j y R es una matriz simétrica y semidefinida positiva. Su inclusién suaviza
las acciones de control generadas y mejora la robustez del esquema frente a ruido e in-
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certidumbres del modelo; la seleccion de las entradas de R establece el compromiso entre
rapidez de respuesta y suavidad de las senales aplicadas al sistema.

Adicionalmente, es comun en la practica asignar un peso terminal mayor al ultimo
instante del horizonte, de modo que:

) Qoo j=1,...,N,—1
q(j)=1" . b (3.2)
PTGy J = Np

con pr > 1. Este mecanismo refuerza el criterio de estabilidad terminal del esquema
RHC, incentivando al optimizador a que el error de seguimiento sea reducido al final de la
ventana de prediccion [58].

3.1.2.a. Funcién de costos para la velocidad mecanica

La contribucién de la velocidad mecénica a la funcién de costo penaliza el error entre
la velocidad predicha wy,(k + 7) y su referencia w,(k + j) a lo largo del horizonte:

W—qu (win(k + ) = wh(k + 1)) (3.3)

La predicciéon de la velocidad mecanica en el paso k + j se obtiene propagando la
ecuacién de movimiento discreta del subsistema mecanico:

T]
m(k =+ 7) = wm(k 72 Lk+4)—TL), j=1,...,Np (3.4)
=0

3.1.2.b. Funcién de costos para el par electromagnético

La contribucién del par electromagnético penaliza la desviacion entre el par predicho
Te(k + j) y su referencia T (k + j):

Np

I, = ar, (To(k + §) = T} (k + 5))? (3.5)
j=1

El par evoluciona de acuerdo con la dindmica linealizada impuesta por la entrada virtual

V1
i—1

T.(k+i) = Te(k) + To Y vr(k +1) (3.6)
=0

Esta relacion de integracion discreta expresa que v; acttia como la derivada del par, de
modo que la accién de control acumula incrementos de par a lo largo del horizonte. En la
préctica, la referencia de par T (k+ j) se obtiene de la capa MPC como resultado implicito
de la optimizacién de velocidad, por lo que este término actiia como una penalizacién
adicional que suaviza las transitorias de par.
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3.1.2.c. Funcién de costos para el enlance flujo estatérico

La contribucion del flujo estatorico penaliza la desviacion del cuadrado del médulo de
flujo respecto a su valor de referencia 1)*2:

Np

To =3 ay (st + |2 — ¢:2)° (3.7)

Jj=1

La dinamica del flujo, una vez linealizada por la FBL, corresponde a un integrador de
primer orden gobernado por la entrada virtual vo:

<.
|
—_

195 (k + )1 = s (W) + T ) valk +1) (3.8)
l

Il
=)

Al igual que en el caso del par, vo actiia como la derivada del cuadrado del modulo
de flujo. La referencia 1*? se mantiene constante a lo largo del horizonte en operacion
nominal, lo que implica que el subsistema magnético opera en régimen de regulacién pura,
asegurando el nivel de magnetizacién adecuado para la generaciéon de par.

3.1.3. Planteamiento Cuadratico de la Funcién de Costos

Con las predicciones de los tres estados definidas en y , la funcién de costo
puede reformularse de manera matricial compacta. Para ello se sigue la formulacién
de Programacion Cuadratica utilizada por Geyer |18|, que permite expresar el problema de
optimizacioén predictiva en una forma estandar eficientemente resoluble mediante solvers
numeéricos.

3.1.3.a. Formulacién Matricial

El modelo de prediccion discreto en espacio de estados x(k + 1) = Axz(k) + Bu(k)
permite, mediante sustitucion recursiva, expresar la trayectoria futura de salidas como la
suma de una respuesta libre y una respuesta forzada. Definiendo el vector de decisiones
sobre el horizonte U (k) = [ul(k), uT(k + 1), ..., uT(k + N, — 1)]T y el vector de salidas
predichas Y'(k) = [yT (k+ 1), T (k +2), ..., yT(k+ Np)]T, se obtiene:

Y (k) = Ta(k) + T U(K) (3.9)

donde las matrices de prediccién se construyen como:

CA CB 0 e 0
C A2 CAB CB 0

= ) , T = , ] , ) (3.10)
C ANe CAN»—1B CcAN>—2B ... OB

El término I'z(k) representa la respuesta libre del sistema, es decir, su evolucion natural
si no se aplicara ninguna accion de control futura. Mientras que YU (k) modela el efecto
acumulativo e integrado de las acciones de control sobre las salidas predichas.
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La funcién de costo vectorial adopta entonces la forma:

J = ||Y*(k) —Y(k)HéJr U % (3.11)

Sustituyendo (3.9) y definiendo el vector de error de la respuesta libre Ogee(k) =
Y*(k) — Tz(k), se expande la funciéon de costo como:

J=U(k)T (TTQ T+ fz) U(k) — 2 Opee(k)TQ Y U (k) + cte. (3.12)

Dado que este tltimo término es independiente del vector de decision U (k), constituye
una constante aditiva dentro de la funcién de costo. Por consiguiente, carece de relevancia
en el anélisis, ya que una constante no altera el argumento 6éptimo que minimiza la funcién
cuadratica, luego por algebra se puede llegar a la forma canénica Jop = %U THU + fTU,
se identifican:

H=2 (’rT@ T+ R) (3.13)

f==2YTQ (Y*(k) — Tz(k)) (3.14)

3.1.3.b. Formulacién para los Tres Estados del Accionamiento

Debido a la naturaleza desacoplada del sistema linealizado por realimentacion, el proble-
ma de predicciéon se divide en dos subsistemas independientes: el mecanico y el magnético.

» Subsistema Mecanico
El vector de estado mecanico se define como x,(k) = [wn(k), T.(k)]7, la entrada
de control virtual es u, (k) = vp(k) y la perturbacion medible es el par de carga
d(k) = Tioada(k). La salida de interés es la velocidad, por lo que C,, = [1, 0]. Las
matrices discretas del subsistema son:

L 0 T
Ay = J|, Buw= [T} . Eu,=1|"7 (3.15)
0 1 s 0

Expandiendo sobre el horizonte de prediccion, la respuesta libre del subsistema me-
céanico resulta:

wm(k) + %(Te(k) - Tload(k»

Yireouw (k) = T (k) + @y d(k) = (3.16)
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Esta expansion concuerda con el modelo cinematico discreto del accionamiento: si
el esfuerzo de control futuro fuera nulo (vy = 0), la velocidad continuaria evolu-
cionando linealmente con una pendiente definida por la diferencia neta entre par
electromagnético y par de carga.

= Subsistema Magnético
La dinamica del flujo linealizada representa un subsistema de primer orden con
ry(k) = ||vs(k)|?, vy(k) = ve(k) y Cy = 1, cuyas matrices de estado se redu-
cen a expresiones escalares:

Ay =1, By=T, (3.17)

La propagacion iterativa genera una matriz de prediccion Yy de estructura triangular
inferior, y la respuesta libre predicha es Ygeew(k) = 'y 2w (k).

= Sistema General
El modelo discreto completo del sistema puede expresarse mediante la agrupaciéon de
los subsistemas mecanico y magnético en una representaciéon matricial tnica. Defi-
niendo el vector de estados, entradas virtuales y perturbaciones como:

win (K + 1) 1L 0] ) 0 0 I
J vp(k) J
T(k+1) 1 =10 1 of | Te(k) |+ T 01 ) +1 o | Tioaa(k)
4
s (k + 112 o o 1| Lles®)IP 0 T 0
(3.18)

3.1.3.c. Modelo Dindmico Global del Accionamiento

Considerando la estructura desacoplada obtenida mediante linealizacién por realimen-
tacién, el modelo discreto completo del accionamiento puede expresarse mediante un sis-
tema de estados compuesto por las variables mecénicas y magnéticas:

P or(k)
)= | Tk | u(k)z[fw)}, Ak) = Tona(k)  (3.10)
lpa (R v

donde z(k) corresponde al vector de estados, u(k) contiene las entradas virtuales gene-
radas por la FBL y d(k) representa la perturbacion medible asociada al par de carga.

El modelo discreto en espacio de estados queda definido como:

2(k + 1) = Az(k) + Bu(k) + Ed(k) (3.20)
con: TS T
1 i 0 0 0 _75
A=10 1 ol: B=|Ts; 0/, E=1| (3.21)
0 0 1 0 T 0
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La salida controlada se define mediante:

y(k) = Cx(k) + Du(k) (3.22)
donde: Lo o 00
X o

Por lo tanto, las variables reguladas por el controlador predictivo son la velocidad
mecanica wy, y la magnitud cuadrética del flujo estatérico |12

3.1.3.d. Expansién del Modelo Predictivo

A partir del modelo global anterior, la evolucién futura de las salidas sobre un horizonte
de prediccién IV, puede expresarse como:

Y (k) = T (k) + YU (k) (3.24)

donde T" representa la contribucion del estado actual sobre la predicciéon, mientras que
T contiene la influencia de la secuencia futura de acciones de control:

u(k +1)
Uk) = . (3.25)
u(k+ N, —1)
La respuesta libre del sistema se define como:
Y}ree(k) - Fl'(k') (326)
y la prediccién completa queda:
Y (k) = Yiree(k) + YU (k) (3.27)
3.1.3.e. Matrices H y f del Problema QP Global
Considerando la funcién de costo cuadrética:
J=*"-YIQUy*-Y)+UTRU (3.28)
y sustituyendo la predicciéon del modelo:
Y(k) = varee(k) + TU(k) (329)

el problema de optimizacion puede expresarse en la forma estandar:

J(U) = %UTHU + Ty (3.30)
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donde la matriz Hessiana y el término lineal quedan definidos como:

H=2(Y"QY +R) (3.31)

f = _2TTQ (Y*(k) - }/}reE(k)) (332)

3.1.3.f. Matrices H y f del Problema QP Global

Para preservar matematicamente el desacoplamiento impuesto por la FBL, las matri-
ces de penalizacion Q y R se construyen como matrices diagonales. En consecuencia, la
Hessiana H y el gradiente lineal f del problema QP global se ensamblan mediante una
formulacion de bloques diagonales:

H, 0 TgQwTu} + Ry 0
H= { 0 H\p:| =2 [ 0 TgQ\pT\p + R\p:| (3.33)
_ fw _ TgQw (YJ;(]{> - Yfree,w(k))]
1= ] = R e i) (334

Las matrices H y f definidas en y constituyen los datos de entrada del
solver de Programacion Cuadratica. Sin embargo, para que la solucién obtenida sea fisica-
mente realizable, el problema de optimizaciéon debe incorporar las restricciones operativas
del accionamiento, que se traducen en desigualdades lineales sobre el vector de decisiones

U(k).

