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RESUMEN

La presente tesis doctoral se enfoca al disefio e implementacion de un sistema eléctrico-
electronico que controla un motor de induccion. Se analizan diferentes métodos de control
y estimacion de variables, propuestos por diferentes investigadores; se estudian diferentes
estrategias de control orientado por el flujo para obtener un alto rendimiento del sistema de
control de velocidad. Se trabaja diferentes variables de estado, para lo cual se hace un analisis
matematico de las mismo. También debido a que resulta inconveniente medir directamente
las variables fisicas del motor, se opta por utilizar estimadores con base en el voltaje y co-
rriente de la maquina de induccion. Los estimadores permiten que, a través de una red de
corriente directa, se puedan medir indirectamente variables como la velocidad; con el fin de
reducir costos, se estudian métodos que permitan reducir el nimero de sensores de corriente;
se estudian las propuestas para recomponer las corrientes trifasicas utilizando dos de estos
tipos de sensores. Como resultado se obtiene un inversor que a diferencia de los métodos
convencionales de modulacién de ancho de pulso, utilice el método mejorado llamado sobre
modulacion. Finalmente se realiza el andlisis de disefio de la electrénica de potencia imple-
mentada, sus diferentes etapas de elaboracién y, sus pruebas realizadas. Como método de
comparacion de datos se ha utilizado un analizador de potencia con el fin de validar los datos
obtenidos en la interfaz disefiada en este trabajo.

(Palabras clave: Andlisis de potencia, Estimador de Flujo, Motor de Induccion,
Computacion en electronica )



SUMMARY

The document here presented is focused on the design and implementation of a elec-
trical and electronic systems that allows to control an induction motor. It is analyzed certain
methods of control and estimation of some variables, those are proposed by certain resear-
chers; also, it is studied some strategies of field oriented control in order to obtain a high
performance of the speed system. Variables of state are analyzed in order to achieve the mat-
hematical model of the machine. Besides, it is a drawback if the variables here mentioned
are measured directly, in this document an estimation of each of them is performed,; this is
achieved by meas of the virtual measurements of current and voltage of phases. In order to
decrease the cost, certain papers are studied in order to remove the quantity of current sen-
sors. It is also analyzed the possibility of a phase-current reconstructor. The aforementioned
information allows to design an adjustable speed drive, that in contrast other proposals, this
has an special technique that permits to take advantage of the power in a proper way. As a
result, an analysis of power quality is performed, showing the power and control design. As
a comparison, a software interface is programed on the computer.

(Key words: Power Analysis, Flux estimator, Induction Motor, Computers in elec-
tronics)
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I. INTRODUCCION

Desde los origenes de la especie humana, las caracteristicas distintivas que distan-
cian al hombre de los otros seres vivientes son:

-La capacidad de comprender su fragilidad con respecto a otras especies (esto es,
poca fuerza y velocidad, colmillos pequefios, estatura baja, etc.)

-La comprension de la necesidad de los objetos externos para compensar su fragili-
dad y ser capaz de sobrevivir en condiciones extremas. Estos objetos externos, a manera de
equipamiento, permiten al hombre equilibrar sus diferencias, con respecto a otras especies y
a partir de esto, por efecto de la retroalimentacion, desarrollar de acuerdo a sus habilidades
intelectuales su habilidad manual.

El equipamiento del hombre ha evolucionado de manera asombrosa en diferentes
etapas:

1-. Abarca desde los primeros objetos simples, basicamente aportados por la natu-
raleza del paleolitico, hasta los objetos ya modificados o alterados formalmente del neolitico
(objetos tallados y decorados); muchos de estos han roto la barrera del tiempo y permanecen
hasta nuestros dias.

2.-Incluye desde los objetos tallados hasta la utilizacion de objetos articulados con
mecanismos sencillos conformados, generalmente, con pocos materiales, por ejemplo, pin-
zas, palancas, etc.

3-.Comprende desde los objetos articulados con mecanismos sencillos hasta los ar-
ticulados con mecanismos complejos, por ejemplo: la bascula, bicicleta, etc. Estos objetos
desempefian una funcion util amplificando las capacidades humanas.

4-.Abarca los mecanismos complejos pero evidentes hasta las maquinas con me-
canismos complejos pero no evidentes; aqui se puede incluir un taladro, un automovil, una
secadora, etc; sin embargo, estas maquinas son ain manipuladas por el hombre.

5.-Incluye desde las maquinas manipuladas por el hombre hasta aquéllas en las que
éste se convierte en un espectador de su actuacion y que muestran rasgos de lo que se ha de-
nominado autonomia con inteligencia artificial; Por ejemplo, los robots, maquinas de control
numérico (CNC), entre otros.

Para poder llegar a la quinta etapa se ha requerido de transductores que permitan
desarrollar trabajos mecanicos y asi desempefiar las necesidades que requiera la aplicacion.
Para esto se emplean: pistones, valvulas, motores, etc.

El uso de motores es, sin duda, indispensable en muchas de las aplicaciones de la
industria y hogar. Los motores de induccion trifasicos controlados por algoritmos de control
orientado por el campo (del inglés field oriented control, o bien FOC) son excelentes alter-
nativas debido a que son muy eficientes en varios aspectos de control como la velocidad y
torque del actuador. En breve se veran muchas de las ventajas de los motores de induccién
sobre otro tipo de motores.



[.1. Justificacion

El principio de funcionamiento de los IMs (Motores de Induccion) ha hecho que se
empleen diferentes elementos secundarios para su funcionamiento, como encoders, resolvers
y sensores de efecto Hall; esto hace que se incremente el costo de los sistemas que requieren
de este tipo de actuadores. Dichos motores se utilizan debido a que no emplean dispositivos
mecanicos para su funcionamiento (colectores) en ambientes explosivos, brindando un alto
torque y altas velocidades comparados con los motores con escobillas, disipando menos calor
(ya que requieren de menos energia para su funcionamiento).

Una desventaja que se puede mencionar es que los motores necesitan de los acce-
sorios secundarios mencionados anteriormente y un control mas sofisticado. Investigaciones
recientes se centran en mejorar la eficiencia de los motores sin escobillas utilizando, para
esto, nuevas técnicas de control.

La industria automotriz ha impulsado el uso de motores eléctricos por causa de ra-
zones ambientales y economicas. En los ultimos afios se ha incrementado el uso de contro-
ladores digitales por computadora. Esta tendencia se debe principalmente a la disponibilidad
de computadoras digitales de bajo costo y a las ventajas de trabajar con sefiales digitales en
lugar de tiempo continuo, dichas ventajas son debidas a que los sistemas digitales actuales
requieren de estos tipos de niveles ldgicos.

En resumen, se puede afirmar que el costo de los sensores que acompafan al FOC
implica que los motores de induccion sean descartados en varias aplicaciones sean descar-
tados, ya que dichos sensores aumentas el costo total del sistema; por lo cual, proponiendo
un esquema matematico que describa el fenémeno de induccién con respecto a la fuerza
electromotriz y las corrientes de consumo, es posible segun la hipétesis que se plantea, au-
mentar la eficiencia del actuador en cuanto a reduccion de arménicos, vibraciones, consumo
de potencia, entre otras mejoras.

l.2. Planteamiento del problema

En la industria es comun el uso de motores de induccion trifasicos en aplicaciones
de automatizacion, robotica, bandas transportadoras y en diversas maquinas que requieren
transmision de movimiento; sin embargo, muy a menudo las aplicaciones requieren energia
mecéanica a velocidades variables, donde el sistema de control de velocidad de estos disposi-
tivos no es una tarea trivial por su complejidad matematica (multivariable y no lineal). Los
sistemas utilizados para el control de movimiento permiten realizar diferentes aplicaciones;
pero el problema que se tiene frecuentemente es que los equipos, utilizados como método
para variar la velocidad en los IMs, presentan sobrecalentamiento por el consumo de po-
tencia; esto puede deberse a variables como, arménicos en la etapa de potencia, el método
de conmutacion de los transistores, La vida util del motor, medio ambiente, entre otros; sin
embargo segun la hipétesis planteada, sera posible atacar estos fendmenos indeseados en los
sistemas de control de velocidad, utilizando técnicas de conmutacion ya experimentadas en
el aporte cientifico dado por el modelo que se pretende desarrollar. Los centros de control
numérico(CNCs) usualmente requieren de un variador en el husillo (Debido a que las ve-
locidad de corte cambia dependiendo de diversos factores como son: tipo de material, tipo
de cortador, etc.); pero como frecuentemente se utilizan controles escalares o DTC (control
directo de torque) por su facil desarrollo, el sistema se ve afectado por lo mencionado en el
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parrafo anterior.

Algunos aportes tecnolégicos y cientificos han mejorado los sistemas basados en
FOC para el control de velocidad, sin embargo, en el arranque del motor se debe tener una
referencia de flujo, con lo cual es una desventaja de dicho esquema de control . Sin embargo
con un sistema basado en el consumo de tension y corriente como el que se porpone se podria
descartar este fenomeno indeseado.

En resumen, cuando se desean aprovechar las caracteristicas que ofrecen los motores
de induccidn, se tiene que apostar también a su modo de control y si se desea implementar
el FOC (que como ya se mencion0 ofrece gran cantidad de ventajas en parametros como
armonicos y consumo de potencia), sera necesario contar con las caracteristicas que presenta
en estado estacionario. Por lo mencionado anteriormente se propone realizar un controlador
digital basado en el modelado de las variables fisicas que afectan el fendmeno de induccion
en la maquina trifasica, que permita variar la velocidad del actuador eléctrico, reduciendo
costos, consumo de potencia y reduccion de arménicos (con respecto al v/ fy DTC), entre
otros.

|.3. Hipotesis y objetivos
[.3.1 Hipdtesis

Un modelo matematico para estimar el flujo por medio del rastreo del voltaje modu-
lado mejora el rendimiento de un IM (motor de induccion) no sélo en altas sino también en
bajas frecuencias.

[.3.2 Objetivo general

Modelar matematicamente el voltaje de un IM trifasico para estimar la velocidad
mecanica en un amplio espectro de frecuencias adquiriendo de manera virtual los voltajes
modulados.

=  Modelar matematicamente el voltaje y la corriente de un motor de induccion
trifasico sin hacer uso de un transductor de referencia de posicion aplicando la
combinacién del modelo de corriente propuesto en conjuncion con el modelo de
voltaje.

1.3.3 Objetivos particulares
= Desarrollar el drive que permitira suplir la corriente necesaria para realizar las pruebas
pertinentes mediante el uso de semiconductores de alto rendimiento.

= Modelar los algoritmos eficientes de control para motores embebidos en un dispositivo
programable.

= Comprobar que el método que se esta proponiendo ayuda a contrarrestar los efectos de
armonicos en el IM



ll. REVISION DE LITERATURA

[1.1. Introduccioén

Los motores de corriente alterna de imanes permanentes (Permanent Motors AC,
PMAC), tienen un iman permanente montado en el rotor, los cuales estan clasificados co-
mo sincronos debido a que su velocidad de sincronizacion esta dada directamente por su
frecuencia y numero de pares polos. Usualmente los motores trifasicos tienen localizados los
embobinados de la armadura en el estator. Entonces el campo es generado por el iman perma-
nente, lo cual deduce que tienen mayor eficiencia que los motores de induccién o los motores
de reluctancia de conmutacion. Ademas, tienen un mejor factor de potencia con un mayor
torque. Las ventajas de los motores de corriente alterna de imanes permanentes, combinadas
con el decreciente precio de los imanes permanentes han permitido su implementacion en dis-
positivos como calefactores (heating-ventilating-air conditioning), discos duros, actuadores
robdticos, etc.

En general los PMAC se clasifican en dos tipos. El primero corresponde al motor
sincrono de imanes permanentes (PMSM). Este tipo de motores producen una fuerza contra-
electromotriz (FCEM) y se alimentan con una senoidal de voltaje. El control de los PMSM
utiliza una retroalimentacion continua y un modulador de ancho de pulso con regulador de
corriente. Con lo anterior se llega a un torque constante. Otro tipo de PMAC es el motor que
genera una FCEM trapezoidal y es llamado simplemente motor sin escobillas de corriente
directa, o bien, BLDC. La fuerza contraelectromotriz del BLDC no es continua como el del
PMSM, en vez de esto, se trata de una sefial cuasi-rectangular.

El término control vectorial hace referencia a la técnica de controlar la magnitud y
fase de la sefial de CA. De esta manera el control vectorial determina la orientacion espacial
de los campos electromagnéticos de la maquina, por eso es llamado FOC; éste es utilizado
para mantener a 90° la orientacidn espacial entre las componentes criticas. EI término control
por angulo de campo se define como una estrategia de control donde el sistema no esta en 90°
de la orientacion espacial. Asi, para tener una mejor comprension acerca del control vectorial,
se debe entender el principio de la maquina del control de torque de la maquina de corriente
directa, el cual esta basado en el FOC.

El objetivo de este capitulo es mostrar al lector que el tipo de control que se pro-
pondré en el capitulo 3 estara estrechamente ligado al tipo de maquinas mostradas en este
apartado. Primeramente se explica la implementacion del control en BLDC y posteriormente
en los PMSM. Por ultimo se muestra una resefia de los controladores de matrices que sirven
como alternativa en la conmutacion de las sefiales necesarias para alimentar el motor.



[1.2. Motores de induccién

El primer motor eléctrico fue construido por Joseph Henry en 1831; pero quien ob-
tuvo la primera patente fue Thomas Davenport, un herrero de Vermont. Alrededor de 1842 se
fabricaron con éxito los primeros vehiculos, uno disefiado por el mismo Davenport y el otro,
por el escocés Robert Davison. Los motores de CD controlados mediante la conexion y des-
conexion, con arreglos de celdas de energia se utilizaron 3 décadas después en automdviles
eléctricos. Finalmente, llegara un momento en que las investigaciones se detienen debido a
gue no se encontrd en su momento una solucion satisfactoria para la problematica del alma-
cenamiento de la energia eléctrica. Los motores de corriente alterna llegan hasta 1924 gracias
a Nicolas Tesla. Desde entonces los motores han cambiado mucho en su estructura pero su
principio es el mismo.

Durante el siglo XX hubo grandes avances en la electronica de potencia, los cua-
les iban desde la creacion de transistores en 1948 hasta los tristores en 1956. En 1980 los
transistores de potencia y los GTO (gate turn-off thrystor), los que permitieron alimentar los
robustos motores de CD. La siguiente etapa fue el descubrimiento de los IGBTs y motores de
iman permanente. Las investigaciones realizadas muestran que del afio 2000 al 2005 el uso de
estos motores en aparatos como microondas, lavadoras, automdviles, etc. se ha incrementado
un 26.

Para la mayoria de las aplicaciones hoy en dia se prefiere utilizar motores sin esco-
billas, debido a que presentan fuertes ventajas como robustez, alto torque, amplio rango de
velocidad y poco mantenimiento. En previas investigaciones como Adamo et al. (2007), se
ha trabajado con motores sin escobillas utilizando microcontroladores con resultados acepta-
bles.

Los motores de DC y AC con escobillas son altamente eficientes y tienen grandes
caracteristicas para hacerlos funcionar como servomotores. Pero estas ventajas se opacan Si
tomamos en cuenta el desgaste sufrido por las escobillas, por lo que es necesario realizar
frecuentemente un mantenimiento preventivo. En la Gltima década, los motores de DC sin
escobillas y de induccién han sido los que méas destacan en aplicaciones donde se requieren
altas velocidades y elevado torque, pero se tienen que utilizar controladores externos, lo cual
es una desventaja.

Los embobinados de los motores tipo brushless, que en ocasiones suelen llamarse
también BLDC (Brushless Direct Courrent), se distribuyen a través del estator en multiples
fases, las cuales pueden variar y regularmente son tres. A diferencia de los motores con esco-
billas, en donde la conmutacion se realiza de manera mecénica, en los motores sin escobillas
las corrientes y voltajes aplicados a cada uno de los bobinados del motor deben ser controla-
dos independientemente mediante una conmutacion.

Para generar par al motor, el controlador debe excitar continuamente los embobina-
dos adecuados, de forma que generen un campo magnetico perpendicular a la direccion del
rotor.

[1.3. Teoria basica de motores de induccion

11.3.1 Deslizamiento

La diferencia entre la velocidad sincrona w, y la velocidad actual w, es conocida
como deslizamiento y se expresa de la siguiente manera:
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We — W

S =

(2.1)

We
[1.4. Modelo matematico del motor de induccion

Ecuaciones del motor ideal

Existen dos grandes familias de controladores de motor para determinar la posicion
del rotor, diferenciadas principalmente en la utilizacion con y sin sensor,y cada una de ellas
presenta diferentes limitaciones y ganancias en las caracteristicas de desempefio del sistema.
Entonces los motores de induccion sin sensor (sensorless IM) se pueden controlar mediante:

= Control escalar v /1)
= Control directo de torque (DTC)

= Control vectorial (FOC)

Los métodos basados en el control por orientacién de campo son muy buenos cuando se
desempefian a velocidades medias y altas; pero a velocidades bajas tienen desempefios muy
pobres, Woo-Cheol et al. (2001). Debido a que se basan en la informacidn provista por la
fuerza contraelectromotriz (FEM, o bien EMF en inglés) inducida por el movimiento del ro-
tor. A velocidades demasiado bajas, ésta fuerza es enmascarada por el ruido de mediciony las
incertidumbres producidas por la simplificacion del modelo y la variacion de sus parametros
(por ejemplo, con la temperatura).