3.1.4. Restricciones

La primera restricciéon acota el par electromagnético predicho dentro del rango fisi-
camente admisible definido por la corriente nominal del devanado y las capacidades del
inversor:

Te,ml’n < Te(k + ]) < Te,méxa ] = 07 cee Np -1 (3'35)

Dado que T¢(k + j) depende linealmente de las variables de decision U, (k) a través de
(3.6)), esta restriccion se traduce directamente en un conjunto de desigualdades lineales
sobre U, (k), conformando un politopo convexo.

La segunda restriccion mantiene el cuadrado del modulo del flujo estatérico dentro de
un rango que evite tanto la saturacion magnética del nicleo como la desmagnetizacion de
la méquina:

20 < s (k4 DIP < Whis 5= 0,00 Ny — 1 (3.36)

De manera analoga, esta restriccion sobre ||1p5(k + j)||%, se incorpora como un par de
desigualdades lineales sobre las variables de decisién del subsistema magnético.

La tercera estara asociada a la referencia de velocidad que se persigue a lo largo del
horizonte, w},(k + j), no corresponde necesariamente a un escalén constante, sino a una
trayectoria alcanzable que respeta las limitaciones fisicas del par méaximo disponible:
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Te max — T
w(k+7) = min(wm(k:) + %

. ref .
- T, wm>, j=1,...,N, (3.37)
Esta modelacién constituye implicitamente una restricciéon suave de tasa de aceleracion,
asegurando que el optimizador no genere acciones de control que vulneren los limites fisicos
de la maquina, a cambio de ralentizar la respuesta dindmica del sistema.

Las tres restricciones f definen en conjunto un dominio factible convexo, ya
que todas son desigualdades lineales en U(k). Agrupandolas compactamente en la forma
GU (k) <, el problema de optimizacion completo que el solver resuelve en cada instante
de muestreo es:

y _1 T T
1(}1(1]3 J=5Uk) HUK)+ ffU(k) 5.38)
sa. GU(k)<b

La convexidad del problema de optimizacién garantiza que cualquier solucién obtenida
corresponde a un 6ptimo global, siempre que el conjunto de restricciones sea factible [58|.
Ademas, si la matriz Hessiana H es definida positiva, la soluciéon 6ptima es tnica para
cada instante de muestreo. Por otra parte, la estructura dispersa y modular de H permite
aprovechar técnicas de optimizacion eficientes, reduciendo el costo computacional asociado
a la resolucién del problema cuadratico. Esta caracteristica es fundamental para su imple-
mentacién en aplicaciones de tiempo real, donde los calculos deben completarse dentro del
periodo de muestreo establecido.

3.1.5. Esquema General de Control

El esquema de control global propuesto integra el optimizador MPC en la capa externa
de un lazo de control en cascada, aprovechando el sistema linealizado obtenido mediante
la FBL descrita en el Capitulo [J] La arquitectura se presenta en la Figura [3.3] donde se
distinguen los siguientes bloques funcionales:

1. El bloque MPC recibe como entradas el estado medido del sistema (velocidad mecé-
nica, par electromagnético y modulo de flujo) junto con las referencias de velocidad
y flujo, y entrega como salida las entradas virtuales 6ptimas vj (k) y v3(k) generadas
mediante la resolucién del problema .

2. El bloque de linealizacién por realimentacion transforma las entradas virtuales en
tensiones fisicas de estator u(k) = [vsa(k), vs5(k)] " mediante la ley (2.19)), cancelando
exactamente las no linealidades del sistema.

3. El lazo de regulacién de corrientes en el subespacio z-y, implementado mediante
controladores PI independientes, asegura que las corrientes armoénicas permanezcan
nulas, minimizando las pérdidas de cobre asociadas a este subespacio.

4. Los inversores de potencia sintetizan los vectores de tension de referencia mediante
modulacion PWM, alimentando los dos devanados trifasicos de la DSIM.
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Figura 3.3: Esquema simplificado del lazo de control MPC-FBL.

Este esquema jerarquico permite separar de forma clara la tarea de optimizaciéon con

restricciones (capa MPC) de la cancelacion de no linealidades (capa FBL), obteniendo un

sistema de control en lazo cerrado con garantias formales de factibilidad, estabilidad y
manejo explicito de restricciones fisicas.

3.2. Resultados del Control

Con el objetivo de evaluar el desempeno del esquema de control MPC-FBL propuesto,
se realizan simulaciones utilizando el mismo modelo no lineal de la DSIM y las mismas
condiciones de ensayo empleadas en el Capitulo [2, lo que permite una comparaciéon di-
recta y objetiva con la estrategia de control PI-FBL previamente analizada. Las pruebas
contemplan los siguientes escenarios:

= Seguimiento de referencia ante una rampa de aceleracion entre t =0y ¢t = 0,5s.

= Aplicacion de una perturbacién mecanica equivalente al 25 % de la carga nominal en

t=2s.

= Escalon en la referencia de velocidad de magnitud 0,2p.u. en t = 4s.
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3.2.1. Variables Controladas
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Figura 3.4: Prueba de seguimiento de referencia y rechazo de perturbaciones para (a) par
electromagnético y (b) velocidad angular de la DSIM bajo control MPC-FBL.

En la Figura[3.4]se presentan las respuestas del par electromagnético y la velocidad me-
cénica. Durante la etapa de arranque, el optimizador genera una referencia de par compati-
ble con la trayectoria de aceleracion alcanzable definida por , logrando una transicién
suave y sin saturaciones que vulneren las restricciones impuestas.

Frente a la perturbaciéon de carga aplicada en ¢t = 2s, el esquema MPC reacciona
ajustando la referencia de par en el siguiente instante de muestreo, compensando el efecto
de la perturbacién y recuperando el valor de velocidad de referencia en un tiempo reducido.
Ante el escalon de velocidad en t = 4, la arquitectura anticipa la necesidad de aceleraciéon
dentro de la ventana de prediccién, generando una respuesta que aprovecha al méximo la
capacidad de par disponible respetando los limites fisicos del sistema.
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Figura 3.5: Enlace de flujo del estator bajo control MPC-FBL.

En la Figura [3.5] se muestra la evolucion del modulo del flujo estatorico. Se observa
que el flujo permanece regulado en torno a su valor de referencia durante todo el ensayo,
confirmando que las restricciones de caja sobre ||1);]|? son respetadas en todo momento.
La trayectoria circular del fasor de flujo no exhibe desviaciones apreciables respecto a la
circunferencia de referencia, lo que valida el adecuado desacople entre la dindmica de par
y la dindmica de magnetizacién impuesto por el difeomorfismo FBL.

3.2.2. Subespacio z-y

-0.2 4

-0.4 —— Medicion | -
— Referencia

-0.6 I 1

i, [pu]

iy [pu]

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5
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Figura 3.6: Seguimiento de referencia de corrientes del subespacio xz-y bajo control MPC-
FBL.

Al igual que en el caso del control PI-FBL, el lazo independiente de regulacién de
corrientes en el subespacio z-y mantiene las componentes armoénicas préximas a cero. Los
resultados presentados en la Figura 3.6 confirman que la dindmica del subespacio armonico
no introduce perturbaciones apreciables en el lazo principal de control de velocidad y flujo,
validando la hipotesis de separacién de subespacios adoptada durante el modelado.
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3.2.3. Corrientes

15
2

ol x st
TR S

5 0.48 0.52 1.95 4 4.05 4.1

1.5 1.52 1.54

_15 u | | | | | | | | | |
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 )

Tiempo [s]

Figura 3.7: Corrientes de linea de la DSIM bajo control MPC-FBL.

En la Figura [3.7] se muestran las corrientes de ambos devanados trifasicos. Las formas
de onda presentan un comportamiento equilibrado y coherente con la operacién esperada,
sin evidenciar distorsiones significativas. Durante el arranque, las corrientes alcanzan su
valor méximo de manera controlada, dentro de los limites impuestos por las restricciones
de par del optimizador, lo que representa una ventaja tangible respecto al esquema PI-
FBL, donde la saturacion del par dependia exclusivamente del limite configurado en el
controlador lineal. Ante el escalén de velocidad, las corrientes reflejan la maniobra de
aceleracion a par maximo, con picos acotados dentro del rango admisible del sistema.

En conjunto, los resultados obtenidos permiten concluir que el esquema MPC-FBL
propuesto ofrece un desempeno superior en términos de manejo explicito de restricciones
y anticipacién de la dindmica futura, manteniendo al mismo tiempo la robustez frente a
perturbaciones externas y la estabilidad de la dindmica interna del sistema.
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3.3. Variacién de Parametros

En la operacion real de una maquina de induccién de doble estator, los parametros
fisicos estédn sujetos a continuas variaciones debido a fenémenos térmicos y magnéticos.
Por ejemplo, las resistencias del estator y del rotor aumentan significativamente conforme
se eleva la temperatura de los devanados, mientras que la inductancia de magnetizacién
fluctiia dependiendo del nivel de saturacién magnética del nicleo de la maquina. Para
evaluar la robustez del esquema hibrido MPC-FBL propuesto frente a estas inevitables
incertidumbres paramétricas, en esta seccién se presenta un anélisis de sensibilidad.

El estudio se lleva a cabo introduciendo variaciones intencionales en pardmetros utili-
zados en el bloque de control. Especificamente, se analizara el impacto de las variaciones
en la resistencia de estator (Rs), la resistencia de rotor (R,) y la inductancia mutua (L,,).
La metodologia consistira en aplicar estas variaciones de forma individual, con el objeti-
vo de aislar y comprender el efecto particular de cada parametro sobre la dindmica del
sistema, Para evaluar el desempefio general del esquema de control ante un escenario de
incertidumbre paramétrica mas exigente y realista.

3.3.1. Meétricas de Error

Para cuantificar objetivamente el grado de degradacion en el desempeno del controla-
dor ante las variaciones paramétricas, se emplean dos métricas estadisticas estandar nor-
malizadas: el Error Absoluto Medio Normalizado y la Raiz del Error Cuadratico Medio
Normalizada. Al normalizar estos errores por el valor de referencia en régimen permanente
(Yyef), se obtiene una medida relativa que facilita la comparacion de desempenio entre las
distintas variables analizadas en el trabajo de memoria.

El MAE proporciona una medida directa de la magnitud promedio del error, sin con-
siderar la direccién de la desviacion. Matematicamente se define como:

MAE = ! BN k k 3.39
= 52 (0 2 s —otb) (339

Por otro lado, el RMSE es una métrica que penaliza con mayor severidad los errores de
gran magnitud o el rizado excesivo alrededor de la referencia, siendo particularmente util
para evaluar la calidad del seguimiento. Su expresiéon normalizada es la siguiente:

1 5N k k))2 3.40
P 2 W) ~v(8) (3.40)

RMSE =

donde N representa el ntimero total de muestras en la ventana de observacion, yy,.f(k)
es la trayectoria de referencia de la variable analizada en el instante discreto k, y(k) es el
valor medido o estimado de dicha variable por el sistema, y Y,..; corresponde a la magnitud
de referencia en estado estacionario utilizada para la normalizacion.

La metodologia de evaluacion se estructura de la siguiente manera: en primer lugar,
se registra el comportamiento de las variables de interés durante un tramo de operacién
en estado estacionario. Posteriormente, se aplica un cambio porcentual tipo escalén en
los parametros del bloque de estimacion, tal como se muestra en la Figura [3.8 Una vez
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que el sistema logre superar un posible transitorio dindmico inducido por esta variacién
paramétrica, se captura y analiza una segunda ventana temporal, de idéntica longitud a
la primera, en el nuevo estado estacionario. La comparacion directa de las métricas MAE
y RMSE entre ambos tramos permitird determinar el impacto de la incertidumbre en el
control y validar su robustez.
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Figura 3.8: Ejemplo de variacion del 5% en el parametro de resistencia del estator en en
segundo 4.

3.3.2. Resultados

A continuacion, se presentan los resultados obtenidos tras realizar el ensayo de variacién
de parametros asociados a Rs, R, y Ly,. Se analizan las métricas de error obtenidas para
cada caso evaluado. Con el objetivo de facilitar la interpretacion de los resultados graficos
posteriores y cuantificar la robustez del controlador frente a variaciones paramétricas, se
definen las siguientes etiquetas y conceptos clave utilizados en las figuras presentadas a
continuacion.

= Tramo 1 - 4: Representa el valor del error en la operacién previa a la variacion
de pardmetros, actuando como un indicador del desempeno del control antes de
incorporar la incertidumbre. Este error corresponde al comportamiento estacionario
del sistema durante la primera etapa de la simulacién, comprendida entre los segundos
1y 4, donde el sistema se encuentra estabilizado y operando en régimen permanente.

= Tramo 4 - 7: Corresponde al valor del error medido posterior a la variacion de
parametros, durante el intervalo comprendido entre los segundos 4 y 7, representando
el nuevo valor de error frente a la incorporacion del porcentaje de incertidumbre en
sus parametros.
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3.3.2.a. Variacién de resistencia de estator

De la multiples simulaciones variando el pardmetro R, se obtienen las siguientes Figu-
ras.

Rs al -20% Rs al -10% Rs al 0% Rs al 2% Rs al 4%
0.8 0.8 0.8 0.8 0.8
0.6 0.6 0.6 0.6 0.6
0.4 0.4 0.4 0.4 0.4
0.2 0.2 0.2 0.2 0.2
0 0 0 0 0
2 0 5 0 5 0 5 0 5 0 5
g Rs al 6% Rs al 8% Rs al10% Rs al15% Rs al20%
3 os 0.8 0.8 = 1
0.6 0.6 0.6
0.5 0.5
0.4 0.4 0.4
0 *- 0 }-
0.2 0.2 0.2
0 0 0 0.5 0.5
0 5 0 5 0 5 0 5 0 5
— — — Referencia Medicion
Tiempo (s)

Figura 3.9: Matriz de simulaciones temporales w(t) para distintos valores de variacion
paramétrica en R;.
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Rs al -20% Rs al -10% Rs al 0% Rs al 2% Rs al 4%
1 1 1 1 1
0.5 0.5 0.5 0.5 0.5
0 0 0 0 0
-0.5 -0.5
5 0 5 0 5
Rs al10% Rs al15% Rs al 20%
2 2
1
0
0
-1
2
-2
3 4
5 0 5 0 5
— — — Referencia Medicion
Tiempo (s)

Figura 3.10: Matriz de simulaciones temporales T,(t) para distintos valores de variacion
paramétrica en R;.

A partir del analisis de las Figuras [3.9] y [3.10] es posible constatar que el esquema de
control implementado exhibe un comportamiento marcadamente robusto frente a subesti-
maciones del parametro correspondiente a la resistencia del estator (Rs). En estas condi-
ciones, el sistema logra compensar el desajuste paramétrico, manteniendo un seguimiento
adecuado y estable de las variables controladas dentro de mérgenes aceptables. No obstan-
te, el margen de operacion del controlador se ve fuertemente limitado ante sobrestimaciones
del parametro. Especificamente, para variaciones que superan el 4 % con respecto al valor
nominal de la resistencia, se evidencia una degradacién significativa en el desempeno glo-
bal del sistema. Esta limitaciéon se manifiesta de manera critica en la pérdida de capacidad
para regular el torque electromagnético, lo cual provoca desviaciones importantes respecto
a sus valores de referencia y compromete la estabilidad general de la maquina.
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Por otro lado se analiza el comportamiento de las métricas de error MAE y RMSE.
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Figura 3.11: RMSE. Figura 3.12: MAE.

Figura 3.13: Errores ante distintos porcentajes de incertidumbres de la resistencia del
estator.(a) Error en la velocidad. (b) Error en el torque. (¢) Error en el flujo.

De la Figura [3.11] se observa un comportamiento asimétrico en la robustez del sistema
frente a variaciones de la resistencia del estator. Para escenarios de subestimacion del pa-
rametro, el controlador demuestra una alta tolerancia; la métrica Tramo 1 - 4 se mantiene
practicamente en cero, lo que refleja que el nivel de error se preserva constante tanto en
régimen estacionario previo como posterior a la variacién paramétrica. El sistema resulta
altamente sensible a la sobreestimacion de Rs. Al superar una incertidumbre del +10 %, el
RMSE de la velocidad mecanica [3.11h sufre un incremento abrupto durante la etapa post-
evento, evidenciando fuertes oscilaciones que delatan la pérdida de control de velocidad
por medio de los célculos de MAE y RMSE para el tramo Tramo 4 - 7.

Por su parte, en la curva del torque electromagnético de la Figura[3.11p se observa una
disminucion del error para variaciones por encima del +10%. Este comportamiento res-
ponde a la interaccién del estimador frente al desajuste paramétrico. Dado que R impacta
directamente en la integracién para la estimacion del enlace de flujo, su sobreestimaciéon
introduce una acumulacién de error. Al perderse la precision en el desacople, las acciones
de control tienden a saturarse. Bajo este régimen de operacion, la métrica de error del tor-
que decae numéricamente, pero este fenémeno ocurre de manera simultanea a un aumento
abrupto en el error del flujo estatorico presentado en la Figura [3.11k. Esta divergencia en
el flujo confirma que la reduccién del error en el torque no obedece a un mejor seguimiento,
sino a que el controlador ha saturado sus variables de estado, perdiendo la capacidad de
mantener el control coordinado de ambas referencias.
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Para verificar el motivo de la robustez ante incertidumbres menores al valor original se
evalué una simulaciéon dinamica donde se monitoreo el error de la estimaciéon del enlace de
flujo s, para observar su comportamiento, en donde se obtuvieron los resultados que se
muestran a continuacion.
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Figura 3.15: Variacion del +5 % en Rj.

tiempo [s]

Figura 3.14: Variacion del -30 % en Rq.

Figura 3.16: Error entre ¥4, v Qﬂsa en funcion del tiempo ante una variacién del parametro
R en el segundo 4.

Tal como se puede observar en la Figura [3.14] la subestimacion del parametro de la re-
sistencia del estator durante la estimaciéon de flujo produce un error de caracter oscilatorio
y de baja amplitud en estado estacionario. Si bien este error experimenta un ligero incre-
mento, se mantiene contenido dentro de una banda de operacién estable, permitiendo que
el sistema siga funcionando. Por el contrario, la Figura ilustra el escenario opuesto;
al sobreestimar la magnitud de este parametro, se genera una acumulacién progresiva del
error. Esta condicién hace que la estimaciéon del enlace de flujo diverja, lo que finalmente
desencadena la inestabilidad del sistema y la pérdida general del control.

Este comportamiento se debe a que el pardmetro R interviene directamente en el
modelo de tension empleado para la estimacion del flujo. Al introducir un desajuste para-
meétrico en la resistencia del estator, se induce un error en el calculo de la caida de tensién
resistiva y por ello a la misma estimacion del flujo. Debido a que el calculo del flujo depende
de una etapa de integracion, este desfase actiia como un error que el integrador puro acu-
mula de forma progresiva, lo que en el caso de la sobreestimacioén conduce inevitablemente
a la saturaciéon y divergencia del algoritmo. No obstante, esta limitacién intrinseca de los
integradores puros puede ser abordada desde diferentes enfoques metodolégicos con el fin
de mejorar la robustez y el desempeiio dindmico del estimador.
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3.3.2.b. Variacion de resistencia de rotor

De la multiples simulaciones variando el pardmetro R,., se obtienen las siguientes Fi-
guras.
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Figura 3.17: Gréfica de w(t) para variaciones entre [-20 % y 20 %] en el parametro R,.

_0.4 1 1 1 1 1 1 I
0 1 2 3 4 5 6 7
Tiempo [s]
= = =—Referencia -20% -10% 5%
10% 15% 20% 0%

Figura 3.18: Grafica de T,(t) para variaciones entre [-20 % y 20 %]| en el parametro R,.
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A partir de las Figuras [3.17]y B-18] se aprecia que las variaciones porcentuales aplicadas
a la resistencia del rotor no generan alteraciones significativas en la evolucién temporal
de la velocidad mecénica. Por el contrario, en la respuesta del par electromagnético se
evidencia que, tras la introducciéon del desajuste paramétrico en el segundo 4, el rizado
de par incrementa su magnitud de forma directamente proporcional al aumento de dicha
resistencia.
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Figura 3.19: RMSE. Figura 3.20: MAE.

Figura 3.21: Errores ante distintos porcentajes de incertidumbres de la resistencia del
rotor.(a) Error en la velocidad. (b) Error en el torque. (c¢) Error en el flujo.

El anélisis de robustez frente a las incertidumbres en la resistencia del rotor, presentado
en las Figuras [3.19] y [3.20] exhibe un comportamiento de alta invariancia paramétrica. Al
examinar el desempeno del sistema a lo largo de un amplio espectro de variacién, que abarca
desde una subestimacion del -20 % hasta una sobreestimacion del +20 %, se observa que
las curvas correspondientes a los estados previo y posterior a la variaciéon paramétrica se
mantienen estables y sin desviaciones significativas. En consecuencia, los errores asociado
al Tramo 1 - 7 permanecen practicamente nulos en la totalidad de los escenarios evaluados
para las variables de velocidad y flujo, presentando variaciones marginales y despreciables
en el caso del torque electromagnético.