Con la aplicacion de estrategias de control lineal, en el caso de los motores de induc-
cion, no se puede obtener un alto desempefio, pues una apropiada descripcion de su compor-
tamiento implica incluir no linealidades significativas en el modelo. Sin embargo, aplicando
una adecuada transformacion no lineal, es posible obtener un modelo méas conveniente para
utilizar estrategias de control similares a las de las maquinas de corriente continua; para esto
se apoyara en las transformaciones de Park y Clark Trzynadlowski (1994), de manera al-
terna se puede utilizar el algoritmo de Concordia usado en Gilreath and Sigh (2005), de las
cuales se desprenden las siguientes ecuaciones que relacionan los flujos de rotor y estator:

Ags = Lisigs + M (igs + igr) (2.2)
Ads = Lisias + M (ias + iar) (2.3)
Agr = Lisigr + M (igr + igs) (2.4)
Xar = Liptgr + M (iar + igr) (2.5)

De esta forma, las ecuaciones de voltaje del motor en un marco de referencia arbi-
trario son:

Vgs Rs + p(Lzs + Lm) We(Lls + Lm) me weLm iqs
vds _ _Wc(Lls + lm) Rs + p(Lls + Lm) we Lm me ids
Vgr o me —Lm, (We - Wr) Ryr + p(Llr + Lm) 7(Ll'r + Lm)(we - w'r) 'iqr
Vdr L (we — wr) plm (Lir + L) (we — wr) Rrr +p(Liy + Lm) Ldyr
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donde el subindice indica que son variables en un marco de referencia arbitrario.

Eligiendo un marco de referencia solidario al flujo magnético concatenado por el
rotor y considerando por definicion que la componente g del flujo es cero (A, = 0), el par
electromagnetico tiene la forma:

3n, M ,
=—-———(A 2.6
cT 575 Llr( dr * Tgs) (2.6)

Primeramente se empleara el estimador de flujo, el cual arrojara la posicién del an-
gulo del flujo, esto es, basandose en la integral de la fuerza contraelectromotriz. Para reducir
los errores causados por la integral y a la medicion de la resistencia del estator, la compensa-
sion de los voltajes producidos por el proporcional integral (PI), es introducida. Lo anterior
quiere decir que el estimador de flujo puede operar a un amplio rango de velocidades, inclu-
so bajas. Por tanto, la posicion del flujo se podria calcular a partir de los voltajes arrojados
por el reconstructor de voltajes de fase, mencionados en el punto anterior, y a las corrientes
ortogonales dadas por la transformada de Clark. Tomando en cuenta estos parametros y de
acuerdo a las siguientes relaciones matematicas, serd posible obtener el flujo estacionario en
el marco d y q ademas de la posicion del angulo del flujo; sin embargo, para hacer posible
este control, serd necesario contar con algunos parametros de la maquina tales como las in-
ductancias de magnetizacién, en el rotor y de estator, ademas de la resistencia en el estator.El
flujo que se tiene cuando la maquina estd en movimiento en un marco de referencia rotatorio
(w = we = wy,) Se puede ver como:

d e, Lm -e ]- e, e.q
= o las T_T\Ild;* + (we — wy) VG (2.7)
d e, Lm -e 1 e, e,
%\Ijq;ﬂ = - qu — T—T\Dq;ﬂ + (we — wT)\I/dT (28)

Como ya se menciond en la seccion anterior, en el modelo de corriente el flujo total
es alineado a la componente d que es modelado por las corrientes de estator, o bien:
Uyt = Wy W =0 (2.9)

Si se sustituye \Ifg;f en 2.7 y 2.8 se producirad un flujo orientado en el rotor con la
siguiente relacion:

d e, Lm e 1 e,
ai e =7 s~ Ve (2.10)
Pel = 0 (2.11)
U = U cos(0g,) — Uolsin(fy,) = T4 cos(0y,) (2.12)
= T sin(fg,) + Uelcos(Oy,) = T sin(0y,) (2.13)

Ahora se puede relacionar el flujo en marco de referencia estacionario del estator de
los flujos vistos en 2.12 y 2.13:



LL,—L% . Lp

Wi = Laig + Lunig, = (5=—"03, + 7 Vi) (214)
5,1 ¥ %] LSL?” - L%n %] Lm s,
\Ijq; == LquS _'_ Lmzqr = (T’qu _'_ L—T\Ilq;‘) (215)

Las siguientes dos ecuaciones por definicion muestran que el flujo en el estator en el
modelo de voltaje es procesado por medio de la integral de la FCEM con voltajes compensa-
dos:

\IJZ;’U = /(UZS - Z'ZSRS - ucompensadods)dt (216)
\PZ;U - /(U;S - Z.ZSRS - ucompensadoqs)dt (217)
De manera tal que el voltaje compensado procesado por un controlador Pl esta dado
por
S,U S, Kp S,U EX?
Ucompensadog, = Kp(qjd; - \Ild; + T) (\de;, - \I/d;)dt (218)

La ganancia proporcional y la constante de tiempo integral son elegidas de acuerdo
al flujo dado por el modelo de corriente que se puede dominar a bajas velocidades, debido
al conocimiento de la FCEM dada por el modelo de voltaje que es extremadamente bajo a
este rango de velocidades (incluso cuando la fcem es cero a velocidad cero). Mientras que, a
velocidades altas, el flujo dado por el modelo de voltaje es dominante.

Una vez que el flujo en el estator es calculado por 2.16 y 2.17 los flujos basados en
el modelo de voltaje son obtenidos reacomodando 2.14 y 2.15 como:

s L,L, — L%l s L. _.,

vl = —(7L )ige + T v (2.19)
s LSLT—L%L s L. .,

\Iszs = _( L, )qu + Lm \Ilq; (220)

Entonces se puede llegar al &ngulo de flujo basado en el modelo de voltaje finalmente
dado por:

S,v
qr
v,

Dadas las ecuaciones anteriores el trabajo que nos corresponde es obtener el modelo
matematico del motor, hacer aproximaciones y linealizaciones y discretizar para ser capaz
de llevarlo al procesador digital; sin embargo, una vez que la posicion del flujo fue obtenida,
hay que estimar la velocidad del MI trifasico para asi cerrar el lazo de control, de forma que
basados en las matematicas anteriores se pueda hallar esta variable, y asi a través de 0y, U,
wer, iy, € ig, Obtener w,, esto es como se indica a continuacion:

gs’
En lazo abierto la estimacién de velocidad se puede obtener mediante ecuaciones
matematicas del motor de induccién en un marco de referencia estacionario. La precision

Oy, = tan™(

(2.21)
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de los valores de la maquina son fundamentales, de manera contraria en estado estacionario
el error de la velocidad puede ser grande; sin embargo la estructura del estimador es muy
simple comparada con otras técnicas avanzadas, todas las ecuaciones presentadas aqui son en
un marco de referencia estacionario (ver superindice s en glosario).

Xy = Ly, + L, (2.22)
Ny = Loy + Linil,s (2.23)

Y de acuerdo a 2.22 y 2.23 las corrientes del rotor pueden ser expresadas como:

1

'S 1 s 'S
tgr = L_r()‘qr - Lmzqs) (225)

Ademas las ecuaciones de los voltajes del rotor pueden ser usadas para relacionar y
encontrar el flujo en el rotor en un marco dinamico:

S S d S

RTZdT + w,«/\qr _|'_ dt}\d,r. — O (2.26)
=S S d S

Ry + 0o X+ 5 = 0 (2.27)

Sustituyendo las corrientes del rotor de 2.24 y 2.25 en 2.26 y 2.27, el flujo en un
marco de referencia dinamico puede ser visto como:

d 1 L . .
S = T Aa g — Wiy, (2.28)
d s 1 s Lm -S s

%)\qr = _T_T)\qT -+ TZqS - wT)\dT (229)

Suponiendo que el flujo en el rotor es conocido, es posible conocer la magnitud del
angulo con operaciones trigonométricas:

X =062+ 0, (2:30)
-1 )‘Zr

Oy = tan™ " (—) (2.31)
N

Ahora la velocidad del flujo en el rotor, w.,, puede ser encontrada con la derivada del
flujo de angulo del rotor hallado con 2.31:

d d 1 )\ZT
We = EQM = atan (/\ér

Con una tabla de derivadas se obtiene de la ecuacién 2.32:

) (232)



2.
o —(tan"'u) = T (2.33)
Endonde u = A;, /A7, que lleva a:
d (A5,)2 Ad dt)\sr—)\srd)\
e = T0r = e irdt 234
“=a= oo e ) (239
Sustituyendo 2.28 y 2.29 en 2.34 y reacomodando términos se llega, finalmente, a:
1 Ly, _ s s
We = E@,\r =W, + WT—T( dr? qs )\ st) (235)

El segundo término a mano izquierda en 2.35 es conocido como deslizamiento, és-
te es proporcional al torque electromagnético cuando la magnitud del flujo en el rotor es
mantenido constante. El torque electromagnético puede ser visto como:

3p L, _ s s
Te = 55[1—1“( dr qs - )\ st) (236)

Aqui p indica el niamero de polos, de esta manera la velocidad del rotor puede ser

encontrada como:

1 Lm : s 8
WT—T( dr qs )\ st) (237)

Wy = We —

11.4.1 Marco de referencia tedrico

El marco de referencia teérico es una parte integral de los variadores de velocidad.
Los marcos de referencia son herramientas poderosas para el analisis y aplicacion de técnicas
de control sofisticado, particularmente en el caso de motores trifasicos de induccion y ma-
quinas sincronas. Usando un marco de referencia supuesto es posible transformar las fases
variantes de la maquina a otro marco de referencia. Con una eleccion prudente del marco de
referencia considerado, es posible encontrar un modelo con reduccion en complejidad.

El modelo del marco de referencia llega a ser especialmente importante para el con-
trol digital que es necesario para la precisién, entonces el modelo del motor es esencial. Asi,
la teoria puede ser extendida a un marco de referencia arbitrario. Los dos marcos de referencia
mas utilizados son el marco de referencia estacionario y el marco de referencia sincrono. Las
transformadas de Clark y Park son utilizadas en esta seccion para transferir las ecuaciones
planteadas en la seccidn anterior a uno de estos marcos. Las transformaciones son tratadas en
las secciones 3.10 y 3.11. La transformada de Clark esta dada por:

f;_@ fCLS
fas | =TO) | fos
fos Jes

En donde la transformacion T(0) esta dada por:

|

)
-

HOFE

N= O =
|
MIH(\DS
w
ml»—m‘%m“
w =
|
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Donde la posicion del rotor esta dada por:

0= /wedt

[1.4.2 Interpretacion del modelo del motor de induccién en un marco ¢ —d — 0

(2.38)

Como se menciono en el apartado anterior, hay dos marcos de referencia que se usan
a menudo para representar el motor de induccion, los cuales son el sincrono y el estacionario.
Ahora bien, el marco sincrono tiene las variables ¢ —d—0 constantes en el estado estacionario.

Asumiendo que el motor de induccién esta rotando a una velocidad w en la direc-
cion del rotor, las ecuaciones en el marco de referencia estacionario pueden ser obtenidas
ajustando w = 0y de igual manera con w = w, para el sincrono. Aplicando la transforma-
cion a los embobinados del estator (ejes a — b — ¢) son obtenidos los voltajes ¢ — d — 0 de los

embobinados del estator en un marco de referencia arbitrario:

1 0
Vgq0 = (W) [ -1.0 0 } Aqdo T PAgao T Tsigao
0 0

Endonde p = d/dt, aplicando la transformacion a la ecuacion del voltaje, se obtiene:

0 1 0
U;do = (w—wr) |: -1 0 0 :| )\;do +p/\;d0 +rri2d0
0 0 0

Mientras que la relacién de flujo entre el estator y el rotor estan dadas por:

i‘“ Lis+ L, 0 0 Lm 0 0
/\ds 0 Lis+Lm O 0 Lo 0
/\95 0 0 L 0 0 0

ar L 0 0 L +Lm 0 0
N 0 Lm 0 0 Ly 4Ly O

dr 0 0 0 0 0 L
)\OT o

igs
lds
10s
gy
Tar
tor

En donde la base aplicada a los valores es referenciada a los valores del estator de

acuerdo a la siguiente relacion:

N,
)‘:11“ = ﬁr)‘qr
N,
/ — SA .
ar = N,
-/ NS .
qu = Ezqr
i = Nsi
dr — Nr dr
N,
! $\2
= (—)"Ly;,
Ir (Nr) l

La inductancia de magnetizacién en el estator esta dada por:

11
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3 3N, 3N,
Lypn=-Ly=--—"L,==-">
m 2 Ss 2 Nr sr 9 Nr

Y la ecuacion electromagnética de torque es:

L,, (2.44)

P
Tem = §
2 2w,

[W()\dsiqs - )\qsids) + (w - wT)( ilriqT - )\;Tzldr)]

3P .
= 55[ ;rzélr - ier:]r]

= ;g[)\dsiqs - )\qsids]
3P
22

II.5. Técnicas de control de motores sin escobillas

Existen otras estrategias de control que se presentan de manera opcional al FOC.
Una estrategia de control directo del par estudiada en Chen et al. (2007) y aplicada a sis-
temas de traccion eléctrica. (direct torque control o DTC). Este tipo de control, propuesto
inicialmente en Bowling (2007), permite controlar directamente el flujo y el par producido
por el motor. Esto, tiene menores requerimientos acerca del conocimiento de las variables de
estado de la maquina que el control de orientacion de campo.

Sin embargo, el método anterior es mejorado por Garcia et al. (1994) y Hercog
et al. (2006), los cuales proponen mejoras al control directo de torque porque utilizan la
modulacion vectorial para controlar la tension de salida (DTC-SVM). Esto produce el rizo
de corriente (y de par) permitiendo trabajar a frecuencias fijas (y conocidas) de conmutacion,
haciendo posible la utilizacion de las técnicas de reconstruccion de corriente con un so6lo
sensor en la malla de corriente continua, presentadas anteriormente, las cuales pretenden ser
desarrolladas en la investigacion presente.

La aplicacion de estrategias de control lineal en el caso de los motores de induccion
no pueden obtener un alto desempefio, pues una apropiada descripcion de su comportamien-
to implica incluir no linealidades significativas en el modelo. Sin embargo, aplicando una
adecuada transformacion no lineal, es posible obtener un modelo més conveniente para apli-
car estrategias de control similares a las de las maquinas de corriente continua; para esto, se
apoyara en las transformaciones de Park y Clark Hinkkanen et al. (2005).

Para reconstruir las corrientes de fase usando un solo sensor, es necesario saber el
estado de conmutacion del inversor al momento de cada adquisicidn de corriente de continua.
Ademas, en esta técnica se debe conocer la secuencia de conmutacion que debe cumplir con
ciertos requisitos para hacer posible las adquisiciones. Entonces habria que elegir una de las
técnicas que se pueden agrupar de la siguiente manera:

Lm [idriqs - Z.qrids] (245)

= La primera realiza modificaciones en las secuencias de conmutacion de los interrupto-
res para poder adquirir, en todos los periodos de muestreo, las corrientes de al menos
dos de las tres fases, en los trabajos Min et al. (2004), Niu et al. (2008), Quintans
et al. (2006) y Lounhichi et al. (2005); pero también existe la posibilidad de utilizar
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observadores para estimar las corrientes durante los instantes en los que estas no puede
reconstruirse a partir del Gnico sensor.

= En la segunda Lorenz et al. (1994) se plantea la modificacion de las secuencias de
conmutacion de los interruptores para solucionar el problema de los periodos de tiempo
demasiado breves.

Hay un método muy simple, también llamado de 6 pasos, en el que, se controla
la corriente que circula por las terminales del motor, excitando un par simultdneamente y
manteniendo el tercero desconectado. Sucesivamente se va alternando el par de terminales a
excitar hasta completar las seis combinaciones posibles.

Se puede agrupar en 4 grupos los métodos empleados para el control de velocidad
de un motor de induccion:

= Sistemas clasicos de control
= Sistemas de flujo orientado
= Control directo del par (DTC por sus siglas en ingles)

= Aplicacion de inteligencia artificial (redes neuronales y logica difusa) a las técnicas de
flujo orientado y control directo del par.

Las estructuras tradicionales de control de torque utilizan una referencia de corriente
variable, la que sigue la forma de onda de corriente que se desea obtener para cada fase. De
esta manera, la alimentacion del motor con ondas sinusoidales o trapezoidales hace que la
sefial retroalimentada de corriente, por cada fase, también sea variable en el tiempo.

Se analiza la informacion de la corriente que circula por el embobinado, para la cual
se requiere solo de un sensor de corriente y no dos.