Esta notable insensibilidad se verifica tanto en la contencién de las fluctuaciones di-
namicas, reflejadas en el RMSE, como en la preservaciéon del error promedio en régimen
estacionario, evidenciado por los valores constantes del MAE. Desde la perspectiva de la
estrategia de control, este fené6meno indica que el esquema de estimacién y el calculo de las
leyes de control poseen un blindaje ante los desajustes del pardmetro R,. Por consiguien-
te, el controlador logra sostener un seguimiento de sus referencias, operando de manera
robusta sin riesgo de saturaciéon en sus acciones de control y garantizando la estabilidad
global del accionamiento bajo cualquier nivel de variacién de esta resistencia de rotor.
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3.3.2.c. Variacion de inductancia mutua

De la multiples simulaciones variando el parametro L,,, se obtienen las siguientes Fi-
guras.
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Figura 3.22: Grafica de w(t) para variaciones entre [-20 % y 20 %] en el parametro L,y,.
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Figura 3.23: Grafica de T,(t) para variaciones entre [-20 % y 20 %] en el parametro Ly,.
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Figura 3.26: Errores ante distintos porcentajes de incertidumbres de la inductancia mu-
tua.(a) Error en la velocidad. (b) Error en el torque. (c) Error en el flujo.

El anélisis de sensibilidad frente a variaciones en la inductancia mutua, ilustrado en las
Figuras[3:24)y [3:25] revela una notable robustez por parte del sistema de control. Al evaluar
el desemperno frente a incertidumbres paramétricas comprendidas en un rango del -20 % al
+20 %, se constata que las métricas de error se mantienen estrictamente constantes. Tanto
en la operacién previa a la aplicaciéon de carga como durante el régimen posterior, las
trayectorias para la velocidad, el torque electromagnético y el flujo estatorico no presentan
alteraciones. Como resultado directo de esta estabilidad, las metricas de error en el Tramo
4 - 7 permanecen plana y con un valor virtualmente nulo a lo largo de todo el espectro
analizado.

Esta invulnerabilidad paramétrica se refleja de manera uniforme tanto en la medicién
de la dispersiéon dindmica como en la desviacién absoluta media en estado estacionario.
Desde un punto de vista operativo, este comportamiento demuestra que las variaciones de
la inductancia mutua, dentro de los margenes evaluados, no logran perturbar el modelo
interno del estimador en una magnitud suficiente como para degradar el calculo del enlace
de flujo. En consecuencia, la estrategia de control logra rechazar eficazmente este nivel de
desajuste, asegurando un correcto seguimiento de las referencias y manteniendo estable la
estabilidad del accionamiento.
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Simulacién en tiempo real

Histéricamente, la verificacion experimental de algoritmos de control para sistemas
eléctricos de potencia y accionamientos electromecanicos ha representado un desafio consi-
derable, dado que la prueba directa sobre el equipo fisico conlleva riesgos de dano material,
costos elevados y limitaciones severas en la reproducibilidad de escenarios de falla. La simu-
lacién en tiempo real surge precisamente como respuesta a esta necesidad, constituyéndose
hoy en una etapa estdndar dentro del proceso de diseno, prueba y validaciéon de sistemas
de potencia, definida como aquella en la cual el modelo computacional de una planta se
resuelve con una restricciéon temporal estricta, sincronizada con el reloj fisico del proceso
que representa [66].

Antes de la consolidacion de la computacion digital, esta necesidad se resolvia mediante
los denominados Analizadores de Redes Transitorias (TNA, por sus siglas en inglés), dis-
positivos electromecanicos compuestos por maquinas eléctricas, transformadores y lineas
de transmisién a escala reducida, que reproducian fisicamente el comportamiento dindmico
de una red de potencia. Si bien estos simuladores analdgicos permitian observar fenémenos
transitorios con una velocidad de respuesta intrinsecamente igual a la del sistema real, su
escalabilidad era limitada y la reconfiguracion de la topologia exigia intervenciones ma-
nuales sobre el hardware, restringiendo su uso a estudios puntuales de alto costo y a un
numero reducido de laboratorios e institutos de investigacion.

La transicién hacia la simulacién puramente digital de fenémenos transitorios comenzd
a gestarse a mediados del siglo XX, pero las primeras herramientas de calculo de transito-
rios electromagnéticos operaban exclusivamente en modo asincronico, sin restriccion alguna
sobre el tiempo de computo empleado. La posibilidad de ejecutar dichos modelos en tiempo
real surgi6 recién con el avance del procesamiento paralelo hacia finales de la década de
1980. Uno de los hitos fundacionales en esta direccion fue el desarrollo del Real Time Digital
Simulator (RTDS), presentado por McLaren et al. en 1992 como una plataforma basada
en procesadores digitales de senal dispuestos en arquitectura paralela, concebida original-
mente para realizar pruebas de relés de proteccion en lazo cerrado |67]. Esta arquitectura
fue consolidada poco después y presentada formalmente como un simulador integramente
digital operando en tiempo real |68|, estableciendo el paradigma que dominaria la siguiente
década de desarrollo de simuladores digitales para sistemas de potencia.

Paralelamente, y de manera independiente, la industria aeroespacial habia adoptado
desde décadas anteriores la préctica de validar el software de sistemas de control critico

60
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mediante la técnica conocida como Hardware-in-the-Loop (HIL), en la cual un controlador
fisico real interactiia, a través de interfaces de entrada y salida, con un modelo compu-
tacional de la planta que se ejecuta en tiempo real. Esta metodologia, motivada por el
caracter de seguridad critica del software de vuelo, resulté natural de trasladar a otras
industrias en las que la falla de un controlador en condiciones reales conlleva consecuencias
severas, incluyendo la automocion, la generacion eléctrica y, més tarde, los accionamientos
de potencia [69].

La confluencia de ambas lineas de desarrollo dio lugar, durante la década de 1990, a una
nueva generacion de simuladores orientados especificamente a la electréonica de potencia
y los accionamientos eléctricos. A diferencia de los sistemas de proteccion y transmision,
en los que pasos de calculo del orden de decenas de microsegundos resultan suficientes, la
representacion fiel de la conmutacion de convertidores de potencia exige pasos de simula-
cion del orden del microsegundo o incluso <1us, dada la naturaleza de alta frecuencia de
las senales PWM involucradas. Este requerimiento impulsé la incorporaciéon de arreglos de
compuertas programables en campo (FPGA) como nticleo de computo adicional al proce-
sador central, permitiendo ejecutar de forma masivamente paralela tanto los modelos de
conmutacion de los convertidores como las interfaces de entrada y salida del simulador |70].

En este contexto nace, en 1997, OPAL-RT Technologies, fundada en Montreal por Jean
Bélanger y Lise Reinhardt Laforce, con el proposito de desarrollar simuladores digitales
de tiempo real basados en arquitecturas abiertas, combinando procesadores de proposito
general con tarjetas FPGA y software de prototipado rapido |71]. Su plataforma de software
RT-LAB, lanzada originalmente hacia finales de la misma década, permitié6 por primera
vez compilar de manera automética modelos desarrollados en entornos graficos de alto
nivel y distribuirlos sobre arquitecturas de coémputo paralelo en tiempo real, reduciendo
dréasticamente el esfuerzo de programaciéon de bajo nivel que hasta entonces era necesario
para lograr una ejecucion deterministica [70)].

Actualmente, la simulacion en tiempo real se sitiia como una etapa intermedia entre la
simulacion fuera de linea y la implementacion final sobre un controlador embebido comer-
cial. Esta etapa, frecuentemente denominada Software-in-the-Loop (SIL) cuando tanto la
planta como el controlador se ejecutan dentro del mismo simulador digital, permite veri-
ficar de manera realista el comportamiento temporal del algoritmo de control sin incurrir
todavia en los riesgos asociados a la conexion con hardware de potencia fisico [72|. Es pre-
cisamente bajo este enfoque metodologico que se desarrolla la validacion del esquema de
control hibrido MPC-FBL propuesto en el presente trabajo de titulo, empleando para ello
la plataforma de simulacién en tiempo real de OPAL-RT que se describe a continuacion.

4.1. Plataforma de Trabajo

El esquema de control hibrido MPC-FBL presentado en los Capitulos 2]y [3| fue desarro-
llado y validado mediante simulacién fuera de linea en el entorno Simulink, sin restriccién
alguna sobre el tiempo de cémputo empleado en cada paso de integracion. El presente
capitulo aborda la implementaciéon de dicho esquema sobre una arquitectura de simu-
lacion Software-in-the-Loop, en la cual tanto el modelo no lineal de la DSIM como los
controladores FBL y MPC se migran para ejecutarse integramente dentro del simulador de
tiempo real, sin la incorporacion todavia de hardware de potencia externo. A continuacién
se describe la plataforma de trabajo empleada para este fin, compuesta por el simulador
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OPAL-RT OP4512, la plataforma de software RT-LAB y el modelo de Simulink adaptado
para su ejecucién en tiempo real.

4.1.1. Opal - RT

Para la validaciéon experimental del esquema de control desarrollado en este trabajo
de titulo se dispone del simulador OPAL-RT OP4512, adquirido en su configuracién co-
mercial HIL2GO-100, la cual integra de fabrica el hardware del simulador junto con una
licencia de la plataforma de software RT-LAB y un conjunto predefinido de médulos de
acondicionamiento de entradas y salidas [1].
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Figura 4.1: Imagen referencial OPAL 4512.

El OP4512 corresponde a un simulador de tiempo real de gama de entrada, orientado a
tareas de Prototipado Réapido de Controladores (RCP) y de pruebas Hardware-in-the-Loop
sobre sistemas de electrénica de potencia y accionamientos eléctricos. Constructivamente,
su chasis de 2U para montaje en rack de 19 pulgadas se organiza en dos secciones funcio-
nalmente independientes. La seccion inferior aloja el computador objetivo, responsable de
ejecutar el modelo de simulacién bajo el sistema operativo de tiempo real OPAL-RTLinux;
este computador integra un procesador Intel Xeon E3 de 4 nicleos a 3,7 GHz, 16 GB de
memoria RAM y un disco de estado solido de 250 GB. La seccion superior contiene un
FPGA Xilinx Kintex-7 410T, programable directamente desde el computador objetivo a
través del bus PCle, encargado de gestionar las lineas de entrada y salida del simulador y de
ejecutar, de requerirse, modelos embebidos de muy alta velocidad desarrollados mediante
la herramienta RT-XSG .
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Figura 4.2: Arquitectura del simulador.

En términos de conectividad, el OP4512 admite hasta cuatro médulos de acondicio-
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namiento de tipo mezzanine, cada uno con capacidad de hasta 32 canales analbgicos o
digitales, totalizando hasta 128 canales rapidos con acondicionamiento de senal, a los que
se suman 12 canales adicionales mediante cuatro puertos RS422, para un total de 140 entra-
das y salidas. El simulador dispone ademés de cuatro puertos 6pticos SFP de comunicacién
de alta velocidad, empleados tanto para la sincronizacioén con otros equipos OPAL-RT co-
mo para la expansion de su capacidad de E/S mediante el enlace MuSE (Multi-System
Ezxpansion Link), y de una ranura PCle libre para tarjetas opcionales [1].

En la Tabla se resumen las especificaciones técnicas principales del simulador em-
pleado.

Tabla 4.1: Especificaciones técnicas del simulador OPAL-RT OP4512 [1].

Parametro Especificacion

Procesador (computador objetivo) Intel Xeon E3, 4 nicleos, 3,7 GHz
Memoria RAM 16 GB

Almacenamiento SSD de 250 GB

Sistema operativo de tiempo real =~ OPAL-RTLinux

FPGA Xilinx Kintex-7 410T

Canales de E/S rapidos Hasta 128 (4 modulos mezzanine)
Canales adicionales RS422 12 (4 puertos DB9)

Total de E/S Hasta 140

Comunicacién de alta velocidad 4 puertos SFP, 1-5 Gbit/s (Aurora)
Expansion de E/S (MuSE) Hasta 1024 canales

Ranuras PCle libres 1

Paso de simulacién minimo < lus

Compatibilidad de software RT-LAB, HYPERSIM

Dimensiones 2U, 19” rackmount (43,2 x 28 x 8,9 c¢m)
Peso ~5 kg

Antes de continuar, conviene precisar brevemente el concepto de overrun, dado que
constituye la métrica central en torno a la cual se estructura el estudio de este capitulo.
Un overrun ocurre cuando el tiempo de computo que requiere el simulador para resolver
un paso de la simulacién excede el periodo de muestreo T disponible. Bajo esta condicion,
el simulador no logra actualizar sus salidas dentro del intervalo asignado, rompiendo la
sincronia entre el tiempo de simulacién y el tiempo fisico, lo que invalida la condicién de
tiempo real y puede manifestarse como pérdida de muestras, retardos acumulativos o, en
casos severos, la detencion de la ejecucion.

El estudio a realizar consiste en comprobar la viabilidad de la simulacién en tiempo
real del control hibrido LHMPC-FBL y, en tal caso, manejar un horizonte de prediccién
sin obtener un overrun en la OPAL.

4.1.2. RT Lab

RT-LAB es la plataforma de software propietaria de OPAL-RT que actiia como in-
termediario entre el entorno de modelado grafico MATLAB/Simulink y el hardware de
simulaciéon en tiempo real, automatizando el proceso de generacién de codigo, compila-
ciéon cruzada, distribucion y ejecucion deterministica de un modelo sobre el simulador [70].
Lanzada originalmente hacia finales de la década de 1990, RT-LLAB ha evolucionado hasta
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constituirse en uno de los entornos de referencia para la simulacién en tiempo real y las
pruebas HIL de accionamientos eléctricos y sistemas de electrénica de potencia, siendo
ampliamente documentada en la literatura especializada |70}72].
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Figura 4.3: Interfaz grifica de RT LAB.

El flujo de trabajo de RT-LAB exige, en primer lugar, particionar el modelo de Simulink
en al menos dos subsistemas de naturaleza distinta. El subsistema maestro (SC), que se
ejecuta de manera asincrona sobre el computador principal, concentra los elementos de
supervision, visualizaciéon y ajuste de parametros que no requieren restriccion temporal
estricta, tales como osciloscopios virtuales y paneles de referencias. Por otro lado, uno o
maés subsistemas de consola o esclavos (SM/SS) contienen el modelo dindmico de la planta y
son los que efectivamente se compilan, mediante Simulink Coder, en lenguaje C ejecutable

y se despliegan sobre el sistema operativo de tiempo real del computador objetivo del
OP4512.

Una vez compilado, RT-LAB se encarga de sincronizar la ejecuciéon de estos subsiste-
mas bajo un paso de tiempo fijo, gestionar la comunicacién entre ellos y con el computador
anfitrion, y mapear las senales de entrada y salida del modelo hacia los canales fisicos del
simulador mediante una biblioteca de bloques especifica denominada OpComm. La herra-
mienta provee, asimismo, indicadores de desempeno en tiempo de ejecucién que permiten
detectar condiciones de sobrepaso (overrun) en las que el modelo no logra completar sus
céalculos dentro del intervalo de muestreo disponible, situacién critica para la validez de
cualquier resultado obtenido en tiempo real.

La eleccién de RT-LAB para este trabajo responde, en primer término, a que consti-
tuye el software nativo y plenamente soportado por el simulador OP4512 disponible; y en
segundo término, a que permite migrar de manera directa los modelos de Simulink desa-
rrollados y validados en los Capitulos 2 y 3 sin requerir su reescritura en un lenguaje de
bajo nivel, reduciendo significativamente el riesgo de introducir errores de implementacién
durante la transicion desde la simulacion fuera de linea hacia la ejecucion en tiempo real.
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4.1.3. Adaptacion de Simulink para RT Lab

La migracion del modelo desarrollado en los Capitulos 2 y 3, desde un entorno de
simulacion fuera de linea hacia su ejecucion en el simulador OP4512, requirié una serie de
adaptaciones sobre el esquema original de Simulink, las cuales se detallan a continuacion.

Con el fin de adaptar el modelo a la arquitectura en tiempo real exigida por RT-LAB
(descrita en la Seccion [4.1.2), la simulacion se reorganizo de forma modular distribuyendo
sus bloques en subsistemas de Consola (SC), Maestro (SM) y Esclavo (SS).

Por un lado, en el subsistema de Consola se agruparon los elementos de visualizacién
de las salidas, el m6dulo de generacién de senales de referencia. Por otro lado, la dinamica
de la méaquina se asigné al subsistema Maestro para asegurar la sincronizacién global y
la ejecucion del ciclo principal en tiempo real. Finalmente, la carga computacional de los
algoritmos de control se distribuyd en dos subsistemas Esclavos: uno dedicado al bloque
de linealizacion por realimentacion y otro al optimizador del control MPC, tal como se
muestra en la Figura [£.4]

De manera paralela, se actualizaron las Matlab Functions presentadas en los anexos
por versiones con complejidad computacional reducida, con la finalidad de evitar cualquier
propagaciéon innecesaria del tiempo de cémputo.
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Figura 4.4: Esquema de subsistemas para simulacio6 en RT-LAB.

Asimismo, se verificé la compatibilidad de cada bloque con la generacion de codigo
autonomo para tiempo real. En particular, el optimizador predictivo utilizaba originalmente
el solver quadprog mediante la instruccion coder.extrinsic (ver Anexo C). Aunque este
enfoque funciona en simulacion fuera de linea, no es ejecutable en el simulador objetivo al
carecer de un intérprete de RT - LAB.

Por ello, dicho bloque se reemplaz6 por una formulacién de programacion cuadrética
compatible con generaciéon de coédigo en C. Con el fin de preservar el comportamiento
validado en la etapa previa, se mantuvieron intactas las matrices H y f, asi como la
estructura de restricciones GU (k) < b definidas en la Secciéon 3.1.3.
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4.2. Resultados de la simulaciéon en tiempo real

En esta seccién se presentan y analizan los resultados obtenidos al evaluar el desempe-
no del sistema de control propuesto utilizando la plataforma de simulacién en tiempo real
OP4512. Con el proposito de validar la efectividad y viabilidad técnica de la estrategia
LHMPC-FBL, se desarrolla un analisis de sensibilidad de las métricas de error de segui-
miento (RMSE y MAE), asi como de la calidad armoénica de la corriente, ante variaciones
en la longitud del horizonte de prediccion (N,).

4.2.1. Analisis de sensibilidad ante la extensién del horizonte de prediccién
para F,, =10 kHz

En esta etapa se examina el comportamiento de los errores de seguimiento de las va-
riables controladas. El escenario de pruebas contempla la maquina operando al 95 % de su
velocidad nominal, sometida a un par de carga correspondiente al 75 % de su torque elec-
tromagnético nominal, con un paso de integracion de 4 us y una frecuencia de conmutacion
de 10 kHz por inversor.

En la Figura[4.5]se expone la evolucion temporal de los indicadores de error en funciéon
del horizonte Np,.
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Figura 4.5: Sensibilidad de los errores MAE y RMSE frente a la variacién del horizonte de
prediccion N, para una Fy,, de 10 kHz.
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A partir de la Figura[4.5] es posible extraer las siguientes conclusiones sobre la dinamica
del controlador. A partir de los resultados presentados en la Figura [£.5] es posible realizar
un analisis exhaustivo sobre la influencia del horizonte de prediccion N, en el desempeno
dindmico y en régimen permanente del controlador predictivo.

En primer lugar, el comportamiento del error en la velocidad mecanica exhibe un decai-
miento de tipo potencial negativo con un fuerte gradiente inicial. Para horizontes corto, el
error disminuye dréasticamente, pasando de un MAE cercano al 0,70 % a valores inferiores
al 0,25 %. No obstante, la curva evidencia claramente rendimientos marginales decrecien-
tes; para valores superiores a N, = 15, la mejora en el seguimiento de velocidad se vuelve
asintotica, alcanzando una zona de saturacion donde extender la prediccién hasta N, = 32
produce reducciones marginales de error insignificantes. Esto confirma que horizontes in-
termedios son suficientes para amortiguar las dinamicas lentas de la velocidad.

Por otro lado, la tendencia del par electromagnético muestra un comportamiento lige-
ramente ascendente, caracterizado por un crecimiento lineal suave con pendiente positiva
excepcionalmente baja. A medida que N, incrementa de 6 a 32, el MAE del par electro-
magnético aumenta levemente desde aproximadamente 2,49 % hasta 2,63 %, mientras que
el RMSE escala de 3,03% a 3,22 %. Este fenomeno refleja un trade-off inherente a la fun-
cion de costo del MPC: al expandir la ventana de prediccion, el optimizador otorga mayor
peso efectivo al filtrado de la velocidad, lo que induce un leve incremento en el rizado de
alta frecuencia del par electromagnético. Sin embargo, dicho deterioro se mantiene acotado
dentro de rangos estrictamente aceptables.

En cuanto al enlace de flujo del estator, la curva del error presenta un comportamiento
afin con una pendiente préacticamente nula. E1 MAE se mantiene oscilando en una franja
sumamente estrecha alrededor del 0,33 %, mientras que el RMSE permanece estable en
torno al 0,43 % a lo largo de todo el espectro de N, evaluado. Esta invarianza demuestra
que la regulacion del flujo estd acoplada a la dindmica electromagnética rapida y a las
restricciones de voltaje del inversor, resultando inmune a la extensién de la ventana de
prediccién temporal.

En sintesis, el analisis integrado de los tres estados sugiere que el rango 6ptimo de
operacion se ubica entre N, = 12 y N, = 16. Por debajo de IV, = 12, el error de velocidad
es elevado; por encima de IV, = 16, la ganancia en precision de velocidad es despreciable,
mientras que la carga computacional escala linealmente y el error del par electromagnético
experimenta un leve degradamiento.