En FOC el control de las corrientes se realiza en el marco de referencia sincronico.
Esto permite tener sefiales de baja frecuencia en los controladores y asi disminuir el ancho de
banda de la respuesta de los controladores, filtrando los ruidos de medicion y conmutacion.
Esta estrategia de control de corriente requiere de un sintetizador de formas de onda de vol-
taje, que puede utilizar técnicas de modulacién por ancho de pulso (pulse width modulation,
PWM) o su variante mejorada, la modulacion vectorial (Space Vector Modulation, SVM).
Existen implementaciones que generan las referencias de corriente trifasica en un marco de
referencia estacionario y realizan el control utilizando hardware externo, normalmente con la
técnica llamada control por histéresis.

Para llevar a cabo la investigacion se procedera a los siguientes pasos:

= Mediciones instantaneas de las corrientes de fase para realimentar los controles de
corriente. Los valores de corriente determinan el par y los flujos magnéticos dentro de
la maquina.

= Medicion o estimacién de la posicion angular del vector resultante de flujo magnéti-
co al cual se orienta el referencial del modelo usado en el control. Es necesario para
implementar la transformacion de Park generalizada.
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= Conocimiento de los parametros eléctricos del modelo de la maquina: es imprescin-
dible tener un modelo correcto de la maquina para poder estimar correctamente las
variables que no son medidas de manera directa.

= Mediciones instantaneas de tensiones de fase: es importante para estimar los flujos
magnéticos usando las ecuaciones del modelo, como se detalla en la seccidn siguiente.

= Medicion o estimacion de la velocidad angular del rotor: es necesaria para realimentar
el control de velocidad (si éste existe) y para ser utilizada en las ecuaciones del modelo
para estimar flujos.

= Calculo de las transformaciones de Clark y Park generalizada en tiempo real: las me-
diciones instantaneas de corrientes y tensiones trifasicas deben ser transformadas para
obtener las variables correspondientes del modelo dq orientado al flujo.

= Control a lazo cerrado de las corrientes de fase: las ecuaciones de voltaje de la maquina
de induccion son no lineales. Para simplificar el control, las corrientes de estator se con-
sideran impuestas. Con un inversor del tipo fuente de tension se utiliza un lazo interno
de realimentacion para controlar las corrientes. Este control debe tener la suficiente
ganancia como para atenuar los efectos de los términos no lineales. Una alternativa
para mejorar el desempefio del control de corriente es linealizar las ecuaciones de vol-
taje utilizando técnicas de control no lineales, como, por ejemplo, la linealizacion por
realimentacion.

Para implementar un accionamiento con FOC es necesario un microprocesador que
permita realizar calculos en tiempo real. Para este trabajo se empleard el DSP de TI. Nor-
malmente en éste se implementan los controles de corriente, las transformaciones de Clark y
Park generalizada, las estimaciones de variables no medidas directamente, la generacion de
referencias de par y el flujo magnético (por ejemplo, a partir de un control de velocidad) y
otras tareas adicionales.

[1.6. Elementos de sensado

Tipicamente los sistemas de control utilizan sensores para poder medir la orientacion
y posicion del eje del motor. Generalmente, se mide la corriente de dos fases usando sensores
Hall pudiendo ser de estado solido. Ahora bien, estos sensores se pueden eliminar con tan
solo medir la corriente de entrada al inversor que de ahora en adelante se podra llamar driver.
Solamente que para reconstruir las corrientes de fase que llegan al motor, es necesario conocer
el estado de conmutacion del inversor en el instante de cada adquisicion de corriente continua
0 bien de CC, las cuales deben de poderse leer en el momento de la adquisicion.

Ademaés del sensor de velocidad, es deseable eliminar los sensores de corriente de
las fases del motor. En técnicas de control de orientacion de flujo, normalmente se mide la
corriente de dos de las fases usando sensores de efecto Hall o similares (existen en el mer-
cado tales como LVDT o Linear Variable Differential Tranducer, Lasser, Encoder, PSD o
Position Sensor Device, entre otros Rehman (2004)); pero estos pueden eliminarse midien-
do solamente la corriente de entrada al inversor. Esta corriente puede medirse utilizando una
resistencia de sensado, la cual es muy robusta y tiene un bajo costo.
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[1.7. Motores sin escobillas

11.7.1 Motores de corriente alterna
Control de torque

Como ya se menciono anteriormente, el FOC permite controlar velocidad y torque.
Los 90° requeridos de orientacion espacial para las componentes de campo pueden ser com-
paradas con un motor de DC. La armadura de los embobinados tienen un campo magnético
y éste siempre se encuentra en cuadratura. El objetivo es forzar el control de la maquina de
induccion para que sea similar a la maquina de DC, para el caso del control de torque. En las
maquinas de DC el campo en los ejes de los embobinados de la armadura, es ortogonal uno
de otro creando una fuerza magnetomotriz ortogonal.

Para las maquinas de DC el desarrollo de torque esta dado por:

Tem = Ka¢([f)[a (246)

Con:

K, =Constante.

¢(Ir) = Flujo de campo.

1, = Corriente de armadura.

Cabe recalcar que como el angulo del torque es siempre de 90°, el flujo y el torque
puede ser controlados independientemente. Ahora se puede afirmar que:

El torque es controlado por la corriente de campo (/) y €l flujo es directamente
controlado ajustando la corriente de armadura /.

Es importante saber mantener un campo de flujo constante para tener un buen control
de torque; ademas mantener una corriente controlada de armadura para mejorar los efectos de
la resistencia de los embobinados de armadura, inductancias parasitas y los voltajes inducidos
necesarios. Un angulo espacial de 90° entre el flujo y los ejes de la fuerza magnetomotriz
(MMF) tiene que ser mantenido para limitar la vinculacion entre la MMF y el flujo. Si estas
condiciones son alcanzadas en un instante de tiempo el torque sera siempre seguido por la
corriente. En el caso de los motores de DC hay un flujo constante y los 90° de angulo de torque
implican al conmutador y, por separado la excitacion de campo del sistema. En maquinas de
AC, estas condiciones son logradas utilizando controles externos al hacer el sistema mas
complejo y dificil de entender.

FOC directo e indiecto

Con el control vectorial los mecanismos robustos de los motores de induccion son
usados en aplicaciones de alto rendimiento. El punto clave del esquema de control es la orien-
tacion de la rotacion sincrona del marco ¢—d—0 al vector de flujo del rotor. El eje d representa
el vector de flujo del rotor que se entiende como el flujo producido por una componente de
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de
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corriente. Por otro lado el eje ¢ de corriente, que es perpendicular al eje d, es asociado con la

produccién de torque.

Por otra parte, para aplicar el control por orientacion de flujo de campo, el vector de
flujo es alineado con el eje d, ademas A7 = 0y A3, = A,. Entonces manipulando las siguien-
tes dos ecuaciones en el marco de referencia rotatorio, w = w, se obtienen las condiciones de

orientacion de campo:

1 0
Vgq0 = (W) [ -1 0 0 } Aqdo T PAgdo0 + Tsigao
0 0

Y
0 1 0
Vgao = (W —wr) | =100 1 Ao +PAgao + rigao
0o 0 O
Se llega a:
T T
e T ye r
p)\dr +—An— 7
L, L,

Que en el estado estacionario equivalen a:

e
dr

L,

e
tas =

LimiS =0

Involucrando a la velocidad de deslizamiento se tiene:

Ty L,

Wglip = = 1,6 =
P )\ Lm qs

T

Y bien:

Lyt

€
qs

TrAr

(2.47)

(2.48)

(2.49)

(2.50)
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Con el torque:

3P L, . .
= aaLm )\dzqs (251)

T

Con esto se puede percibir que i, controla el flujo y que ig, controla el marco elec-
tromagnético. Las corrientes de referencia de los ejes ¢ —d — 0 0 sea (ig;, ig;) son convertidos
a las fases de los voltajes de referencia (vg:, ver) que son los comandos de voltaje del lazo
cerrado. Dada la posicion del flujo en el rotor y dos fases de corriente, este algoritmo gené-
rico controla torque y flujo coordinandose con las transformaciones y controladores (PI); por
consiguiente, se logra un control preciso y eficaz.

Para la construccion de inversores asincronos, la velocidad mecanica angular del
rotor no es por definicion igual a la velocidad angular del flujo en el rotor. Esto implica que
la posicion de flujo en el rotor no puede ser detectada directamente por un sensor mecanico
de posicion provisto con el motor asincrono del que se esta hablando.

Ahora bien, para implementar el control que se plantea en este trabajo, es necesario
determinar la posicion de flujo en el rotor. Entonces, se plantean dos metodos para encontrar
la posicion del flujo en el rotor. En la figura 2.2 se muestra la medicién directa con un sen-
sor de angulo de campo. El esquema indirecto sustituye dicho sensor por una medicion del
deslizamiento relativo en el eje del rotor. La factibilidad de la implementacion del método
indirecto es dificil, pero no imposible.

Como se menciono, el método indirecto esta basado en el célculo de la velocidad
de deslizamiento wy;, requerida para una correcta orientacion de campo. En las ecuaciones
anteriores se pudo observar que son necesarias las corrientes .4, € i,s pero en un marco de
referencia estacionario, entonces se tiene que conocer la posicion angular del flujo del rotor
a traves de la transformacion de i, € i,s del marco de excitacion al marco de referencia
estacionario. Por consiguiente usando la velocidad de deslizamiento y la velocidad actual del
rotor, la posicion del flujo es obtenida mediante:
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t t
0,(t) = / Waipdt + / Wredt (2.52)
0 0

O bien:

0,(t) = /0 t Watipdt + Ore(?) (2.53)

Para el caso, el algoritmo que describe la posicion de flujo en el rotor usando la w;,
y midiendo w,. Y 0,. es presentado en la seccion 3.12 que es el modelo de corriente.

[1.7.2 Motores sincronos de imanes permanentes

Como ya se menciond anteriormente, este tipo de motores tienen imanes permanen-
tes con una fuerza contraelectromotriz. Comparado con el motor BLDC, éste tiene un torque
constante menor debido a que el torque asociado con la pulsacion de corriente no existe. Un
disefio cuidadoso en combinacion con una buena técnica de control puede producir un buen
nivel de torque, el cual es buscado para aplicaciones como maquinas y herramientas y servo
aplicaciones.

En este apartado se muestran los principios de control de los PMSM.

Principios tedricos

Los embobinados del estator, as — as’, bs — bs’ y cs — ¢s’, estan distribuidos en el
estator; el rotor tiene dos polos. La velocidad mecénica y la posicion son representadas por
wrm Y B, respectivamente. La velocidad y la posicion eléctrica, w,., son definidas por P/2
veces la cantidad correspondiente mecanicamente, donde P es el nimero de polos.

Basados en la definicion anterior, la ecuacion de voltaje en el marco de referencia
estacionario abc es dado por:

d
Vabcs = Rsiabcs + E)\abcs (254)

Donde fapes = [fasfosfes|? Y laresistencia del estator estd dada por la matriz:

R = diagonal|rsrers) (2.55)

El flujo es expresado con:

sin(6r)
)‘abcs = Lsiabcs + Z;n Sin(er - 2%
sin(fy — %T)

En donde X/, denota la amplitud del flujo establecido por los imanes permanentes.

La fuerza contraelectromotiz es una senoidal desfasado 120° una de otra. La autoinductancia
del estator esta dado por:

L;js +La — Lpcos20, *%LAfLBCOSQ(Qrfg) flLAfLBcos2(9r+§)
Ls=| —La — Lpcos2(6, — %) Lis — Lpcos2(0r — 2?”) —5La — Lpcos2(0r + )
—5La — Lpcos2(0r + 3) 7%LA*LBCOS2(9’,«+7T) LlstAfLBcos2(9r+2?")
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Ademas, se tiene la expresion de torque electromagnético como:

P . 1. 1. 3. . .

T, = 5{)\;71[(1(15 — 521,5 — Ezcs)cosﬁr — 7(%3 — Ges)SING, ]+
Lypg—Lmg.,0 1o 1o . . V3,9 0 o
mfmq[(2(215—5258—5235—zaszbs—zaszcs—l—szszcs)stHr—i—T(zgszzs—22(1521)5—1—22(15205)6082«97«]}—|—

TCOg(HT')

Donde T.,,(0.) representa el torque en el marco d — gq.

El voltaje y las ecuaciones de torque pueden ser expresadas en términos de marco de
referencia del rotor, esto es, con una transformada de tiempo variable en estado estacionario
constante. Si el estator tiene dos polos y el rotor tiene cuatro, la transformacion de variables
trifasicas en un marco estacionario al marco de referencia del rotor esta definida por:

fqur - Kr fabcs (256)
Donde:

cos(0r) cos(0r — 2{ cos(0r + 277")
K== sin(0;) sin(6r — 2  sin(0, + 5F)
3 1 1

1 1
2 2 2

Si el voltaje es aplicado al estator se tienen las expresiones:

‘/as = \/5‘/;608(06’1)) (257)
27

Vis = \/Q‘/SCOS(QG’U - ?) (258)
27

Vis = V2V,c08(0ey + 3) (2.59)

Etapa de potenciay control digital

Las formas PMSM son topologias de la etapa de potencia electronica parecidas al
motor BLDC. El circuito incluye dos etapas, la primera un capacitor y el puente de transisto-
res. Debido a la naturaleza de la forma senoidal del PMSM, y la segunda, el control puede ser
con V/f o también el control vectorial desarrollado para motores de AC puede ser aplicado
a motores PMSM. Si los embobinados del motor estan en conexion estrella sin neutro, las
corrientes de fase pueden fluir a traveés del inversor en cualquier momento. Con respecto a
la conmutacion de los transistores, se enciende o se apaga uno del lado de arriba o de abajo.
La técnica PWM es usada para regular la corriente en la maquina. Ademas, la corriente de
histéresis es controlada con un Pl o bien SVPWM.

Para el sensado, hay dos tipos que son utilizados para el control de PMSM con el
fin de estimar dos variables: la corriente de fase y la posicion que es usada para estimar la
velocidad. La resistencia shunt en serie con la fase del motor permite sensar la corriente. Un
encoder es utilizado para medir la posicion y velocidad de la méaquina. La posicién del rotor
es necesaria para sincronizar la excitacion del PMSM. El puente es mostrado en la figura 2.3

La implementacion en el DSP se ilustra en la figura 2.4 el cual incluye los siguientes
modulos:
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11.7.3 Motores de corriente directa sin escobillas

Los motores BLDC no tienen una sefial senoidal como FCEM. Los voltajes de sus
fases estan representados por:

Va R+ pLs 0 0 ia €q
V = 0 R+ pLs 0 ip + ep
Ve 0 0 RpLs e ec

De donde los voltajes contraelectromotrices estan representados por e,, e, Y e. son
los voltajes CEM.
El torque correspondiente para este tipo de maquinas esta dado por la relacion:

T — (€qlq + €pip + €cle) (2.60)
wm

Del cual w,, es la velocidad mecéanica del rotor y la ecuacién de movimiento. El
concepto mencionado anteriormente es mostrado en la figura 2.5 a). Ademas, la etapa de
control es mostrada en la figura 2.5 b).

El convertidor electrénico consiste en dos partes, una primera etapa rectificadora
(fornt-end) y la segunda etapa de puente completo del inversor. Este es responsable de la
conmutacion y regulacion de corriente. Para controlar las conmutaciones, si el motor esta
conectado en Y sin una conexion de neutro, solo dos de las tres fases fluiran por el inversor.
Esto se debe a la amplitud de la red de DC que comienza a ser igual a la corriente de fase;
entonces, solo habra dos secuencias de conmutacion. El controlador PWM es utilizado tipi-
camente para regular la corriente en la maquina, ademas de igualarse a la forma de corriente
rectangular.

El tipo de sensores utilizados para los BLDC son un sensor de posicion y uno de
corriente. Debido a la amplitud de la malla de DC, la corriente siempre es igual a la corriente
de fase, en un sistema de control de seis pasos; entonces, la malla de corriente de bus es
medida en vez de la corriente de fase. Entonces solo una resistencia shunt es usada para
medir la corriente del sistema. Ahora bien, para la posicidn es utilizado un sensor de efecto
Hall que provee la informacion de la posicion necesaria para sincronizar la excitacion del
estator con la posicion del rotor produciendo un torque constante. Los sensores de efecto
Hall detectan los cambios en el campo magnético. La magnetizacion del rotor es utilizada
para la conmutacion del sensor de efecto Hall. Un acondicionamiento de sefial es utilizado
para disparar sefiales TTL al circuito de control.

Controlador

El controlador del motor BLDC toma la lectura del sensor de velocidad y posicion
para cerrar el lazo de control; implementa el algoritmo de torque o velocidad y, finalmente
genera las sefiales de disparo. Asimismo, para el caso se puede utilizar el mismo DSP con el
que se trabaja en este documento.

El DSP es utilizado como controlador, el cual tiene el algoritmo mostrado en dicha
figura. Para llevar a cabo el control es necesario aplicar la rutina de:

= Procedimiento de inicializacion de periféricos y variables.

» Deteccidn de las sefiales del sensor de efecto Hall.
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Subrutinas de velocidad.

Medicién de las variables de corriente.

Perfil de velocidad.

Calculo de la velocidad actual.
Controlador PID.

Generador PWM.

Salida ADC.
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. MODULOS PROGRAMADOS EN DSP

[11.1. Introduccion

El método de FOC indirecto requiere de varios procesos de calculo y etapas electro-
nicas. Este capitulo pretende ilustrar al lector los diferentes modulos que se utilizaron para
el desarrollo del mismo. Entre las etapas de mayor importancia se encuentra el modelo de
corriente que es el corazon del controlador; en esa subseccion se vera que se necesitan de
varios parametros que identifican al motor como la inductancia y corriente de magnetizacion.