4.2.2. Analisis de sensibilidad ante la extensién del horizonte de prediccién
para F,, =5 kHz

En esta caso se examina el comportamiento de los errores de seguimiento de las varia-
bles controladas. El escenario de pruebas contempla la maquina operando al 95 % de su
velocidad nominal, sometida a un par de carga correspondiente al 75% de su torque elec-
tromagnético nominal, con un paso de integracion de 4 us y una frecuencia de conmutacion
de 5 kHz por inversor.
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Figura 4.6: Sensibilidad de los errores MAE y RMSE frente a la variacién del horizonte de
prediccion N, para una Fy,, de 5 kHz.

A partir de los resultados presentados en la Figur [£.0] se realiza el analisis del desem-
peno dindmico y en régimen permanente de la estrategia de control para una frecuencia de
conmutaciéon de Fy,, = 5 kHz. Cabe destacar que la reduccion en la frecuencia de conmu-
taciéon exige un horizonte de prediccion minimo mas elevado para garantizar la estabilidad
del sistema,; en este caso, para valores inferiores a IV, = 15, el controlador pierde estabilidad
y resulta incapaz de regular las variables de estado. Por este motivo, dichos puntos fueron
excluidos de la representacion grafica para mantener la claridad de la escala.

En primer lugar, el error en la velocidad mecanica exhibe una tendencia decreciente a
medida que se extiende el horizonte de prediccion. E1 MAE se reduce gradualmente desde
aproximadamente un 1,9 % para N,, = 15 hasta alcanzar un 1 % en N,, = 32, mientras que el
RMSE disminuye de un 3 % a valores inferiores al 2,2 %. Aunque la reduccion es sostenida,
la tasa de mejora disminuye progresivamente hacia horizontes mas largos, evidenciando el
rendimiento marginal decreciente caracteristico de la dinamica lenta de la velocidad.

Por otro lado, el comportamiento del par electromagnético revela una degradaciéon
severa a medida que incrementa el horizonte de prediccion. A diferencia de lo observado a
frecuencias de conmutacién mayores, operar a 5 kHz implica un menor niimero de acciones
de control por unidad de tiempo. En consecuencia, intentar predecir a muy largo plazo
genera una acumulacion de error en la dindmica rapida del par electromagnético: el MAE
escala drasticamente desde un 5% para N, = 15 hasta superar el 22% para N, = 32,
mientras que el RMSE se incrementa al pasar del 5% hasta aproximadamente el 28 %.
Esto demuestra que extender excesivamente N, bajo frecuencias de conmutacién reducidas
resulta contraproducente para el seguimiento del par electromagnético.
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En cuanto al enlace de flujo del estator, la curva del error presenta un crecimiento
monoétono suave pero constante a lo largo de todo el espectro de N, evaluado. El MAE
asciende progresivamente desde un 1,2 % en N, = 15 hasta un 1,8 % en N,, = 32, al tiempo
que el RMSE se incrementa desde un 1,5 % hasta un 2,2 %. Esta tendencia confirma que la
precision en la regulacion del flujo también se deteriora a medida que el optimizador prioriza
la trayectoria a largo plazo de la velocidad en detrimento de las variables electromagnéticas
rapidas.

A la luz de los resultados obtenidos para ambas frecuencias de conmutacion, es posible
realizar una discusiéon comparativa sobre el comportamiento del controlador predictivo,
considerando que el tiempo de integracién de la planta se mantiene constante en Ts = 4 us
y lo que varia es el periodo de ejecucion del algoritmo de control (Teontror = 100 us para
10 kHz frente a Tiontrol = 200 us para 5 kHz).

En primer lugar, la diferencia en el limite inferior de estabilidad se explica por la
actualizacion del vector de tension. Al operar a 5 kHz, la accion de control permanece
congelada durante 200 us (equivalente a 50 pasos de integracion de la planta T5), el doble
del tiempo que a 10 kHz (25 pasos). Un horizonte corto como N, < 15 resulta incapaz
de anticipar las desviaciones acumuladas durante un intervalo de retencién tan extenso,
provocando la inestabilidad del sistema.

Por otro lado, la severa degradaciéon observada en el par electromagnético y el flujo
estatorico al incrementar N, a 5 kHz —donde el MAE del par electromagnético escala
desde un 11 % hasta superar el 22 % responde a la interaccion entre el horizonte temporal
real de la prediccion y la fisica de la maquina multifasica:

1. Ampliacién del horizonte de tiempo real:
Como el horizonte temporal absoluto de evaluacion corresponde a Tyred = Np-Teontrols
para un horizonte de N, = 32 a 5 kHz, el controlador evaltia el comportamiento del
sistema a 6,4 ms hacia el futuro, en comparacion con los 3,2 ms alcanzados a 10 kHz.
Evaluar un intervalo de tiempo tan extenso sobre variables electromagnéticas rapidas
incrementa exponencialmente la acumulaciéon del error de prediccion.

2. Priorizacion de la funciéon de costo y oscilaciones de par:

A medida que N, se extiende a 5 kHz, la funcién de costo evalia una trayectoria muy
larga en la cual predomina la dindmica lenta de la velocidad mecéanica. El optimizador
selecciona secuencias de conmutaciéon que consiguen regular la velocidad promedio en
el plano a— 3, pero sacrifican la precisiéon instantanea al inyectar contenido armoénico
en el subespacio x — y. Dichas corrientes de alta frecuencia inducen oscilaciones
continuas sobre el par electromagnético. Aunque el sistema no pierde el control global
ni la velocidad media desbalancera, la calidad instantdnea del par electromagnético
se deteriora drasticamente.

En sintesis, la estructura de control combina un MPC que opera sobre un modelo
lineal desacoplado, una linealizacién por realimentaciéon que genera U;B y reguladores PI
independientes que mantienen las corrientes en cero para calcular vy, enviando ambas
tensiones al modulador PWM. Al operar a 5 kHz con N, > 20, el tiempo de prediccion
supera los 4 ms, acumulando errores que distorsionan las salidas del MPC y provocan
variaciones abruptas a tiempo de control. Debido a que el subespacio x — y posee una

inductancia de fuga L, muy pequena, estas perturbaciones causan elevadas pendientes de
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corriente que ni el modulador a 5 kHz ni los bucles PI logran atenuar antes del siguiente
periodo de actualizacion. Esto inyecta corrientes armonicas de alta frecuencia que degradan
la calidad del par electromagnético mediante un elevado rizado, justificando la necesidad
de acotar el horizonte a N, ~ 15.

4.2.3. Andlisis del THD de corrientes ante la extensidén del horizonte

La Distorsion Armonica Total (THD, por sus siglas en inglés Total Harmonic Dis-
tortion) es una métrica estandarizada que cuantifica el grado de contaminaciéon armoénica
presente en una forma de onda periddica, tipicamente una corriente o tension. Se define co-
mo la relacién entre la raiz cuadratica media de todas las componentes armoénicas presentes
en la senal y el RMS de la componente fundamental, expresada como porcentaje:

THD = ZI’JQ

% % 100 % (4.1)
1

donde I; es la amplitud RMS del armonico fundamental (50 Hz en este trabajo) e I,
son las amplitudes RMS de los arménicos de orden superior (n = 2,3,4,...).

De manera equivalente, el THD puede expresarse en términos de la potencia total de

la senal:
12, — I?
THD = 4 /% (4.2)
1

El contenido arménico de las corrientes del estator representa un indicador critico del
desempeno global de un accionamiento por varias razones:

1. Pérdidas de potencia: Los armoénicos incrementan las pérdidas 6éhmicas en los
devanados y conductores, reduciendo la eficiencia global del accionamiento segiin

2
Ppérdidas o8 IRMS'

2. Calidad de la energia: Altos niveles de THD pueden afectar a otros equipos conec-
tados a la misma red, degradando la tensién de alimentacién y causando interferencia
electromagnética.

3. Estrés mecanico: Las componentes armoénicas generan componentes adicionales
de ripple de torque que aceleran el desgaste mecanico y reducen la vida til de
rodamientos y acoplamientos.

En el contexto del presente trabajo, la evolucion del THD en funcién del horizonte
de prediccién constituye una métrica adicional para evaluar la eficacia de la estrategia
MPC-FBL, més alla de los errores de seguimiento utilizados en esta memoria de titulo.

4.2.3.a. Resultados y Analisis

= Frecuencia de conmutacién de 10 kHz
La calidad de la energia y el contenido armoénico de las corrientes del estator son
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indicadores fundamentales para evaluar el desempefio global del accionamiento. En
esta seccion se analiza la evolucion de la Distorsion Armonica Total de la corriente de
la fase A de la maquina frente a variaciones en la longitud del horizonte de prediccion.

En la Figura [L.7 se presenta el grafico de barras que ilustra la tendencia del THD
porcentual a medida que se incrementa el parametro N, en un rango desde 6 hasta
32.
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Figura 4.7: Evolucion del THD (%) de la corriente de la fase A en funcién de la extension
del horizonte de prediccién N, para una frecuencia de conmutacion de 10 kHz.

A partir de los resultados expuestos, se observa que para horizontes cortos el contro-
lador exhibe el nivel mas alto de distorsién armoénica, alcanzando un valor cercano
al 18,5 %. Esto ocurre porque una ventana de optimizacion tan reducida limita la
capacidad de la estrategia predictiva para anticipar el comportamiento futuro de las
corrientes, lo que resulta en una secuencia de conmutaciéon subdptima y una mayor
inyeccién de armoénicos. Asimismo, debe considerarse que las corrientes pertenecientes
al subespacio x — y estan siendo suprimidas mediante un regulador lineal PI conven-
cional. Al no tratarse de un esquema de control robusto o dedicado especificamente a
la mitigacién selectiva de armoénicos, este introduce ruido residual y rizado adicional
que degrada la calidad de la corriente armoénica.

A medida que el horizonte de prediccion se extiende, se evidencia una clara tendencia
decreciente en la magnitud del THD, dado que el controlador dispone de mayor
informacién proyectada para penalizar los errores; esto permite calcular acciones de
control 6ptimas y sintetizar sefiales de referencia més precisas mediante el modulador
PWM, mitigando el rizado de corriente de forma efectiva.

Sin embargo, en concordancia con el anélisis previo de los errores de seguimiento, se
presenta una saturaciéon en el beneficio aportado por la extensiéon del horizonte. A
partir de IV, = 20, la disminucién del THD muestra un rendimiento marginal decre-
ciente, estabilizandose de forma asintotica en torno al 13 % para el limite evaluado
de N, = 32. Este comportamiento confirma la existencia de un limite de opera-
cion practico, donde extender el horizonte méas alla de este valor no produce mejoras
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significativas en la calidad de la energia que justifiquen el incremento en el costo
computacional del algoritmo en tiempo real.

» Frecuencia de conmutaciéon de 5 kHz
En la Figura[4.§se presenta la evolucion del THD de la corriente de la fase A para una
frecuencia de conmutacién de 5 kHz, evaluada en el intervalo operable de N, = 15
a N, = 32. Al igual que en los analisis previos de error de seguimiento, los puntos
correspondientes a IV, < 15 se excluyeron debido a la pérdida de estabilidad del
sistema bajo esta frecuencia de conmutacion.
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Figura 4.8: Evolucién del THD de la corriente de la fase A en funcion de la extension del
horizonte de prediccion N, para una frecuencia de conmutacion de 5 kHz.

A partir de los resultados presentados en la grafica, se identifican las siguientes ten-
dencias dindmicas:

1. Zona de invariancia armoénica:
En el intervalo de N, = 15 a N, = 29, el valor de THD se mantiene en un
régimen sumamente estable, oscilando en una franja acotada entre 109 % y 111 %
. En este rango, la extensién moderada del horizonte de prediccién no altera
significativamente el perfil armoénico de la corriente fundamental.

2. Crecimiento en horizontes extensos:
A partir de N, = 30, la distorsiéon arménica experimenta un incremento soste-
nido, escalando desde 114 % en N, = 30 hasta alcanzar un maximo de 125 % en
N, = 32.

Este elevado nivel de distorsion y su posterior incremento para horizontes muy largos
estan directamente vinculados con la degradaciéon en el seguimiento del par electro-
magnético descrita anteriormente. Al operar a 5 kHz con un periodo de control ex-
tendido (Teontrol = 200 is), evaluar un horizonte de N, = 32 implica predecir 6,4 ms
hacia el futuro. La acumulaciéon de error de predicciéon sobre las dindmicas rapidas
distorsiona las salidas del controlador, inyectando componentes armoénicas no desea-
das en el subespacio x —y. Como dicho subespacio posee una inductancia de fuga L,
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reducida, estas perturbaciones inducen elevadas derivadas de corriente que degradan
dréasticamente la calidad de la onda.

En sintesis, este analisis demuestra que para Fy,, = 5 kHz carece de relevancia practi-
ca extender el horizonte de prediccion IV,. Si bien la menor frecuencia de conmutacion
reduce la carga computacional por unidad de tiempo —lo que en teoria facilita la
simulaciéon en tiempo real de horizontes temporalmente méas largos—, esta ventaja
resulta irrelevante desde el punto de vista del accionamiento fisico.

Debido a que el THD de la corriente se mantiene por encima del 100 %, la distorsion
armonica inyectada es masiva. Para mantener la estabilidad del sistema bajo estas
condiciones, la méquina requerirfa soportar amplitudes y componentes armoénicas
de corriente que sobrepasan sus limites de termicos, convirtiendo este régimen de
operacion en una condicion fisicamente inviable para la maquina.
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Conclusiones

En el presente trabajo de titulo se propuso y validé mediante simulaciones en tiempo
real una arquitectura de control hibrida para el accionamiento de una Maquina de Induc-
cion con Estator Dual, combinando la Linealizaciéon por Realimentaciéon con el Control
Predictivo de Largo Horizonte. A continuacion, se presentan las conclusiones extraidas del
desarrollo tedrico, las simulaciones fuera de linea, la validacién experimental en tiempo real
y las directrices para trabajos futuros.

Los resultados obtenidos permiten concluir que el esquema de control propuesto funcio-
na correctamente, logrando un desacoplamiento efectivo entre las dinamicas de par electro-
magnético y flujo estatorico mediante la FBL, sobre el cual el LH-MPC gestiona de forma
optima el seguimiento de referencia, el rechazo de perturbaciones mecénicas y el respeto
de las restricciones fisicas del accionamiento. Estos resultados se mantuvieron consistentes
tanto en la simulacién fuera de linea como en su posterior validacién mediante simulacién
en tiempo real sobre la plataforma OPAL-RT OP4512.

Un resultado central de esta memoria es la comprobaciéon de que el esquema hibri-
do FBL-MPC puede ejecutarse en tiempo real sin incurrir en condiciones de sobrepaso
(overrun). La plataforma OPAL-RT logro correr la totalidad del esquema de control, in-
cluyendo la resolucion del problema de optimizacion cuadratica en cada paso, utilizando un
paso de integracion de 4 us, sincronizado con una frecuencia de conmutaciéon de 10 kHz por
inversor. Esto confirma que la estrategia propuesta es computacionalmente viable para su
implementaciéon en hardware embebido de tiempo real, y no queda restringida inicamente
al Ambito de la simulacién fuera de linea.

De acuerdo con lo observado en el analisis de sensibilidad del horizonte de prediccion, el
limite inferior de estabilidad del controlador depende directamente del periodo de ejecucién
del algoritmo. Para Fs,, = 10 kHz, el sistema pierde la capacidad de regulaciéon para
horizontes inferiores a N, = 6, mientras que al reducir la frecuencia a Fy, = 5 kHz, el
limite minimo de estabilidad se desplaza a N, = 15. Esto se explica por la retencién del
vector de tension: ventanas de optimizacion excesivamente reducidas impiden al algoritmo
anticipar la acumulacién de error dinamico, provocando decisiones de control subéptimas
v la pérdida de estabilidad en lazo cerrado.

Asimismo, la comparacion entre ambas frecuencias de conmutacién demostré que la re-
duccién del costo computacional obtenida al operar a 5 kHz carece de relevancia practica
para extender el horizonte de prediccion. Aunque esta condiciéon permite simular horizon-
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tes temporales mayores en tiempo real, la severa degradacion en la calidad armonica de
la corriente inyecta componentes de alta frecuencia que inducen oscilaciones en el par.
Para mantener el control bajo este régimen, la maquina requeriria corrientes que no son
fisicamente viables dadas sus capacidades térmicas reales.

La motivacién central de este trabajo de titulo fue atender la limitaciéon clasica del
MPC de horizonte largo: su elevado costo computacional. Al combinar la FBL con el LH-
MPC, se logré reducir el modelo no lineal de la DSIM a un sistema lineal y desacoplado de
bajo orden, sobre el cual el optimizador predictivo trabaja de forma mucho més eficiente.
Gracias a esta simplificacion, fue posible extender el horizonte de predicciéon hasta ventanas
de tiempo de 128 us (N, = 32) a 10 kHz sin comprometer la ejecucion en tiempo real, lo
cual resultaria inabordable si el optimizador tuviese que resolver directamente el modelo
no lineal completo de la méaquina.

Por otro lado, el analisis de robustez paramétrica reveld que el esquema es sensible ante
la incertidumbre en la resistencia del estator, particularmente ante su sobreestimacion.
Debido a que R interviene directamente en el estimador de flujo por modelo de voltaje
mediante una integracién en lazo abierto, un desajuste introduce un error sistemético que
diverge en el integrador puro. No obstante, esta limitaciéon no pertenece a la estrategia
FBL-MPC en si, sino al estimador empleado. La incorporaciéon de un estimador de flujo
con correccion en lazo cerrado resolveria esta vulnerabilidad sin modificar la estructura de
control propuesta.

5.1. Trabajos Futuros

A partir de los desarrollos, hallazgos y limitaciones identificadas en la presente memoria
de titulo, se proponen las siguientes lineas de investigacion y trabajo futuro:

= Implementaciéon en configuraciones asimétricas:
Extender e implementar la propuesta de control FBL-MPC en una méaquina de in-
duccion de doble estator asimétrico, evaluando el impacto del desfase espacial de los
devanados sobre el desacoplamiento dindmico y el desempeiio en tiempo real.

= Estimaciéon avanzada del enlace de flujo:
Implementar estrategias mas robustas para la estimacion del enlace de flujo del esta-
tor, tales como observadores de estado en lazo cerrado o esquemas adaptativos que
compensen las variaciones de la resistencia del estator por efecto térmico.

= Inyeccién util de armoénicos en el subespacio = — y:
Aprovechar las libertades adicionales del subespacio x — y para la inyeccién con-
trolada de armoénicos de corriente que contribuyan activamente a la producciéon de
torque electromagnético o a la densidad de potencia del accionamiento, en lugar de
Unicamente suprimir sus componentes.

= Filtrado a la salida del inversor para reducidas frecuencias de conmutaciéon:
Diseniar e implementar un filtro pasivo o activo a la salida del inversor en un intento
de reducir el THD de corriente cuando el sistema opere a frecuencias de conmutaciéon
menores a 10 kHz, mitigando el estrés térmico en los devanados y haciendo viable la
operacion con horizontes extendidos a menores frecuencias de conmutacion.



Apéndice A

Informacién de la DSIM

A.1. Datos y parametros del sistema

A continuacion en las Tablas y[A~2] se presentan los valores nominales y parametros
de la DSIM, respectivamente. Esto considerando que los valores de resistencia y reactancias
estan en base propia y referidos al estator.

Tabla A.1: Valores nominales de 1la DSIM.

Parametro Sh, Va Sn J fn p Ky
Valor 75kVA | 400 | 0.0106 | 1.25 kgm? | 50 Hz | 2 | 0.03914
Tabla A.2: Parametros de la DSIM.
T ) L, L, L, L,

0.03552 | 0.02092 | 0.000335 | 0.0154 | 0.0154 | 0.0151

A.2. Conversion de parametros a base comin

A continuacién se definen las bases de los parametros eléctricos de la DSIM.

» DSIM:
o 14,=230.94 V e f, =50 Hz
e S, =75kVA 1
o I, — 657‘2) — 5412 A e wy/p=157.08 rad/s
o 7, = %:4.266 Q o T} = i—’;p —=477.46 Nm
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A.3. Cédigo Maquina

function x_dot = DSIM(x, vsa, vsb,vsx,vsy, Tmec,Teli)

%% Variables de estado

isa = x(1); psi_s_a = x(3);
; isb = x(2); psi_s_b = x(4);
isx = x(5); psix = x(7);
g isy = x(6); psiy = x(8);
wm = x(9); theta = x(10);

%% Parametros

P =2

Rs = 0.03552; Rr = 0.02092;

Lm = 0.0151; Ls = 0.000335 + Lm;
5 J = 1.25; Kd = 0.03914;

7 Lr = 0.000335 + Lm;
: Lls=Ls-Lm;
delta = Ls*xLr-Lm~2 ;

%% Matrices de estado A y B

A = [-(Ls*Rr+Lr*Rs)/delta -wm*p Rr/delta wm*pxLr/delta;
Wm*p -(Ls*Rr+Lr*Rs)/delta -wm*p*Lr/delt Rr/delta;
_Rs 0 0 0;
0 -Rs 0 01;
B = [Lr/delta O0;
0 Lr/delta;
1 0;
0 11;
x_dot_elec = A*x_elec + B*u;

%% Dinamica subespacio xy
x_xy=[isx;isy;psix;psiy]l;
u_xy=[vsx;vsyl;

Ax=[-Rs/Lls 0 0 0;
0 -Rs/Lls 0 0;

-Rs 0 0 0;

0 -Rs 0 0];

Bx = [ 1/Lls 0

0 1/Lls;
1 0 ;
0 1 1;