Por otra parte, este capitulo muestra el esquema general que fue implementado en
el DSP y explica cada una de las entradas y salidas del control en cascada, asi como una
explicacion del algoritmo de cada entidad presentada.

Un diagrama a bloques o diagrama de flujo se presentara en cada médulo; esto con
la finalidad de dejar una idea clara del funcionamiento de cada etapa. Para un buen entendi-
miento de este apartado, es necesario tener en cuenta el concepto de tiempo real, que no es
mas que la interaccion del sistema con las variables dinamicas del proceso, esto para alcanzar
una estabilidad con un correcto control.

El capitulo esta organizado de la siguiente manera: primeramente se muestra el dia-
grama general del control que se propone y de aqui se parte para mostrar las entidades que
estan posicionadas en cascada que incluye desde el médulo de cuadratura, célculo de veloci-
dad, controlador PID, transformadas lineales, espacios vectoriales, estimadores y adquisicion
de sefiales analdgicas.
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Figura 3.1: Esquema de control de velocidad.

l11.2. Esquema de control propuesto

En esta seccion se muestra el esquema general del control que se propone. Cada
bloque estd compuesto por entradas y salidas interconectadas con otros modulos.

El diagrama a bloques del control propuesto se muestra en la figura 3.1.

El motor de induccion es controlado por un inversor convencional. EI DSP de TI
TMS320F2812 en el DSK de eZdsp genera los seis pulsos de PWM mediante la técnica del
espacio de vectores para conmutar los seis transistores del inversor. Dos entradas de corrien-
te del motor de induccién (i, e i,) son medidas del inversor y enviadas al TMS320F2812
mediante los ADCs internos.

Tedricamente, el FOC para motores de induccidn se caracteriza por un diagrama co-
mo el que se presentd anteriormente, pero para poder hacerlo indirecto, es necesario medir
0 estimar las sefiales de flujo; es por esto que se utiliza el modelo de corriente. Fundamen-
talmente, el control vectorial de flujo para motores de AC, tales como los mencionados en el
capitulo 2, alinean el flujo total en un eje sincrono rotatorio llamado d. El resultado de este
alineamiento es el torque electromagnético y el flujo producido por el motor que pueden ser
controlados independientemente por el eje d y el ¢ de la corriente de estator en un marco de
referencia rotatorio. Ahora se presenta la corriente de estator y los vectores de flujo del rotor
en el control de orientacion de flujo del rotor tal como lo muestra la figura 3.2.

El diagrama a blogues de la aplicacion en el DSP se muestra en la figura 3.3.

Como se puede ver, el programa consta de dos rutinas Ilamadas MainLoop y Mai-
nISR, ambas rutinas juegan un papel importante debido a que la primera es el bucle principal
del programa, que inicializa los médulos necesarios, y la segunda se ejecuta con una frecuen-
cia de 20KHz, esto es, el temporizador 1 (GPTMRL) se ajusta a un periodo de 20 KHz y cada
que se desborda se inicia la rutina MainISR; cuando se termina de ejecutar, se devuelve el
apuntador de direccidn de programa para asi llegar a la rutina principal de nuevo. Como se
verd en las siguientes secciones, existen otros tipos de interrupciones, las cuales pueden ser
externas o internas.
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[11.3. Mdodulo de cuadratura de encoder

El encoder ha sido por mucho tiempo un sensor de posicion muy empleado en el
control de movimiento. En este trabajo se implement6é un médulo de cuadratura que funciona
basicamente con sefiales de captura, las que son introducidas al DSP. La figura 3.4 muestra
el diagrama a bloques de la implementacion en el DSP.

Cuando la captura es hecha por CAP2, una bandera de interrupcion en la FIFO de
interrupciones es llevada a 1. Asi, un par de interrupciones pueden activar un contador leido
cada vez que el servicio de rutina de interrupcion es activado.

El circuito QEP es habilitado, de esta manera, decodifica y cuenta las sefiales de
entrada digitales que estan conectadas a las terminales CAP1/QEP1 y CAP2/QEP2 (en el
caso del manejador de eventos EVB).

El QEP es usado como interfaz con un sensor éptico que arroja la posicion y veloci-
dad rotatica del motor.

La base de tiempo para el QEP es dada por el temporizador de propdsito general
TMR2. Este debe contar en forma incremental y decremental con el circuito QEP como
fuente de reloj. La figura 3.5 muestra el diagrama de bloques de los tiempos.

La cuadratura de las dos sefiales de entrada estan defasadas una de otra en 90°. Cuan-
do se produce movimiento en el encoder, la direccion de la rotacion del motor es determinada
detectando cual de las dos secuencias es la que prevalece; entonces la direreccion indica al
TMR2 el conteo incremental o decremental. Si bien la frecuencia de reloj es generada por
la unidad légica del QEP, es dirigida al TMR2 que es cuatro veces cada secuencia de entra-
da. La posicion y velocidad angular pueden ser determinadas por el nimero de pulsos y la
frecuencia de los mismos.

Implementacion

En la figura 3.6 se puede observar como en una vuelta completa de la flecha del
motor se generan 1000 pulsos por cada sefial QFE P, y QE Pg. El circuito QEP en el DSP
cuenta los flancos de los dos pulsos, en ese momento 1000 pulsos de las sefiales A y B hacen
que el TMR2 tenga 4000 ciclos de reloj. Es cuando el nimero maximo de pulsos de reloj que
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Figura 3.5: Diagrama de tiempo del médulo QEP.

Figura 3.6: Disco ranurado de encoder incremental.

se pueden tener por revolucion son 4000. EI &ngulo mecanico puede ser definido como:

MechTheta = MechScaler * RawTheta (3.1)

En donde RawT heta es el nUmero de cuentas maximo.

MechScaler = L Q(30) (3.2)

no.decuentas * 4
El mddulo de captura (CAP3) es configurado para generar una interrupcion en el
flanco de subida de la sefial de indexado que a su vez llama a una funcion que resetea las
cuentas en el TMR2 y comienza con la sefial de reloj.
Ahora bien, si el nimero de pares de polos PolePairs el desplazamiento eléctrico
esta dado por:

ElecTheta = PolePairs x MechT heta (3.3)

Finalmente, el mddulo principal queda de la siguiente manera:

QEP

Figura 3.7: Entidad principal del modulo QEP.
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Figura 3.8: Entidad principal del modulo célculo de velocidad.

[11.4. Céalculo de velocidad

Las sefiales tipicas eléctricas del &ngulo de posicion 6, en ambas direcciones pueden
ser utilizadas con el fin de encontrar la velocidad para una 6. que varia entre 0 y 360°; Pero
para obtener una expresion que relacione la velocidad con con la posicion angular se tiene la
siguiente expresion:

We(k) = Kl(ge(k) - Qe(k - 1)) (34)

En donde K; = f%T con f, la frecuencia de base (en Hz) y T es el periodo de
muestreo (en seg.).

Debido a que el calculo de la derivada introduce ruido, es necesario afiadir un filtro
de primer orden pasa bajo. Entonces la velocidad actual de la flecha del motor es usada como
la diferencia expresada en la siguiente ecuacion:

d . 1 .
Ve = T—C(u}e — We) (3.5)
Donde 7. = f que es la constante de tiempo del filtro pasa bajo (en seg.) y la f.

es la frecuencia de corte en (Hz), al utilizar la ecuacion anterior se puede llegar a:

G (k) = Koo (k — 1) + Kawe (k) (3.6)

Para Ky = =1-— K.
Por ultimo, el médulo implementado del célculo de la velocidad se muestra en la
figura 3.8.

[11.5. Controlador PID

El FOC necesita dos constantes que son: 7% y la componente de flujo 4g;. EI con-
trolador clasico Pl permite controlar el torque y la retroallmentacmn de flujo para valores
deseados. Esto se debe a que con el mismo se pueden alcanzar referencias constantes ajus-
tando el término proporcional (X,) asi como el integral (£;); los cuales son responsables de
la sensibilidad al error y de la estabilidad en estado estacionario. Lo anterior es muy importan-
te porque, como ya se ha mencionado, el analisis de la maquina consta del estado transitorio
y el estacionario. La representacion numérica del controlador es como sigue:

Y (k) = Kpe(k) + Kie(k) + Yk Zle(n) (3.7)

Esto es como simple controlador PI, pero agregando el término derivativo y discre-
tizando se llega a:
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Figura 3.9: Controlador digital con antisaturador de término integral.

t
) = Koe®) + K, Tapelt) + [ €O + Kufut) = i) (38)

En la cual wy, es la salida del controlador, u_ es la salida previa del controlador, &,
y K. son las constantes proporcionales e integrales, respectivamente, el error es representado
cone, T,y T; son los tiempos de integracion y derivacion, respectivamente. El punto limite
es cuando ocurren disturbios durante la operacion: grandes valores de referencia, variacio-
nes y pueden ocurrir otros eventos resultando el desbordamiento de la salida. Si esto no es
controlado habra serios problemas en el sistema. La solucion es agregar una correccion en el
término integral como se observa en la figura 3.9.

Entonces cuando se disefia el controlador PID usando métodos lineales, es dificil en-
frentarse a la saturacion integral que se soluciona con el antisaturador o anti-windup. Cuando
los saltos bruscos de referencia se presentan y son excedidos por un amplio periodo de tiem-
po, dicho elemento entra en accion de acuerdo a la siguiente funcion:

—Umaz S Ue < —Umaz
u(t) =< ue Si |ue] <= Umax
Umaz ] Ue > Umaz

El diagrama de flujo se muestra en la figura 3.10.

En total son empleados tres controladores, que tienen que ajustarse en cuanto a su
ganancia se refiere, para lo cual se recurre a las técnicas de control discreto.

Controlador de I,

Kp = _1Q(0.9463);

= Ki=_1Q(T/0.04);
= Kd=_IQ(0/T);
= Kc=_1Q(0.2);

OutMax = _1Q(0.30);
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Calcular el error

e =ref — fdb
¥

Calcular la salida
proporcional

U, = ek,

v

Calcular la salida integral

Uy = Uy + kg, + k SatErr

v

Calcular la salida derivativa

Uy = kd(up = up1)

¥

Calcular la salida pre- saturada

'upresn: - up A U ¥+ Ug

si

uprrsclc > Uinax

U = Umin

u= up’."esﬂt

I

Calcular la diferencia de
saturacién

SatErr = v — Upracar

v

Almacenar la salida

Upy = U

Figura 3.10: Diagrama de flujo del PID digital.
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= OutMin = _1Q(-0.30);

Controlador de /|,

= Kp=_1Q(0.9463);

= Ki=_1Q(T/0.04);

= Kd=_1Q(0/T);

» Kc=_1Q(0.2);

= OutMax = _1Q(0.95);
= OutMin = _1Q(-0.95);

Controlador de velocidad

= Kp=_IQ(1);

= Ki=_1Q(T*SpeedLoopPrescaler/0.2);
= Kd = _1Q(0/(T*SpeedLoopPrescaler));
= Kc=_1Q(0.2);

= OutMax = _1Q(1);

= OutMin = _1Q(-1);

Dedonde T = ISR_F}%)SlUENCY conISR_FREQUENCY = 20K Hzy SpeedLoopPrescaler =

10.

l11.6. Transformada de Clark y Park

El desempefio de los motores trifasicos de AC es descrito por su modelo matemati-
co de voltajes, inductancias y corrientes que se pueden representar como vectores complejos.
Esto se debe a que las inductancias son funciones de la velocidad del rotor. Los coeficientes
de las ecuaciones diferenciales que describen el comportamiento de dichas maquinas, son va-
riantes, excepto cuando el rotor esta estatico. Un cambio de variables es usado frecuentemente
para reducir la complejidad de dichas operaciones. Hay diferentes métodos para transformar
las variables como las que se presentan en este subcapitulo llamadas transformada de Clark
y Park. Usando estas transformaciones, algunas propiedades de las maquinas de AC pueden
ser estrudiadas fuera de complejidades.

Asumiendo que las corrientes de fase instantaneas en el estator estan definidas por
el vector:

~

s = iq + iy + @20 (3.9
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Figura 3.12: Trasfromada Clarke.

Donde o = e 5 representa los operadores espaciales. El siguiente diagrama explica
la forma geomética de estos vectores, como lo muestra la figura 3.11.

Las componentes (a, b, ) son las fases trifasicas del sistema, estas corrientes descri-
ben las tres fases senoidales del sistema. Estas transformaciones pueden ser vistas como:

= (a,b,¢) = (o, ) que corresponde a la transformada Clark, la que arroja un sistema
ortogonal variante en el tiempo.

= (a,f) = (d,q) que corresponde a la transformada Park la cual entrega un sistema
invariable en el tiempo.

111.6.1 Transformada de Clark

El marco ortogonal rotatorio de la transformada Clark son denotadas con « y 3,
como se muestra en la figura ??.

Dicha transformada puede expresar flujo, corriente o voltaje. La matriz de transfor-
macidn esta dada por:

=

2
TaﬁO =7

N= O =
m\»—m‘%
who
ol e |
m%mw
w
S
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Figura 3.13: Trasfromada Park.

Por su parte, la transformada inversa esta dada por:
1 0 1
Th=| -1
a0 i %/g )
2

111.6.2 Transformada de Park

La transformada de Park fue planteada por R.H. Park a fines de los 90s. Esta per-
mite hacer un analisis. Esta transformada lineal plantea el cambio de variables con voltaje,
corriente o flujo asociado con embobinados rotatorios ficticios con el rotor. Desde el punto
de vista del rotor, todas las variables pueden ser observadas como valores constantes. Es por
esto que esta transformada es una revolucion en el analisis de maquinas que tiene la propie-
dad de eliminar la variacion en el tiempo de las inductancias en las ecuaciones de voltaje para
motores trifasicos de AC causadas por el giro del rotor. Por consiguiente se puede hacer el
analisis del motor eliminando la variacion de tiempo en las inductancias; ademas, el cambio
de variable puede ser empleado en el andlisis de pardmetros estaticos constantes en sistemas
de potencia. La transformada puede ser empleada para el estator o el rotor porque tiene un
marco de referencia arbitrario. Los vectores son mostrados en la figura 3.13.

La matriz de transformacién esta dada por:

2w 2w
Tagos(0) = 2 [ sin ; Zfsng in) ;0281 %; ]
3 1 1
2 2 2
Endonde 6 = fto w(¢)d¢+6(0),asuvez ¢ es lavariable ficticia. La matriz de trasnsformacion
inversa esta dada por:

9 cos(0) sin(0) 1

Td_q%)s @) == cos(0— z?") szjn(@ - z?”) 1
cos(0+ %) sin(0+35) 1

En las ecuaciones anteriores, el desplazamiento angular es continuo; pero la velocidad an-

gular asociada con el cambio de variable no esta especificada. El marco de referencia puede
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Figura 3.14: Mddulo de la transformada de Clarke.

rotar con alguna constante variando la velocidad angular. La velocidad angular de la transfor-
mada puede ser escogida arbitrariamente para un mejor ajuste de sistema en las ecuaciones
de solucién. EI cambio de variables puede ser aplicado a variables de cualquier tipo de onda.

En el caso del FOC para maquinas de AC, los métodos de control son desarrollados
con base a dos fases del rotor denotados como (¢" — d") desde el rotor o bien al marco de
referencia de excitacion (¢¢ — d¢); si se desea transformar las variables de un marco trifasi-
€0 a — b — ¢ en un marco ortogonal estacionario y después transformar estas variables del
marco de referencia estacionario al marco de referencia rotatorio con una velocidad angular
arbitraria w, se utilizan las transformaciones en cascada.

[11.6.3 Implementacion de las transformadas lineales en DSP

En concreto, lo que se busca es convertir un sistema trifasico estacionario ., i, € i.
de un marco a — b — ¢ a dos fases de un marco de referencia estacionario, por lo cual si el
sistema esté balanceado se tiene:

Jot+t fotfe=0 (3.10)
Reescrito como:
2 1 1
fazgfa_gfb_gfc (311)
1
fo= ﬁ(fa — fe) (3.12)
Sustituyendo f.y f. = f. se llega a:
1
fo= %(fa +2/) (3.13)

El médulo se puede ver como lo muestra la figura 3.14

Por otra parte, la transformada Park permite pasar del sistemaa—b—ca (d*—d®) y el
sistema de dos fases estacionario, a un sistema ortogonal rotatorio con una velocidad angular
w. Lo que se plantea en un principio es resuelto con la transformada Clark; pero el eje ¢°

36



estd en direccion de « y el eje d® se encuentra en direccion negativa del eje 5. Entonces, para
pasar del marco (¢° — d*)— > (d — q), esta transformacion convierte los vectores del sistema
en un marco de referencia ortogonal rotatorio. Las entradas son f7, f7, 0y las salidas f, y fa,
ésta es la transformacion entre el marco de referencia estacionario y el marco de referencia
arbitrario rotatorio con la velocidad angular w. Por lo cual, sustituyendo ¢, = 0y 6, = 0 se
obtiene:

Jq = cosOf] — sindf] (3.14)

Ja=sinbf] + cosl f; (3.15)

Donde 6 es el desplazamiento angular. Ahora bien, para pasar (d — q)— > (¢° — d*)
se tiene que proyectar los vectores en un marco de referencia ortogonal rotatorio en un marco
de referencia ortogonal estacionario, entonces se tiene:

Jq = costf, + sinb fq (3.16)

fq = —sinbf, + cosl fq (3.17)
Finalemente para pasar del sistema trifasico al monofasico (d* —¢°)— > (a—b—c).

fa:f; (318)
fy = M fod (3.19)
[ ffd (3.20)

[11.7. Modulacion de ancho de pulso con espacio de vectores

En esta seccion el concepto de espacio vectorial es utilizado como método para la
conmutacion especial de los transistores que entregan energia necesaria para el movimiento
de los motores de induccion. Para el caso de los motores de induccion de jaula de ardilla este
método ofrece las siguientes dos caracteristicas:

= Robusto en disefio y altamente confiable.