; x_xy_dot=Ax*x_xy+Bx*u_xy;

%% Dinamica mecanica
omega_dot (1/3)*(Teli - Tmec - wm*Kd);
theta_dot wm ;

% Estado electrico

x_elec = [isa; isb; psi_s_a; psi_s_b];
u = [vsa; vsbl; % size 2x1
%% Estado completo
; x_dot = [x_dot_elec;x_xy_dot;omega_dot;theta_dot];

end
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Apéndice B

FeedBack Linealization

B.1. Datos y parametros del sistema

A continuacién se presenta el codigo en matlab del bloque FBL, encargado de realizar
el control no lineal.

function u = FBL(x, v_torque, v_psi)
%% Desempaqueta
isa = x(1);
isb = x(2);

5 psi_s_a = x(3);

psi_s_b = x(4);
isx= x(5);

isy = x(6);
psix = x(7);
psiy = x(8);
Wi = x(9);
theta = x(10);

%% Parmetros

5p = 24
s Rs = 0.03552;
Rr = 0.02092;
Lm = 0.0151;
Ls = 0.000335 + Lm;
Lr = 0.000335 + Lm;

%% Derivadas de Lie

3 Lfh = [ (3*pxpsi_s_ax((isb*(Lr*Rs + Ls*Rr))/(Lm~2 - LrxLs)

- (Rr*psi_s_b)/(Lm~2 - LrxLs) + isa*p*wm + (Lr*p*psi_s_a*wm)/(Lm~2 -
Lr*Ls))) /2
+ (3*pxpsi_s_bx((Rr*psi_s_a)/(Lm~2 - Lrx*Ls)

- (isa*(Lr*Rs + Ls*Rr))/(Lm~2 - LrxLs) + isb*p*wm + (Lr*p*psi_s_b*wm
)/(Lm~2 - LrxLs)))/2;
- 2*xRsx*isa*psi_s_a - 2*Rs*isb*psi_s_bl;

Lgh = [ (3*isb*p)/2 + (3*Lr*p*psi_s_b)/(2*(Lm~2 - Lrx*Ls)),
- (3xisa*p)/2 - (3*Lrxpx*psi_s_a)/(2*x(Lm~2 - Lr*Ls));
2xpsi_s_a, 2*psi_s_b];

3 v = [v_torque; v_psil;
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%h F

u =

BL

Lgh \ (v - Lfh);

%% Saturacion de la salida

Vmax
Vmin

u =

end

800;
-800;

max (min (u,

% limite superior bus DC
% limite inferior bus DC

Vmax), Vmin); % saturacion de tension



Apéndice C
Control predictivo

A continuacion se presenta el codigo en matlab del bloque LHMPC-FBL, encargado de
realizar el control predictivo.

function [Teref, v_torque, v_psi, fallo_kkt, violacion_torque] =

MPC_speed_FBL_quadprog_Simulink(y_k, w_ref, psi2_ref, Np, q_w, Tload)
% Declaracion para que Simulink use el motor de MATLAB en la simulacion
coder .extrinsic(’quadprog’, ’optimoptions’);

%% ================= INICIALIZACIoN DE BANDERAS =================
fallo_kkt = O0;

violacion_torque = 0;

%% ================= PARaMETROS FiSIC0S =================
Ts = 100e-6;

J = 1.25;

P = 2

w_base_mec = (2xpi*50)/p;

Tn = 75e3 / w_base_mec;

Te_max = Tn;

Te_min = -Te_max;

Psi2_max = 1.272;
Psi2_min = 0.01;

%' ================= TUNING ROBUSTO =================
q_w_base = q_w;

weights_vec = omnes(Np,1);

weights_vec(end) = 10;

Q_w_mtx = diag(weights_vec) * q_w_base;

q_psi = 1500;

r_torque = 7e-9;

r_psi = le-4;

%% *xx*x RATE LIMIT DE TORQUE ***x*
T_rate = 0.08;

99 —===—=—========== DPETADDY =—====—==========
wvm_k = y_k(1);
Te_k 8 y_k(2):
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38 Up_blk = tril (ones(Np)) * Ts;
39 Ga_blk ones (Np,1);

41 %h% ===== A) VELOCIDAD =====

2 L_sum = tril (ones(Np));

43 % Nota: Asumimos que Tload es un escalar [1x1]

44 W_free = wm_k + (Ts/J) * L_sum * (Ga_blk*Te_k - Tload*ones(Np,1));
15 Mat_W = (Ts/J) * L_sum * Up_blk;

17 %h%h ===== TRAJECTORY SHAPING (Referencia Alcanzable) =====
18 t_vec = (0:Np-1)’ * Ts;

19 acc_max = (Te_max - Tload) / J;

50 acc_min = -(Te_max - Tload) / J;

52 1if w_ref >= wm_k

53 W_ramp = wm_k + acc_max * t_vec;

54 W_ref_vec = min(W_ramp, w_ref * ones(Np,1));
55 else

56 W_ramp = wm_k + acc_min * t_vec;

57 W_ref_vec = max(W_ramp, w_ref * ones(Np,1));
58 end

59

60 E_w_free = W_free - W_ref_vec;

61 R_t = r_torque * eye(Np);

62

63 H.w = 2 * (Mat_W?’ * Q_w_mtx * Mat_W + R_t);
64 f_w = 2 % Mat_W’ *x Q_w_mtx * E_w_free;

65

66 h#h ===== B) FLUJO =====

67 Psi_free = Ga_blk * Psi_k;

68 Psi_ref_vec = psi2_ref * ones(Np,1);

60 E_psi_free = Psi_free - Psi_ref_vec;

70

71 Q_p q_psi * eye(Np);

72 R_p = r_psi * eye(Np);

73

74 H_p 2 * (Up_blk’ * Q_p * Up_blk + R_p);
75 f_p = 2 *x Up_blk’ * Q_p * E_psi_free;

76

77 % === ENSAMBLA QP ===

78 H = blkdiag(H_w , H_p);

7o f = [f_w; f_pl;

81 % Forzar simetria perfecta
s2 H = (H + H?) / 2;

84 Jhfy =======================================================
85 2) DEFINICIoN DE RESTRICCIONES (AxV <= b)

86 f =======================================================
87

88 % --- A) TORQUE BOX CONSTRAINTS ---

80 A_Tmax = [ Up_blk, zeros(Np, Np)l;
90 b_Tmax = (Te_max - Te_k) * ones(Np,1);

92 A_Tmin = [-Up_blk, zeros(Np, Np)l;

93 b_Tmin = -(Te_min - Te_k) * omnes(Np,1);
94

95 % --- B) FLUJO BOX CONSTRAINTS ---

96 A_Pmax = [zeros(Np, Np), Up_blk];
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97 b_Pmax = (Psi2_max - Psi_k) * ones(Np,1);

98

99 A_Pmin = [zeros(Np, Np), -Up_blk];

100 b_Pmin = -(Psi2_min - Psi_k) * ones(Np,1);

101

102 % --- C) T RATE LIMIT (Corregido para compilador Simulink) ---
103 num_rate_constraints = 2 * (Np - 1);

104 A_rate = zeros(num_rate_constraints, 2 * Np);

105 b_rate = zeros(num_rate_constraints, 1);

106

107 idx = 1;

108 for i = 2:Np
109 row = Up_blk(i,:) - Up_blk(i-1,:);
110

111 % Limite superior

112 A_rate(idx, :) = [ row, zeros(1,Np)];
113 b_rate(idx, 1) = T_rate;

114 idx = idx + 1;

116 % Limite inferior

117 A_rate(idx, :) = [-row, zeros(1,Np)];
118 b_rate(idx, 1) = T_rate;

119 idx = idx + 1;

120 end

122 % Ensamblar matrices globales
123 A = [A_Tmax; A_Tmin; A_Pmax; A_Pmin; A_ratel;
1+ b = [b_Tmax; b_Tmin; b_Pmax; b_Pmin; b_ratel;

126 YA/ E e e e =TS e
127 % 3) RESOLVER SISTEMA
128 N e e e e e e e e O e e e e e e O e S

120 % Solucion libre (se usa como emergencia si quadprog falla)
130 V_free = -H \ f;

132 % Variables temporales para ayudar a Simulink a inferir tamanos
133 V_opt_temp = zeros (2*Np, 1);
134 exitflag_temp = O0;

136 % Configurar y llamar al solver

137 options = optimoptions (’quadprog’, ’Display’, ’off’);

1383 [V_opt_temp, =, exitflag_temp] = quadprog(H, £, A, b, [1, [1, [1, [I, (1,
options) ;

140 % Asignar resultados
141 V_opt = V_opt_temp;
142 exitflag = exitflag_temp;

143
144 % Manejo de errores (si infactible o solucion vacia)

145 if exitflag <= 0 || isempty(V_opt)

146 fallo_kkt = 1;

147 V_opt = V_free;

148 end

149

50 WY EEEEE s e e s e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e
151 % 4) APLICAR EN TIEMPO REAL

152}y =======================================================

153 v_torque = V_opt(1);
154 v_psi = V_opt (Np+1) ;
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% Torque real a pedir en el proximo instante

Teref = Te_k + Ts * v_torque;

%% ================= DETECCION DE VIDLACION REAL ==============

if (Teref > Te_max + 1le-5) || (Teref < Te_min - 1le-5)
violacion_torque = 1;

end

end
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Tablas de Errores

RMSE_1_4s MAE_4_7s RMSE_4_7s
0.15% 0.15%
0.15% 0.15%
0.15% 0.15%
0.15% 0.15%
0.15% 0.15%
0.15% 0.15%
0.15% 0.13% 0.17%
0.15% 0.25% 0.41%
0.15%

0.15%

(a) Variaciones de Rq

RMSE_1_4s RMSE_4_7s

(b) Variaciones de R,

(¢c) Variaciones de Ly,

Figura D.1: RMSE y MAE de w(t) ante variaciones paramétricas.
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Variacién % RMSE_1_4s
2.59%
2.59%
2.59%
2.59%
2.59%
2.59%
2.59%
2.59%
2.59%
2.59%

(a) Variaciones de Ry

RMSE_1_4s

(b) Variaciones de R,

(c) Variaciones de L,

Figura D.2: RMSE y MAE de T,(t) ante variaciones paramétricas.
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Variacién % RMSE_1_4s MAE_4_7s RMSE_4_7s
0.15% 0.15%
0.15% 0.15%
0.15% 0.15%
0.15% 0.15%
0.15% 0.15%
0.15% 0.15%
0.15% 0.13% 0.17%
0.15% 0.41%
0.15%

0.15%

(a) Variaciones de R,

RMSE_1_4s MAE_4_7s RMSE_4_7s

(b) Variaciones de R,

RMSE 4 _7s

(¢) Variaciones de L,

Figura D.3: RMSE y MAE de v (t) ante variaciones paramétricas.
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