= Buena eficiencia con bajo costo de mantenimiento.

La velocidad del motor de induccion se relaciona con la frecuencia de acuerdo a la
siguiente ecuacion:

120f
Donde N representa la velocidad en rpm, f es la frecuencia en Hz, P es el numero
de polos y s es el deslizamiento.
Se comienza mostrando otra alternativa al método SVPWM en la siguiente subsec-

N =

cion.
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[11.7.1 Principio de la constante V/Hz

Se asume que el voltaje aplicado al motor trifasico de induccion es senoidal y que
se desprecian las caidas a través del estator. Entonces, en estado estacionario se tiene:

~

V ~ jwA (3.22)
O bien:

V = wA (3.23)

En donde V' y A son fasores de voltaje y flujo de estator. V y X representan las
magnitudes, con lo que se tiene:

>\:i:i:K (3.24)
w 2r  f

Del cual la constante ¥ cambia conforme f varia. El A permancece constante y el
torque es independiente de la ffrecuencia de entrada. Cuando la frecuencia y el voltaje son
bajos, el voltaje cae a través de la resistencia del estator, en la cual no se puede despreciar y
compensar. A frecuencias mas altas que los valores nominales, el principio de la constante
V/H z es violada porque el aislamiento es dafiado, es por esto que los valores nominales no
deben ser excedidos.

Debido a que el flujo del estator es mantenido constante, independientemente del
cambio frecuencia, el torque desarrollado depende de la velocidad de deslizamiento; enton-
ces, al regular la velocidad de deslizamiento, el torque y la velocidad del motor de AC pueden
ser controladas con el principio constante VV/H .

En lazo abierto y en lazo cerrado el control de la velocidad del motor de induccion
puede implementarse basado en el principio de V//Hz. En lazo abierto, la velocidad tiene
una precision necesaria como para un HVAC, compresores o ventiladores. En este caso, la
frecuencia determina la base de la velocidad deseada. El error resultado del deslizamiento del
motor es considerado aceptable.

Cuando la precision de la velocidad es crucial para el sistema, el control en lazo
cerrado es implementado con la constante V//Hz con el principio de la regulacion de la
velocidad de deslizamiento como se muestra en la figura 3.15 en el cual el controlador PI es
empleado para regular la velocidad de deslizamiento del motor para mantener la velocidad
en un valor ajustado.

La estructura tipica del inversor trifasico es mostrada en la figura 3.16, los voltajes
V., Vo ¥ V. son aplicados al motor para excitar los embobinados. De (), hasta Q¢ son los seis
transistores que dan la forma de onda de salida, los cuales son controlados por a, a’, b, b/, cy
. Para el control de corriente de motores de corriente alterna, cuando el transistor del lado de
arriba esta en alto, el de abajo debe estar en bajo, el encendido o apagado de los transistores
Q1, Q2 Y Q5 es suficiente para evaluar la forma de salida.

La relacion entre la salida y el cambio de salida variable del vector [a, b, c]* y el vol-
taje linea a linea o fase a fase con el vector [V, Vi, V.. |" esta dado por la siguiente ecuacion:

Vb 1 -1 0 a
Voe | =Vac| O 1 -1 b
—1 0 1 c

VC a
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Fuente de voltaje
Constante VIHz | |

Controlador PID | : -

Inversor

sensor de velocidad

Figura 3.15: Sistema de control en lazo cerrado de V/Hz.

Qi1 Q3 Q5

VDC

Ay
1

Va Vb Ve

v v v

A las fases del motor

Figura 3.16: Inversor trifasico para el motor de induccion.
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a b c Va Vi V. Vb Vie Vea
0 0 0 0 0 0 0 0 0
1o o r b1 o4
1
S A - U T A A A
0 1 1 _% i 13 -1 0 1
O - N A PO T e DA
1 0 1 13 _% i 1 -1 0
3 3 3
1 1 1 0 0 0 0 0 0

Tabla 3.1: Posibles formas de conmutacion del inversor

Los voltajes de fase (voltajes entre neutro y fase) representados por el vector [V, Vi, V.|,
donde V. es la fuente de poder o el bus de voltaje esta dado por:

Va ) R | a
Vi | =2V | -1 2 -1 b
Ve 3 1 -1 2 c

Entonces, hay ocho posibilidades de conmutacién para alimentar las tres fases del
motor. Las ocho combinaciones y la salida derivada de linea a linea en términos del voltaje
V4. de acuerdo a las dos matrices anteriores, lo antes mencionado se muestra en la tabla 3.1.

El modulador de ancho de pulso de espacio vectorial, o en inglés Space Vector PWM,
es una técnica de conmutacion especial para los transistores; ésta tiene como propiedades
menos armonicos en los voltajes de salida y corrientes aplicadas en las fases del motor de
induccion, haciendo mas eficiente la energia que se entrega al mismo.

Asumiendo que d y ¢ son los ejes horizontal y vertical del marco de referencia del
estator, la transformada de d — ¢ da la siguiente ecuacion:

1 1

211 -3 —3
Tave—aa =4[5 o 3 _43
2 2

La ecuacion anterior transforma los vectores trifasicos en el vector d — ¢, el cual representa
la suma de las tres fases en el marco espacial. Los voltajes de fase corresponde a las ocho
combinaciones de conmutacion que pueden ser transformadas al plano d — ¢ de acuerdo al
hexagono de tensiones mostrado en la figura 3.17. Esta transformacion es equivalente a una
proyeccion ortogonal [a, b, c|* sobre dos planos perpendiculares bidimensionales al vector
unitario [1, 1, 1]* (equivalente al plano d — ¢), en un marco coordenado tridimensional. El
resultado es de seis vectores diferentes de cero y dos nulos. EI angulo entre cualquier vector
es de 60°. Los vectores nulos se encuentran en el origen y aplican un voltaje de cero al motor.
Los ocho vectores son denotados por Uy, Uso, U120, U1so, U240, Usoo, Uooo Y Un11-

El objetivo del SVPWM es aproximar el voltaje de referencia al voltaje del vector
de salida por ocho combinaciones dirigidas desde la base de los transistores. Una aproxima-
cion simple es proveer el voltaje promedio en un pequefio periodo de tiempo mostrado en la
sigueinte ecuacion, en la cual 77 y 75 son las duraciones de conmutacion para U, Y U,
aplicados con un periodo 7'y U, asi como U, en el sector que contiene a Upyr.
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V.:010 V,:011

V.:100 V,:101

Figura 3.17: Hexagono de tensiones.

1 (7’L+1)T 1
T/ Uour = T(TIUx + 15Uy 160) (3.25)
nT

Conn = O, 1, 2, vy Tl + TQ < TPWM-
Asumiendo que el periodo de la sefial PWM es menor y el cambio de Upyr €s
relativamente lento, se obtiene:

(n+1)T
/ Uovr = TrwmUouvr = (ThU, + ToU,160) (3.26)

T

Conn = 0,1,2..., T+ 15 <Tpwum.

La aproximacion de la salida al espacio vectorial se refleja en la ecuacion anterior
que significa que para cada periodo de PWM, la referencia deseada de voltaje Uyyr puede
se aproximada a tener la potencia en el inversor en el direccionamiento de U, y U,+¢o para
la duracion de T y T5, respectivamente. Entonces, la suma de 77 y 75 es menor o igual a
Trwr, la potencia del inversor necesita ser de 0 (000 o 111) hasta el resto del periodo, por
lo que la ecuacion anterior se convierte con Tpyy = 11 + 1o + Tj en:

TpwmUour = ThUy + ToU, w60 + To(UgoooUnin) (3.27)

El vector de referencia Uy es obtenido de la reflexion del voltaje de salida trifasico
deseado al plano d — ¢ a través de la misma transformacion de d — ¢. Cuando la salida de
voltaje deseada es senoidal trifasica con desfasamiento de 120°, Uy llega a ser un vector
rotatorio a través del origen del plano d — ¢ con la frecuencia correspondiente y con el voltaje
deseado. El hexagono de tensiones es el lugar geométrico de U,,,; maximo, asi, la magnitud
del voltaje de salida esta limitado al radio mas corto del contorno del hexagono cuando Uyt
esta rotando. Esto da una magnitud maxima de V,./v/2 para U, .Correspondientemente
el valor maximo rms del valor de fundamental del voltaje linea a linea y linea a neutro es
Vie/V2'Y Vi /V/6 que corresponde a 13 el tiempo mayor que la técnica de PWM senoidal
puede generar. De esta manera, el bus de voltaje V. necesesario para el motor nominalmente
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Figura 3.18: Plantilla asimétrica para la conmutacion SVPWM.

V,are €Sta determinado por V. = v/2V,4... Un ejemplo de modulacion vectorial es el que se
muestra en la figura 3.18.

[11.7.2 Implementacion en DSP

Como la entrada del modulo es U, y Ug, es nesesario aplicar la transformada inversa
de Clark representada por:

Vo =Us (3.28)
1
Vy = —=Us + V3, (3.29)
2 2
1 3
Ve —Lu.- gUa (3.30)

Ademas de saber el sector en el que el voltaje de salida esta colocado para determinar
los periodos de tiempo y la secuencia de conmutacion.

El siguiente algoritmo puede ser utilizado como referencia en la salida de voltaje en
el plano V,, V}, y V.. Si la salida de voltaje esta dada en el plano d — ¢, se debe transformar
el vector V, — V,, — V, antes de utilizar el algoritmo; entonces primero se calcula la salida
mediante:

U, >0 sector =1
U, >0 sector+ =2
U. >0 sector+ =4
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Sector |1|2|3|4|5]|6
ti,ta 1115|0324

Tabla 3.2: Relacion para los tiempos ¢, y t, con el sector del SVPWM.

Sector Uo,Uso | Uso, Ur2o | Ur2o, Uiso| Uisos Uaao| Usag, Usoo| Usoo, Uo
131 -V, Ve Va -V, -V |3
12 Va Vi Vi Ve -Ve -V,

Tabla 3.3: Definicion de t; y t, en diferentes sectores de acuerdo V,,, V, y V..

Luego, se calculan nuevamente los voltajes de entrada con:

V, = Uy (3.31)
1 3

Vo= ~Us + Vi, (3.32)
2 2
1 3

Vo= 3Us - gUa (3.33)

De acuerdo a latabla 3.2y 3.3, asignar los valores a ¢, y t,.

Finalmente, se relacionan las variables de salida 7., T, y T,. de acuerdo a la siguiente
relaciény a la tabla 3.4.

PWMPRD—t1—t2

te = i
ty = to +
t. = ty + to

[11.8. Modulador de ancho de pulso

Los temporizadores de proposito general (GPT) pueden ser operados independien-
temente o sincronizados con otro evento. El registro asociado con cada GPT puede ser usado
para comparar la forma de onda generada por el PWM. Se puede elegir entre un reloj interno
0 externo con un preescalador. EI GPT1 compara las sefiales PWM, el GPT 2/1 es usado para
los modulos de cuadratura de encoder.

Sector Uo, Uso Uso, U120 | Ui20, Uigo| Uigos U2ao| Uzao, Usoo| Usoo, Uy
T, ta tb te tc tb ta
Ty tb ta ta tb te tc
T. tc te tb ta ta tb

Tabla 3.4: Asignacion del ciclo de trabajo a la fase del motor
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Timer Timer

f— pm) —>| %— (PWhy —»

period 1 period 2 |

Compare
| maten

Timer value

New comp
value greater

than period
TXPWM/TXCMP Active I—_
active low '
| Inactive
TXPWM/TXCMP ‘—‘I‘_.l |
active hlgh | Active

Figura 3.19: Onda asimétrica generadora PWM con el GPT1 en cuenta ascendente.

Hay tres unidades de comparacién en cada director de evento. Estas unidades de
comparacion son usadas por el GPT1 como tiempo de base para generar las seis salidas
a comparar con las formas de PWM generadas, usando una banda muerta (dead band). El
estado de cada una de las seis sefiales es configurado independientemente.

Las caracteristicas de las salidas PWM son las siguientes:

Registros de 16 bits.

Amplio rango de banda muerta para las salidas PWM pares.

Cambio de la frecuencia PWM.

Cambio del ancho del pulso PWM con un registro de periodo.

Generador de sefial simétrica y asimétrica con ocho espacios vectoriales.

La generacion de la onda asimétrica es mostrada en la figura 3.19 en la cual se puede
apreciar que el GPT1 esta en cuenta continua ascendente.
Entonces el proceso de generar PWM es el siguiente:

La salida tiene un nivel inactivo antes de que la cuenta empiece.

La salida tiene un nivel inactivo hasta que la igualacion de comparacion pase.

La salida se enclava a nivel activo en la comparacion.

La salida se mantiene hasta el final del periodo.

Al final del periodo la salida se restablece a un nivel inactivo y se repite el proceso.

El diagrama a bloques de la unidad comparadora es mostrada en la figura 3.20.
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Figura 3.20: Diagrama a bloques de la unidad comparadora PWM.

111.8.1 Generacion de banda muerta

El generador de banda muerta es un circuito que incluye tres contadores de cuatro
bits y uno de 16 bits para comparar. Los valores de banda muerta deseada pueden ser pro-
gramados en el registro de comparacion para las salidas de las tres unidades comparadoras.
La generacion de la banda muerta produce dos salidas (con y sin zona de banda muerta) para
cada sefal de salida. Dicho generador es mostrado en la figura 3.21.

Cada unidad de banda muerta tiene como caracteristicas:

Un registro de control de 16 bits.

Una entrada de reloj prescaldo 7, 7,

18
w
S

Una entrada de reloj de CPU.

Una unidad de control.

La figura 3.21 muestra la secuencia de enclavaje de la banda muerta en modo de
onda simétrica.

Por tanto, dependiendo del dispositivo de conmutacion que se esté utilizando, puede
ser necesaria mayor o menor banda muerta. El uso de la banda muerta debe ser probado con
muy poca potencia. Esto asegurara que si el tiempo de la banda muerta no es suficiente, los
elementos de conmutacion no sufriran dafio por cortocircuito.

[11.9. Modelo de corriente

Hay varias maneras de cerrar el lazo de control como puede ser estimador de flujo,
estimador de velocidad o bien el plantaeado modelo de corriente. En el control vectorial, el
modelo de corriente es utilizado para encontrar la posicion del flujo del rotor, este modulo
tiene como entrada las componentes que provienen del modulo de Park (i, 44) Y la veloci-
dad eléctrica; con estos parametros el modelo de corriente calcula la posicién de flujo en el
rotor. EI modelo de corriente se obtiene a partir de las siguientes ecuaciones.

En estado transitorio la relacién flujo-corriente esta dada por:
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Figura 3.21: Diagrama de bloques de las salidas PWM con banda muerta .
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Figura 3.22: Banda muerta con referencia simétrica para PWM .
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Lr d )\dr

s = TTLT@)\dr + ﬂ (334)
Con
. )\dr
Im = I (3.35)

Donde i,, es la corriente de magnetizacion, por lo cual, la ecuacion 3.34 puede ser
reescrita como:

d
lds = Traimr + Gy (3.36)

Y para encontrar la velocidad del flujo en el rotor se utilizan las ecuaciones anterio-
res, esto en un sistema unitario.

L (3.37)

(3.38)

Enlacual T, = L=, w,.y 6 es la constante de tiempo del rotor, la velocidad eléctrica

Tr

y la posicidn del flujo del rotor, respectivamente.
[11.9.1 Implementacion en DSP

La constante de tiempo del rotor es critica para el funcionamiento adecuado del
maodulo de corriente por ende del sistema en general.

Como ya se dijo anteriormente, el mddulo descrito en esta seccion arroja la veloci-
dad del flujo en el rotor; dicho flujo viene dado por la integral de la velocidad del flujo del
rotor.

Si se hace igs,+1) ~ 145 la ecuacion 3.36 y 3.38 pueden ser discretizadas como

sigue:
. . Tp,. .
Ymr(k+1) = Ymr(k) + ?P(st(k) - Zmr(k:)) (339)
1 Lgs(k)
fstk+1) = Nes1) + —_— (3.40)

LW b (k4 1)
En la cual T» representa el periodo de muestreo del lazo de control principal y n es
la velocidad eléctrica.
Se renombran las constantes ?—P y TL% como K,y K,, respectivamente, para utili-
zarlas en el archivo de la rutina principal presentado en el apendice A.
Este mddulo también tiene la posibilidad de calcular la posicion (¢) una vez que la
velocidad f, fue calculada con la integral.

0 = Ok11+ K fow (3.41)
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Enlacual K = Tf,.

Las ecuaciones que se presentaron se programaron en un sistema unitarioo —1 a 1.

Finalmente, se debe estar conciente que las constantes dependen de los parametros
del motor y es necesario calcularlas para cada tipo de motor. Para esto se necesita obtener
parametros como la resistencia del rotor, la inductancia del rotor (la cual estd dada por la
suma de la inductancia de magnetizacion y la inductancia parésita en el rotor o bien L, =
LH + Lar)'

Para el algoritmo es imprescindible primero calcular las constantes en el archivo
cur_const de la forma:

Tr = v->Lr/v->Rr; // Constatnte de tiempo del rotor en segundos (sec)
v->Kr = v->Ts/Tr;
v->Kt = 1/ (Tr*2+xPIxv->fb) ;

v->K = v->Ts*xv->fb;

Posteriormente se hace el calculo de la posicion y velocidad de flujo con:

v->IMDs += IQmpy(v->Kr, (v->IDs - v->IMDSs)) ;
Wslip = IQdiv( IQmpy (v->Kt,v->IQs),v->IMDs) ;
We = v->Wr + Wslip;

v->Theta +=  IQmpy(v->K,We) ;

if (v->Theta > IQ(1))
v->Theta -= IQ(1);
else if (v->Theta < IQ(0))

v->Theta += IQ(1);

[11.10. Reconstruccion de voltaje de fase

Una vez explicada la forma del funcionamiento del PWM se procede a utilizar esta
técnica para la verificacion de los modulos desarrollados.

La sefial de PWM que se genera para la activacion de los IGBTSs esta ruteada por las
salidas PWM1, PWM2... PWMB, entonces se tienen disponibles los puertos PWM7, PWM9
y PWML11 por los cuales se genera la salida a monitorear.

Debido a que el temporizador 3 se encuentra disponible se decidio utilizarlo para
generar la interrupcion tipo periodo (T3PR) la cual genera un ISR cada que el temporizador
alcanza el periodo preestablecido de acuerdo a la siguiente ecuacién que pretende ejecutarla
a una frecuencia de 30KHz.

PeriodMax = (SYSTEMFREQUENCY x200/(PWMDACFRx2))x5; (3.42)

Con SYSTEMFREQUENCY = 150 (frecuencia de reloj = 150MHz)
y PWMDACFR = 30.
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DBTCONXx[11-8] | 110(P=32) | 100(P=16) | 011(P=8) | 010(P=4) | 001(P=2) | 000(P=1)
0 0 0 0 0 0 0
1 0.8 0.4 0.2 0.1 0.05 0.025
2 1.6 0.8 0.4 0.2 0.1 0.05
3 2.4 1.2 0.6 0.3 0.15 0.075
4 3.2 1.6 0.8 0.4 0.2 0.1
5 4 2 1 0.5 0.25 0.125
6 4.8 2.4 1.2 0.6 0.3 0.15
7 5.6 2.8 1.4 0.7 0.35 0.175
8 6.4 3.2 1.6 0.8 0.4 0.2
9 7.2 3.6 1.8 0.9 0.45 0.225
A 8 4 2 1 0.5 0.25
B 8.8 4.4 2.2 1.1 0.55 0.275
C 9.6 4.8 2.4 1.2 0.6 0.3
D 104 5.2 2.6 1.3 0.65 0.325
E 11.2 5.6 2.8 1.4 0.7 0.35
F 12 6 3 15 0.75 0.375

Tabla 3.5: Generador de banda muerta con el registro DBTCONX.

Los registros que controlan el modo de onda (simétrica y asimétrica ver seccion
3.6) se inicializa con EvbRegs. T3CON.all = 028840 para simétrica, mientras que para
generar la banda muerta se utiliza el administrador de eventos B o bien EvB y se carga el
valor EvbRegs. DBTCON B.all = 0x0AEC, estos valores se obtienen de la tabla 3.5.

La figura 3.23 muestra el diagrama a bloques del generador de banda muerta para
las fases x = 1, 2, 3.

Resta ajustar los registros Compare Action Control Register B o ACTRB con el valor
EvbRegs. ACTRB.all = 020999y el Compare Control Bo COMCONB con FvbRegs.COMCON B.all =
028200.

La activacion de los pines del puerto B con el multiplexor para salidas es importante,
esto se hace direccionando el GPBMUX con GpioMuxRegs.GPBMU X .all| = 02003 F lo
cual activa la salida 7, 9 y 11 del PWM que es la funcion principal del puerto.

Para actualizar este modulo es necesario ingresar a la localidad de memoria de la
funcién que refresca el ciclo de trabajo indicado por un apuntador PwmbDaclnPointerx. Co-
mo la funcion requiere de valores en formato QO, se hace con las siguientes operaciones.

EvbRegs.CM PRy = (int16)(((int32)p— > PeriodMaz * (int32)(xp— > PwmDacInPointerz)) >> 16)+

(int16)(p— > PeriodMaz >> 1) (3.43)

Conz=1,2,3yy=4,5,6.

Por altimo, la salida es un PWM de frecuencia fija y de ancho de pulso correspon-
diente al valor de la variable a muestrear. Por ejemplo si se quiere visualizar el valor gréfico
en el osciloscopio bastaré hacer el siguiente arreglo.

PwmDacChl = (int16) Qtol Q15(VarlInIQFormat) (3.44)
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Figura 3.23: Diagrama a bloques del generador de banda muerta.
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Figura 3.24: Sefial filtrada de la salida del DSP correspondiente las fases A, By C.

PwmDacCh2 = (int16) Qtol Q15(Var2InIQFormat) (3.45)
PuwmDacCh3 = (int16) Qtol Q15(Var3InlQFormat) (3.46)

Y con un filtro pasa bajas se podra ver, por ejemplo, la sefial mostrada en la figura
3.24.

[11.10.1 Modelo de voltaje utilizando un reconstuctor de voltaje

El reconstructor de voltaje de fase toma la tension del bus de CD y las tres ramas
principales del conmutado de los transistores y, adicionalmente este modulo contendra la
transformada de Clark que permitird cambiar los voltajes trifasicos en dos estacionarios de-
nominados d — ¢. Tomando en cuenta dichas figuras y de acuerdo a la ley de voltajes de
Kirchoff se tiene:

d
V,+V,+V.—3V, = (ia+ib+iC)T+L£(ia+ib+ic) + e, + ey + e (3.47)

Pero de acuerdo a la ley de corrientes de Kirchoff:

io+ iy +ic=0 (3.48)

Y el balanceo de las fuerzas contraelectromotrices como:

o t+ep+e. =0 (3.49)

Se llega a:

‘/;171 + ‘/bn + ‘/cn =0 (350)
incluso aun, el voltaje del neutro puede ser expresado como:
1
3
Ahora los voltajes pueden ser expresados como:

Vi=zs(Va+W+W) (3.51)
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1 2 1 1
=V, — - =V, — 2V, — = 52
Van = Va4 3(Va+Vb+Vc) 3Va 3% 3Vc (3.52)
v —V—E(V—l—V—l—V)—gV—}V—lV (3.53)
n — Vb 3 a b c _3 b 3 a 3 c .
v —V—E(V+V—|—V)—2V—1V—1V (3.54)
en — Ve 3 a b c _3 c 3 a 3 b .

Si se sensara el voltaje V,, V, y V. descritos por el voltaje V. y las tres derivaciones
del las conmutaciones de los transistores (S1, Sz Yy S3), se tendria la siguiente relacion:

Vo = S51Vpe (3.55)
Vs = SoVpe (3.56)
Ve = S3Vpc (3.57)

Hay que recordar que Sy, So y S3 s6lo pueden tomar valoresde 0 6 1y que S, =
1—51,55:1—52y36:1—53

Como resultado de las ecuaciones anteriores los voltajes se pueden expresar como
términos del voltaje de linea de DC y de las conmutaciones de las activaciones de los transis-
tores llegando a:

2 1 1

Van = Vdc(gsl - gSQ - 553) (358)
2 1 1

Vn = Vdc(§S2 - 551 — §Sg,) (3.59)
2 1 1

Para cambiar los voltajes trifasicos a un marco ortogonal o bien (V,,,, Vi, Ven) —
(Vii, Vi) se utilizara la siguiente relacion, porque el sistema esta balanceado, V., no es utili-
zado en la transformada de Clark.

Vi = Van (3.61)
Ve = L (Vo 1 2%) (3.62)
qs \/g an bn .

Dados estos parametros de valores es posible introducir las variables estimadas al
modelo que se planted en la ecuacion 2.9.
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[11.11. Convertidor analogico-digital

El convertidor analdgico digital (ADC) del TMS320F2812 tiene una resolucion de
12 bits, unipolar, es decir, para convertir sefiales del mundo real. La salida del ADC es un
namero entero que representa el voltaje leido. EI ADC guarda el resultado de conversion en
registros que son de un ancho de 16 bits. Los 12 mas significativos son el resultado de la
conversion, los altimos son rellenados con 0. Lo que se hace es truncar los ceros que no se
usan, o sea, se recorren 4 lugares a la derecha.

Si las caracteristicas del ADC estan en el rango de 0 a 3.0 VDC, se llegara a generar
0b1111111111110000y 0x0h para QV.

El DSP contiene 16 canales de entrada analdgicos que a su vez son multiplexados en
un solo ADC, el cual es autosecuenciado. Los autosecuenciadores no solamente controlan los
canales que muestrea el ADC, ademas, tienen la capacidad de elegir el orden de la secuencia
de la conversion.

De lo anterior, se puede resumir que:

= ADC de 12 bits con sample and hold (S/H)*.
= Conversion rapida de 12.5MSPS.
= 16 entradas analogicas multiplexadas.

= Capacidad de autosecuencia con 16 conversiones en una sola sesion, la cual puede
abarcar un solo canal.

= 2 secuenciadores independientes que pueden operar en modo cascada.

= 16 registros direccionables donde se guarda el resultado de la conversién (RESULTO-
RESULT15). El valor digital de la entrada analdgica de voltaje discretizado, esta dada
por:
Input AnalogV oltage — ADC LO
3

DigitalV alue = 4095 (3.63)

= Multiples fuentes de disparo para el comienzo de la conversion (start of conversion
SOC).

El ADC esta basado en el diagrama de blogques que se muestra en la figura 3.25.

Para este trabajo se utilizé un mddulo que magnifica 3 sefiales externas las cuales se
introducen al ADC. Estas sefiales contienen ganancias y desfasamientos (offset) programa-
bles. La conversion es inicializada cada evento del temporizador GP Timer 1, esto es, cada
vez que se desborda dicho temporizador. El resultado representa las corrientesy €l nivel de
voltaje en el busdel inversor. Lo anterior es logrado de la siguiente manera:

= ElI GP Timer 1 es el tiempo de base para la modulacion de ancho de pulso.

LEsta técnica es utilizada para almacenar en determinado tiempo una sefial analdgica, generalmente es utili-
zado un capacitor que guarda la energia hasta que un interruptor es cerrado.
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Figura 3.25: Diagrama a bloques del modulo ADC.

= Para la medida de corriente, las entradas analdgicas son el voltaje a través de resistores
acomodados entre los emisores de los dispositivos de potencia y el voltaje de la malla
principal de DC.

= Para la medida del bus de DC, la entrada analogica es sensada a través del resistor, esto
es, mediante el concepto de divisor de voltaje.

La entrada ADCIN pertenece a las entradas analdgicas que para el caso son 1, I, y
V.. Las sefiales de entrada deben estar estrictamente en el rango de 0-3 volts basado en la
referencia de tierra, o bien VREFLO=0. Antes de hacer cualquier conexidn, se deben ajustar
los amplificadores operacionales externos, lo anterior, para el ajuste del offset. El offset es
importante debido a que con él se obtienen las cuantificaciones apropiadas del sistema.

Las cuatro variables de salida del mddulo estarian dadas por (ImeasA, ImeasB,
imeasC y VdcMeans) que son computadas de acuerdo a las siguientes relaciones:

ImA = ImAGain x ADCI1aQ15 4+ ImAOf fset (3.64)
ImB = ImBGain x ADCIbQ15 + ImBOf fset (3.65)
ImC = ImCGain * ADCIcQ15 4+ ImCO f fset (3.66)

Los canales ADC A, (x=0,1y 2), son convertidos automéaticamente a Q15.
Basicamente, las sefiales pueden ser categorizadas en dos principales tipos: bipolar
y unipolar. Las corrientes de AC son ejemplos de sefiales bipolares y el bus de DC es un
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Figura 3.26: Representacion de la corriente en formato Q15 en modo bipolar.
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Figura 3.27: Representacion del voltaje de bus en formato Q15 en modo unipolar.

ejemplo de una sefial unipolar. Entonces, las entradas de corriente I, e I, son tipicamente
sensadas y ajustadas a un rango de 0-3 volts basado en una apropiada corriente de base.
Asi, la conversién representada en formato Q15 necesaria para el calculo es digitalizada de
acuerdo a la figura 3.26 y 3.27 para la forma bipolar y unipolar, respectivamente.

Sensado de corriente

La medida de corriente es basica para este trabajo debido a que con ésta se retro-
alimenta el sistema. Para esto se ha planteado el circuito mediante dos técnicas: mediante
optoacoplador con resistencia shunt y con transductores de corriente (donas).

Sensado de corriente con optoacopladores

El sensado de corriente puede ser empleado mediante un resistor tipo shunt en se-
rie con el emisor del IGBT. Esta solucion es la méas utilizada para el sensado de pequefias
corrientes en vez del sensor de efecto Hall que es un tanto costoso. El voltaje a través del
resistor de 0.001¢2 es acondicionado con un amplificador operacional en modo no inversor, el
cual ofrece una impedancia infinita en la entrada del ADC contenido en el DSP; pero por la
baja resistencia empleada para el sensado de corriente, se tiene una caida de tension baja que
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Figura 3.28: Circuito medidor de corriente.

debe ser acondicionada con un amplificador operacional inversor que ofrece una ganancia
ajustable que depende de las necesidades del acondicionamiento de sefial. La salida del am-
plificador es conectada a un optoaislador, el cual cambia las sefiales eléctricas a una optica;
en seguida es llevada nuevamente a una eléctrica. La transmision optica ofrece un aislamien-
to galvanico entre la parte de potencia y de control. Este aislamiento es necesario debido a
que el DSP es un dispositivo muy sensitivo. El amplificador operacional es alimentado por
la cantidad de iluminacién del diodo emisor del encapsulado TLP521. Por ultimo la salida
del optoacoplador alimenta a la entrada analogica del DSP. Se ha puesto una resistencia en el
colector de la salida del transistor para ajustar el offset de la entrada del convertidor. Esto se
puede ver en la figura 3.28.

El sensor de voltaje usa el mismo circuito implementado en el sensor de corriente,
con unas pequefias modificaciones. El voltaje de malla es directamente de acuerdo con el
divisor de tension planteado. La diferencia con el anterior es que solo se tiene que utilizar
el resistor de 1K(2, en vez del de 10K(2; esto es porque la sefial, en vez de ser amplificada,
necesita ser atenuada a un rango aceptable para el ADC de acuerdo a la figura 3.29.

Sensado de corriente con transductores

Esta técnica fue la que se emple6 al final del trabajo, porque aisla totalmente el
circuito de potencia con el de control.

Para la medida de corriente en este modo se requieren dos transductores. La salida
necesita ser escalada con un amplificador operacional. Hay que recordar que estas sefiales
deben de estar en el formato requerido por el médulo programado o sea Q15. La salida del
transductor implementando resistencia o transformador toroidal (dona) puede ser positiva o
negativa. Esta sefial es ajustada con un acoplador analogico que entregua una salida de 0-3V.
La ganancia del amplificador es elegida de tal manera que se sense 1,5 = Iz , donde 1,,,.
representa la corriente maxima a medir, la cual no tiene que ser necesariamente la corriente
de fase. Finalmente, la salida de esta etapa es introducida a el ADC, en donde la cantidad
méaxima esta representada por OxFFFO.

De acuerdo a la figura 3.30, el funcionamiento del acondicionador de sefial es el
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Figura 3.29: Circuito medidor de voltaje.

siguiente:

Primeramente se recibe el voltaje de 5V a traves del peine J2, este voltaje sirve para
alimentar el grupo de amplificadores operacionales (OPAMP). EI TLC2274 es un amplifica-
dor que permite desarrollar el trabajo requerido ya que tiene un voltaje de salida que es igual
al de alimentacion (Rail to Rail).

Ahora bien, el U2A es una configuracion de amplificador con ganancia unitaria que
va a dar un voltaje igual al que se tenga en el divisor de tension compuesto por R5 y R4. Este
amplificador suma un voltaje de 1.5V para el ajuste de la sefial de salida de esta etapa.

El peine J1 es la entrada de los transductores de corriente en donde una patilla se
conecta a tierra y la otra es introducida al amplificador. N6tese que el arreglo de la resistencia
R1y C1 permiten hacer un filtrado con una frecuencia de corte:

1
Je= 2rRC
Las resistencias R2, R7 y R6 permiten ajustar la ganancia en el amplificador. La sali-
da de los amplificadores U1B y U2B son llevadas al peine J3, en donde se llevan directamente
al ADC del DSP.
Por ultimo, la sefial que regula el zener y la resistencia R13 es llevada al ADC para
hacer un ajuste manual de la velocidad.

(3.67)
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Figura 3.30: Acondicionador de sefial para sensado de corriente con inductor.
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IV. RESULTADOS EXPERIMENTALES

IV.1. Introduccion

Esta seccion describe el analisis y funcionamiento de la etapa de potencia electro-
nica implementada; aqui se podra tratar a los elementos de conmutacion llamados IGBTs
(transistor bipolar de puerta aislada). Este dispositivo posee las caracteristicas de las sefiales
de puerta de los transistores de efecto campo con la capacidad de alta corriente y voltaje de
baja saturacion del transistor bipolar, combinando una puerta aislada FET para la entrada de
control y un transistor bipolar como interruptor en un solo dispositivo. El circuito de excita-
cion del IGBT es como el del MOSFET, mientras que las caracteristicas de conduccion son
como las del BJT. Los IGBTs han permitido desarrollos en los variadores de frecuencia asi
como en las aplicaciones en maquinas eléctricas. EI IGBT es adecuado para velocidades de
conmutacion de hasta 100 KHz y ha sustituido al BJT en muchas aplicaciones. Grandes mo-
dulos de IGBT consisten en muchos dispositivos colocados en paralelo que pueden manejar
altas corrientes del orden de cientos de amperios con voltajes de bloqueo de 6.000 voltios.
Se puede concebir el IGBT como un transistor darlington hibrido; tiene la capacidad de ma-
nejo de corriente de un bipolar pero no requiere de la corriente de base para mantenerse en
conduccion; sin embargo, las corrientes transitorias de conmutacion de la base pueden ser
igualmente altas. En aplicaciones de electronica de potencia es intermedio entre los tiristo-
res y los MOSFETS; maneja mas potencia que los segundos siendo més lento que ellos y lo
inverso respecto a los primeros.

Otro tema que se trata en este apartado es el calculo de las potencias y voltajes que
se manejaran en los elementos activos y pasivos.

El aislamiento de las etapas principales es tratado también ya que como se hablara en
el capitulo 5 juega un papel muy importante porque el bloque de potencia genera arménicos
y picos de corriente que pueden afectar el funcionamiento del DSP.

Este capitulo esta estructurado en dos partes, en la primera, se trata el aislamiento
Optico y, en la segunda, se habla el calculo de los componentes y funcionamiento de la etapa
de potencia, ademas del empleo de disipadores térmicos.

Para terminar, en este apartado se presentan los detalles mas importantes del pro-
totipo usado para evaluar las estrategias de estimacion y control. Esto es con el fin que el
lector tenga las herramientas necesarias para futuras implementaciones. Ademas, se expone
los ensayos experimentales realizados con el proyecto en conjunto con el fin de validar las
propuestas y comprobar el correcto funcionamiento del control implementado. Se comparan
las variables estimadas (corrientes de fase, flujo, velocidad, etc.) con las variables medidas
directamente usando sensores.
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Figura 4.1: Esquema a bloques de la arquitectura para el monitoreo y control del sistema.

I\V.2. Especificaciones de disefio

El producto final, que esta en estado de patente en tramite, es hecho para una apli-
cacion de control de velocidad que se puede resumir como:

Un variador de velocidad para motores trifasicos de induccion con autoajuste de
torque. La modularidad descrita en esta invencion es novedosa porque integra varias carac-
teristicas necesarias para los sistemas de manufactura e incluso a un bajo precio que los
modelos comerciales actuales. La parte de modularidad permite reemplazar cada etapa sin
necesidad de reparar todo el sistema en caso de alguna falla, que ademas permite al técnico
detectar rapidamente la falla dentro del aparato. La conmutacion interna utiliza un modulador
de espacios vectoriales; la cual es una técnica que genera menos armaénicos en los transistores
que suplen la energia al motor y con esto se disminuye el calentamiento en dicha etapa. El
autoajuste de torque permite que cuando el variador este trabajando de acuerdo al consumo
de corriente, reajustar el lazo de fuerza cada vez que se procesa. El sistema integra una inter-
faz con la computadora por medio de la comunicacién USB con la cual se pueden observar
varios parametros en linea tales como torque, corriente demandada por fase, voltaje RMS por
linea y de bus, analisis espectral, velocidad y sentido actual de la maquina, temperatura del
variador, etc. Por otro lado, el usuario puede reajustar los valores de las variables principales
desde la interfaz de administracion de datos en una computadora; estas variables son proce-
sadas en el variador, entre las cuales se pueden mencionar: sentido de giro y magnitud de
velocidad, ajuste de ganancias de los controladores Pl internos, etc. Esta interfaz bien puede
sustituir al analizador de calidad de energia que existe en el mercado.

La figura 4.1 muestra los bloques que se describirdn dentro de este capitulo; las
especificaciones pueden variar dependiendo del motor utilizado, sin embargo, el enlistado en
el apartado del Apéndice es utilizado.

IV.3. Bosquejo general de la arquitectura electrénica
Con respecto a la etapa de potencia, ésta es compuesta por tres subsistemas funda-

mentales, un analisis es llevado a cabo para asegurar la correcta distribucion de energia entre
éstas.
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IV.3.1 Convertidor AC/DC

Un puente de diodos hace posible la conversion de la rectificacion de AC a DC. La
DC suplida es requerida porque las sefiales que puede manejar el puente IGBT sélo soporta
una corriente unipolar. Por otro lado, en consideracion a la sefial PWM generada por el DSP la
corriente producida en la conmutacion de un estado de prendido y apagado puede ser sensada
virtualmente. Asi, un puente trifasico de diodos es implementado. Este dispositivo requiere
el calculo de la corriente pico y de la media de corriente; habra que recordar que le voltaje
de oposicion es 1.3 v; entonces, el voltaje de circuito abierto y el VRMS es estimado de la
siguiente manera:

]peakDiode = ]-7]- * ]peakIGBT (41)
IV.3.2 Capacitor de filtrado de rizo

Tomando en cuenta que el voltaje calculado en 4.2, las caracteristicas de los compo-
nentes de la etapa de potencia podran ser escojidos.

En las etapas anteriores, la principal inconveniencia es que éste inyecta un voltaje a
los IGBTS, como consecuencia este fenomeno genera un calentamiento debido a los armoni-
cos en V.. Esto es atenuado mediante un capacitor de 4700 F", 400 V conectado en el bus
con el fin de obtener un decremento en el rizado.

Vdc = \/i * ‘/line—line — 2% ‘/diodeForward (42)
IV.3.3 Inversor compuesto por tiristores

La méxima corriente soportada por el puente IGBT es calculada haciendo hincapié
en el voltaje que desborda la impedancia Thevenin (Z,otorLockea = 73,002/7,808 °C), en el
motor bajo pruebas de rotor bloqueado. Esta corriente es calculada de la siguiente manera:

[peakIGBT = 171 * \/§ * M (43)
rotor Locked
En esta investigacion el modulo de potencia IRAMX16UP60A fue implementado.
Las caracteristicas térmicas son especificadas por la hoja de datos del fabricante; este modulo
contiene practicamente todos los accesorios, lo que permite un facil disefio y menos espacio
de disefio. Esto se muestra en el siguiente subapartado.

IV.3.4 Disipadores térmicos

Desgraciadamente, los IGBTs y diodos empleados necesitan elementos de disipado
de calor ya que al estar manejando potencias elevadas (1.5KW), se pierde energia en forma
de calor.

Se comienza con los tranasmisores de calor de aluminio que se montan en los diodos
HFAO08TB60. Existen varios diodos disefiados de forma especifica para manejar las demandas
de alta potencia y alta temperatura. La mayoria de los diodos de potencia se construyen
con silicio, debido a sus grados de alta corriente. Las demandas de alta corriente del motor
requieren que el area de union sea grande para asegurar que haya una resistencia directa
baja del diodo. Si la resistencia directa fuera muy grande, las pérdidas de potencia (I°R)
serian excesivas. La capacidad de corriente de los diodos puede incrementarse poniéndolos
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Disipacién gpal-siama. de.piot- (80

Figura 4.2: Curva de pérdida de disipacion tipica para el IGBT.

en paraleloy el valor del pico inverso de voltaje (PIV) puede aumentarse colocando los diodos
en serie.

Mientras los circuitos integrados se usan para aplicaciones de pequefia sefial y baja
potencia, la mayoria de las aplicaciones de alta potencia todavia requieren transistores de
potencia discretos. Las mejoras en las técnicas de fabricacion han proporcionado potencias
mas altas en encapsulados de tamafio pequefio; también han aumentado el voltaje de ruptura
méaximo de transistor y han proporcionado transistores de potencia con una velocidad de con-
mutacion mayor. La potencia maxima manejada por un dispositivo particular y la temperatura
de las uniones del transistor estan relacionadas, porque la potencia disipada por el elemen-
to causa un incremento de temperatura en la union del dispositivo. Es obvio que un IGBT
de 100W proporcionard més potencia que uno de 10W. Por otro lado la técnica de disipacion
adecuada permitira la operacion del dispositivo cerca de la mitad de su tasa de potencia nomi-
nal maxima. Un dato que se debe mencionar es que el IGBT que se maneja esta construido de
silicio, lo cual permite una temperatura maxima de unién de 150-200 grados C. Ahora bien,
la potencia promedio disipada puede aproximarse mediante la ecuacién 4.4. Entre mayor sea
la potencia manejada por el IGBT, mayor seré el area de disipacion. El IGBT seleccionado
esta hecho con una area de disipacion metélica para poder radiar (transferir) el calor generado
por el dispositivo. Si no se le pone metal adicional al IGBT, se estara limitando severamente
su capacidad de potencia. Por tanto, para acercarlo mas al valor nominal de potencia maximo
se le agregd una tablilla de aluminio. De cualquier manera, ni siquiera un buen disipador de
calor puede mantener la temperatura del encapsulado del transistor a temperatura ambien-
te; es importante considerar la pérdida de disipacion de la potencia méxima permitida en el
IGBT en funcion del encapsulado. La gréafica 4.2 muestra la curva de potencia tipica para el
IGBT que se ocupa en este trabajo.

Pp =Veglc (4.4)

No es necesario proporcionar una curva de pérdida de disipacion, debido a que la
misma informacion podria ser dada simplemente como un factor de pérdida de disipacién
listada en la hoja de especificaciones del IGBT, o bien, en forma matematica, se tiene la
ecuacién 4.5 para el IGBT que para el caso tiene una potencia maxima de disipacion de
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Figura 4.3: Fotografia del disipador de aluminio para los IGBTS.

280V % 15A con un factor de disipacion a 25 °C, si se requiere la pérdida de disipacion por

arriba de 25 °C con un factor de pérdida de Of’(‘j"’ a una temperatura de encapsulado de 125 °C.

Pp(125°C) = Pp(25°C) — (125°C — 25 °C)(0,5)% = 30W (4.5)

La figura 4.3 muestra la fotografia del disipador en la estacion de trabajo. Este cooler
cuenta con dos ventiladores y una superficie de 10x10 cm, la cual cuenta adicionalmente con
canales para incrementar méas la ventilacion en el mismo. Los seis transistores estan por la
parte de abajo, anclados con tornillos y aislados mediante micas térmicas, esto es para que
el empaquetado del IGBT no haga contacto con el aluminio y asi impedir un cortocircuito.
Para asegurar un buen contacto entre el transistor y la placa se afiadi6 grasa de silicon para
uso eléctrico y electronico.

IV.4. Acondicionamiento de sefales

Un optoacoplador, también llamado optoaislador o aislador acoplado Opticamente,
es un dispositivo de emision y recepcion de luz que funciona como un interruptor excitado
mediante la luz. La mencionada luz es emitida por un diodo LED que satura un componente
optoelectronico, normalmente en forma de fototransistor. De este modo se combinan en un
unico dispositivo semiconductor, un fotoemisor y un fotorreceptor cuya conexion entre ambos
es Optica. Estos elementos se encuentran dentro de un encapsulado que por lo general es del
tipo DIP. Se suelen utilizar como medio de proteccion para dispositivos muy sensibles.

Los circuitos HCNR200 y 201 fueron utilizados; que entre sus caracteristicas princi-
pales se puede destacar su alto rango de conmutacion de hasta 10MHz, compatible con TTL
y CMOS, etc. Las salidas de los optoacopladores son enviadas a un buffer que, para este caso,
es el 74LS04. Las salidas son enviadas a la siguiente etapa a través del J7.

El diagrama de la figura 4.5 muestra las variables acondicionadas para ser intro-
ducidas a la etapa de procesamiento digital. En este caso se utiliz6 el OPAMP MAX494 y
MAX4109.
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Figura 4.5: Acondicionamiento de safial (a) para el sensor de corriente y (b) para la tempera-
tura, Vdc e Idc.

64



M Pos: 0.000s AUTOCONFIG,

Figura 4.6: Salida del generador de rampa y del modelo de corriente para 60Hz (canal 1
rampa generada y canal 2 salida del modelo de corriente).

IV.5. Integracion de la etapa eléctrica y de software

Hay algunas cuestiones que deben ser consideradas para el acoplamiento de las eta-
pas de hardware y software construidas. Esto incluye el calendario de interrupciones, el acon-
dicionamiento entre ellas, la velocidad de transferencia de datos, etc. Esta seccion cubre esos
detalles.

IV.5.1 Ajustando el disparo de las sefales para el médulo de potencia

Las sefiales PWM son ajustadas en 25 KHz, y se genera la banda muerta en el DSP.
La etapa de sefial CMOS en el DSP es aislada debido a la CEMF que genera el IM.

IV.5.2 Software

El temporizador TMR1 genera interrupciones en la mitad de cada ciclo de PWM, o
bien a 10KHz. Esta interrupcion dispara el ADC que realiza la adquisicion de la tension de
la malla de DC. Al finalizar la conversion se crea un llamado a una subrutina. Los tiempos de
energizado de cada rama de IGBT Yy las corrientes son calculadas mediante el método visto
en el Capitulo 3.

La salida del modelo de corriente se muestra en 4.6. Cabe recordar que el generador
de rampa forma parte del controlador; en éste se le introduce una frecuencia de referencia 'y
se obtiene una sefial tipo diente de sierra que coincide con la frecuencia deseada (canal 1). El
modelo de corriente toma como entrada las variables 7, e I, corrientes que provienen de
la transformada de Park. Ademas de la velocidad mecanica del motor da la posicion del flujo
en el rotor, dichas sefiales se observan en el canal 2 de la figura 4.6 a 60Hz. Adicionalmente
en la figura 4.7 se observa la salida del modulo de corriente con una referencia de velocidad
mostrada por el canal 1 (azul) de 60Hz.

Finalmente, las sefiales provenientes del modulo de SVPWM son mostradas en 4.9,
en donde, el canal 1 corresponde a 7, el canal 2 corresponde a T, y el canal 3 corresponde
a T,. La banda muerta de la imagen 4.8 indica el tiempo que tarda una sefial de PWM y su
respectivo complemento con el fin de evitar cortocircuitos en lapsos de tiempo pequefios.

Los diagramas de calendarizacion son mostrados en la figura 4.10 (a) y (b). Estos
fueron programados en el DSP y en LabVIEW, respectivamente.
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Figura 4.7: Salida del generador del modelo de corriente para 60Hz (canal 1 referencia de
velocidad (azul) y canal 2 salida del modelo de corriente).

Figura 4.9: Sefales de conmutacion para los IGBTs generadas por el DSP a 20KHz (Canal 1
T,, Canal 2 T, y Canal 3 T,).
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Figura 4.10:
Modelo de interrupcion dependiente, (a) software y (b) hardware.

IV.6. Hardware

Del diagrama general para la arquitectura del drive propuesta, el funcionamiento es
el siguiente:

= En primer lugar se recibe la corriente de linea monofasica en el bloque AC, en seguida,
se rectifica y, posteriormente, se introduce al puente de IGBTS.

= Las sefiales de conmutacion provenientes del TMS320F2812 son aisladas y se utilizan
para disparar las compuertas de los transistores.

= Las corrientes que demanda el motor i, € i son sensadas a través de las donas.

= El filtrado que se tiene corresponde al acondicionamiento de sefial y precisamente al
filtrado de la sefial, estas sefiales se introducen al ADC del DSP.

= La posicion de la flecha del motor es sensada mediante el encoder con las sefiales A, B
e Index que de la misma manera son aisladas e introducidas al DSP.

= Finalmente, las variables manejadas en el TMS320F2812 son mandadas via RS232 al
programa desarrollado, el cual se tratara en el proximo apartado.

El controlador digital para el sistema utilizado fue el TMS320F2812 de Texas Ins-
truments, el cual estd montado en un kit de desarrollo de Spectum Digital eZdspF2812. La
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Caracteristica Valor

Velocidad de célculo 150 MIPS (millones de instruccio-
nes por segundo)

Ancho de palabra del CPU 32 bits

Memoria del programa (Flash) 128K x 16 bits

Memoria de datos (SRAM) 18K x 16 bits

Periféricos destacados ADC 12 bits, Temporizadores,
UART, CAN, etc.

Tabla 4.1: Periféricos y caracteristicas principales del DSP TMS320F2812.

razon por la que se eligio este procesador fue por su alta capacidad de calculo, que lo hace
notablemente superior a los deméas DSPs de la familia TMS; por ejemplo, el TMS320F2407;
ademas se puede programar mediante objetos o C++ sin necesidad de optimizar el codigo,
también en lenguaje C o bien en ensamblador. La tabla 4.1 muestra los recursos del procesa-
dor de sefiales mencionado.

La PC esta conectada al DSP a través de una conexion JTAG que permite supervisar
y depurar los programas del DSP en tiempo real.

IV.7. Resultados

Los experimentos fueron llevados a cabo en varios cambios dinamicos para verificar
el correcto funcionamiento de la metodologia propuesta. Diferentes respuestas del controla-
dor ASD y mediciones se muestran en este apartado.

IV.7.1 Rendimiento del controlador

La figura 4.11 (a) y (c) muestran el conjunto de sefiales adquiridas en la velocidad
de respuesta. El correcto funcionamiento es alcanzado gracias al ajuste de las constantes del
controlador PID con valores 1, 0.2, 0.0 y 0.2 para K, K;, K,y K_, respectivamente. Los
resultados muestran la eficiencia del seguimiento de la estimacion de la velocidad en lazo
cerrado.

Las figuras 4.11 (b) y (d) ilustran las corrientes del estator en marcos ortogonales y
el consumo de corriente respectivamente el cual es probado en condiciones de vacio.

IV.7.2 Mediciones de calidad de energia

La figura 4.12 muestra la adquisicion de los voltajes de fase. Una comparacién con
el analizador de calidad de energia FLUKE 434 ha sido realizada para mostrar ciertos valores
que puede desplegar la interfaz de usuario desarrollada en esta investigacion. Ademas se
muestra la velocidad, el torque y la temperatura del dispositivo en cuestion. La figura 4.12
(@) y (c) describen un sistema desbalanceado y la figura (b) y (d) muestran el voltaje de fase
en 30Hz.

Por dltimo, una pantalla obtenida para este desarrollo cientifico y tecnologico es
mostrada en la figura 4.13, en la cual se puede observar la serie de posibilidades que el
usuario tiene para la medicién de cierto tipo de parametros de interés. Las pruebas fueron
efectuadas en la estacion de trabajo mostrada en la figura 4.14
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Figura 4.12:

Medicion de (a) corrientes de fase: A, By C (1., I, y I. respectivamente) en una referencia
de 750 RPM y (b) voltaje para las fases: A, B, C (V,, Vi, y V,, respectivamente) en 30 Hz de
frecuencia; (c) y (d) son las mediciones obtenidas con el analizador de calidad de energia
comercial.
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Figura 4.13: Pantalla frontal del panel remoto basado en protocolo de internet para la su-
pervision y adquisicion de datos, mostrando las corrientes de fase consumidas en el motor

y el THD que produce respectivamente, con un filtro pasa-baja ajustado en 0.12 y 0.45 de
frecuencia de corte baja y alta, respectivamente.
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Figura 4.14: Estacion de pruebas .

IV.8. Conclusiones

En este trabajo se disefid e implemento el prototipo de un inversor (variador de
frecuencia o driver).

Durante el desarrollo del trabajo se logré conocer en profundidad el estado del arte
de los temas tratados; se logré conocer y profundizar en areas de interes como electrénica
digital, procesamiento de sefiales y electronica de potencia; se pusieron en practica diferen-
tes técnicas para el disefio y construccion de circuitos electronicos. Los aspectos principales
tomados en cuenta fueron el desempefio, y la posibilidad de implementar el control en arqui-
tecturas semejantes.

Posteriormente se avanzo sobre las estrategias del FOC, se analizaron las numerosas
propuestas encontradas en diferentes articulos y se optd por usar un modelo de corriente
caracteristico de cada maquina de induccion; a bajas velocidades es normal que el FOC falle,
es en este punto en donde entra el control escalar que no requiere de la posicion del flujo
magnético.

Por otro lado, se propuso y se valido experimentalmente cada componente en soft-
ware y hardware. El hardware necesario para la implementacion del FOC es el minimo para
implementar estrategias de control méas simples y de buenas prestaciones.

Como se menciono anteriormente, la técnica usada para estimar el flujo en el motor
es a través del encoder y las resistencias shunt; sin embargo, a velocidades bajas no es muy
optimo.

Para futuras investigaciones se propone implementar estrategias de inyeccion de se-
fiales que identifican la posicion del rotor o del flujo magnético con base a diferencias de
impedancia eléctrica medidas en los bobinados de estator. También, para trabajos futuros,
se recomienda una identificacion de parametros en linea. EI modelo de corriente necesita de
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parametros como corrientes e inductancias. Estas variables pueden cambiar entre un motor y
otro e incluso dependeran de factores tales como la capacidad de disipacion de calor, el tipo
de refrigeracion y la temperatura ambiente que permitiran para evitar sobrecalentamiento que
disminuyen la vida Gtil al motor.

La estimacion de parametros en linea es muy conveniente ya que permite actualizar
en todo momento el modelo del motor, mejorando el funcionamiento del controlador. Los
parametros que representan mayor variacion durante el funcionamiento del motor son las
resistencias de estator y rotor que dependen fuertemente de la temperatura (entre 80 % y
150 %).

Finalmente, se puede concluir que la metodologia aqui propuesta puede implemen-
tarse en cuestiones industriales, educativas y de investigacion porque gracias a su compati-
bilidad en diferentes plataformas y conexiones con protocolos actuales es factible hacer uso
de la metodologia planteada en estos ambitos. Sin embargo, algunos experimentos de estas
areas requeriran mayores periodos de frecuencia, para lo cual el sistema propuesto tendra que
ser modificado.
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Abstract

This paper describes an analysis method for
achieving control torque and speed with vector control
Jfor induction motors. An indirect field-oriented output
feedback motor controller is presented; it is suitable
for low-cost applications. A current model control is
used fo sense back electromotive force (back-EMF) by
means of an analog to digital converter (ADC); its
simulation and filtering are discussed. A Current
model is the core of this work, but other system
modules are analyzed such the proportional-
integrative (PI) controller, the space vector with pulse
width modulation (SVPWM), and others. Their
implementatians on a digital signal processor (DSP)
along with the electrical power stage are shown. The
cascaded structure of the controller allows performing
a constructive tuning procedure for position and speed
control loap.

1. Introduction

Thrbe—plnse induction motors had been used for
years ago due to their high efficiency, silent
operation compact form, reliability, and low
maintenance. However, the control complexity for
speed, torque control, and their high cost of the clectric
drive has been a drawback when using this kind of
motors. In early the 1990 technology development in
power semiconductors, microprocessors, and logical
programmable devices made possible cost-effective
controls with adjustable speed for a broad band and
torque. The most common topology for AC drivers is
based on a voltage-source inverter (VSI) with a
rectifier and a DC-link, and its performance depends
on the availability of a position sensor for feedback —
if a position sensor is present both the performance and
the cost are increased. In Applications where it is
required adjustable speed like compressors, pumps,
and traction can be employed drivers with a moderate
performance. Therefore reducing a total number of

978-0-7695-3320-9/08 $25.00 © 2008 IEEE
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sensors (i.e. Hall Effect sensor, tacho-generator, and
encoder) is possible saving sensor cost, also simplifies
the cabling. This kind of controller is developed thanks
to vector control or Field Oriented Control (FOC).
However, a flux measurement is necessary to obtain
optimal dynamic performance. On the other hand, an
estimate of the field angle is required, it will be
necessary to look for the method that permits
calculating the flux through the shaft of the motor.
Depending on the model reference frame the induction
motor can be modeled in the 3g-rotating reference
frame, or with a linear transform can be mapped to a
stationary frame d, g model given by Clarke and Park
transforms. Mcthods based on FOC are efficient when
they are implemented in half and high velocities [16]—
they are based on the information supplied by EMF
induced for the motion of the rotor due to these low
velocities wrapped up by the noise of measurement and
the uncertainties produced by the simplification of the
model and the variation of its parameters (c.g.,
temperature).

Research is also carried towards model current
method, in which is required to know some parameters
speed. Lee y Blaabjerg [11]-[12], proposes a speed
control using current sensor. The direct control torque
(DTC) proposed by Takahashi [9] use a sensor current
for torque control, this is, controlling directly the flux
and torque yielded by induction motor. However, the
previous method is overcome by Lascu and Lai [8]-
[10], they proposes a vector modulation using the out
voltage, this produce a current (and pair) and let work
to set frequencies (and known) of commutation. The
last advantage is important because, it has possible the
reconstruction techniques of current, with only one
sensor. This work employ two current sensor to control
proposed.

The space vector with optimal switching for the
transistors used in electrical stage apply SVPWM [2] is
an optimal sequence allows for two currents to be

325 @i computer

Figura 4.15: Anexo A. Articulo publicado en IEEE Comp Soc
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Adjustable Speed Drive Project for Teaching a
Servo Systems Course Laboratory

Juvenal Rodriguez-Resendiz, Member, IEEE, Gilberto Herrera-Ruiz, and Edgar A. Rivas-Araiza

Abstract— This paper describes an adjustable speed drive for a three-phase motor, which has been implemented as a design for a
servo system laboratory course in an engineering curriculum. The platform is controlled and analyzed in a LabVIEW environment
and run on a PC. Theory is introduced in order to show the sensorless algorithms. These are computed by means of speed feedback
from speed and flux estimators, which provide tracking of these variables in spite of the presence of an uncertain load torque and
changes in the time constant. The novel electronic architecture permits students to use low-cost hardware. The project was divided into
several subsystems in order to give students the opportunity to construct a tuning procedure for torque and speed control loops.

Index Terms—Computer application in education, flux estimator, software laboratory, vector control

I. INTRODUCTION

HREE-PHASE induction motors (IM) have been taught in engineering curricula for many years because of their
importance in industry, due to their characteristics such as high efficiency, quiet operation, compact form, simplicity, low
cost, reliability, and low maintenance. These characteristics are to consider, since IMs consume an estimated 85% of the power
in industrial plants [1], [2]. However, when using these kinds of motors, the complexity of the speed, torque controller and the
high cost of the electric drive have been drawbacks.

In university level education, a number of undergraduate curricula include motion control [3], power electronics [4], [5] and
signal processing courses; the development of an adjustable speed driver (ASD) has the scope to allow students to develop an
understanding of the theory and application in all of these areas. In addition, related laboratory courses help students to improve
their practical skills. To pass the servo systems course currently offered at the School of Engineering at Universidad Autonoma
de Querétaro (UAQ), Mexico, in the eighth semester of the Automation Major, a requirement is that students must build a
functioning prototype board; this project is performed in four-student teams, with each student being responsible for different
tasks.

Future engineers should have an adequate knowledge of servo systems, given that these are found in most automated
manufacturing systems in industry [6], for instance in robotics, or computer numerical controlled (CNC) systems. The work
presented here may be useful in several engineering, for fulfilling engineering disciplines, and technology accreditation
requirements. It also offers an alternative to a traditional servo systems course, within the same amount of time. Further, the
methodology described in this article can be useful in developing similar hardware or software for applications in industrial and
test equipment.

This author [7] has already proposed an embedded microcontroller system for a power electronics course based on a V/f
method. However, in that case neither harmonic distortion nor wide ranges of speed were discussed, and the electronic
components were expensive. Many servo systems-related text books [8], [9] include problems for pedagogical purposes but do
not take into account practical cases such as non-linearities, thermal effect, mechanical coupling, or control compensations, to
name but a few. Most of the interactive tools were developed primarily for power electronics and electric machinery courses
[10], [11], and tools oriented to servo systems courses are not easy to find.

This project also deals with the flux estimator, as students must understand how a speed loop can be closed without a sensor.

This paper is organized as follows: Section I describes the theory to implement the control on a digital system. Sections III
and IV give the details of the design of the hardware and LabVIEW interface, respectively, and in the last section, conclusions
and comments are given.

II.  ORGANIZATION OF THE PROJECT INTO THE SERVO SYSTEMS COURSE
The servo system course has five contact hours per week in a 19-week semester. Three of these hours are dedicated to theory,
and the other two to practice. The first eight weeks are devoted to regular classes that cover robotics, machinery theory, closed-
loop tuning, trajectory profiles, transducers and control theory; the rest of the semester is spent in building two projects. One of
these projects is that described in this paper; the other consists of a simulation modeling of a DC motor position control, which is
considered the simplest form of servo system. Although control of DC motors is commonly taught in control theory courses,

Figura 4.16: Anexo B. Articulo aceptado en IEEE Transon Edu
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Abstract

In this article a methodology for constructing a user interface for system
control and data acquisition of a drive which is suitable for three-phase in-
duction motors (3¢ M) is presented. The entire hardware implementation
is shown, including power and digital stages. A novelty signal conditioning
is featured providing a low-cost drive. Communication between the com-
puter and the controller is engaged in order to enhance an analysis of power
quality, adjust the controller parameters for tuning the flux and speed loops,
and performance of the embedded algorithm. USB and Ethernet protocols
have been put into operation in the user front-end because a high speed
sample frequency is required in order to guarantee the real-time operation of
the whole system. A software interface is developed using LabVIEW envi-
ronment enabling features not only as filtering signals of phase voltage and
current but also power spectrum measurements. Vector-controlled drive is
programmed on a digital signal processor (DSP) in order to ensure efficient
use of energy in the IGBT bridge and proper tracking of the reference at low
and high speeds.
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1 Design and Implementation of an Adjustable Speed Drive

2 for Motion Control Applications
3 ABSTRACT

4 In this article a methodology for constructing an adjustable speed drive (ASD) for three-
5 phase induction motors (3® IM) which is suitable for industry applications is presented.
6  The entire hardware implementation is shown, including power and digital stages. A
7  novelty signal conditioning is featured providing a low-cost drive. Communication between
8  the computer and the controller is engaged in this project in order to enhance an analysis of
9  power quality, adjust the controller parameters for tuning the flux and speed loops, and
10 performance of the embedded algorithm. USB and Ethernet protocols have been put into
11 operation in the user front-end because a high speed sample frequency is required for the
12 PC. A software interface is developed using LabVIEW and MATLAB enabling features not
13 only as filtering signals of phase voltage and current but also power spectrum
14 measurements. Vector control method is programmed on a digital signal processor (DSP) in
15  order to ensure efficient use of energy in the IGBT bridge and proper tracking of the
16  reference at low and high speeds.

17

18  KEYWORDS Signal processing, vector control, real-time workshop, remote control, three-
19  phase induction motor.

20

21
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ABSTRACT

This paper presents a real-time (RT) interface based on in-
house developed embedded control hardware and two
commercial software packages. MATLAB is used for rapid
USB communication while LabVIEW is used for the user
front-end and Ethernet communication environment. The
interface is supervised by a remote panel running in a
client-server model. The project is oriented to an adjustable
speed driver (ASD) based on the TMS320F2812 DSC which
is suitable for measuring parameters on a three-phase
induction motor. The hardware is composed of many
sections in order to accomplish debugging in electronic and
electrical stages and developing the whole system within a
short period of time. A brief summary of vector control
method (VCM) is featured in order to understand the
principles of the algorithm embedded on a chip.

1. INTRODUCTION

Digital signal processors (DSP) have been taught for years
in basic and advanced courses because of their importance
in digital systems. Moreover, efficient learning methods are
required in technological courses that increase the
productive use of theory and practice. Certain courses that
use microcontroller (uC), digital signal controller (DSC) or
DSP include: programming, electric machines, power
electronics, control theory and digital systems [1]. In those
classes the applications can vary in regard to image, video
and motion control. Therefore DSP technology plays an
important role in certain control-engineering laboratories.
Furthermore DSP is enhancing low cost and energy
efficient control design. The features of specific purpose
DSP permits an intelligent approach to reducing the entire
cost of the motion controllers using high performance
cheaper electrical motors, fewer sensors, and decreased the
amount of hardware circuits for filtering. The newest
generation of digital processors delivers the RT instructions
per second and the quantity of peripherals to implement
most applications. Moreover, the widespread applications
of power electric technologies such as IGBT-based power
bridges, harmonic currents are decreasing because the
quality of the switching pattern generated by their power
and control stages. Techniques that prevent noise generated
by harmonics are taken into account herein by means of
measuring their components and adopting appropriate
preventive strategies [2]. Though several techniques have
been adopted to solve this particular problem, one of the

most popular tools for analyzing harmonics is the Fast
Fourier transform (FFT) because of its outstanding
computational performance.

In spite of the fact that many networking technologies have
been developed for industrial automation processes in
recent years, there remains a shortage of integrated
solutions which have been improved introducing new
connectivity solutions as wireless, like LAN and Ethernet.
Indeed, they have contributed to enhancing the
technological renewal of pre-existing industrial applications
that already exist in several productive processes. The
aforementioned improvements have been achieved in part
for software development. Currently it is possible to run
programs on a computer that implement complex remote
supervisory tasks that begin as a single device and can be
modified to be used for highly sophisticated industrial
processes. Most of the tasks that involve supervisory
systems are characterized by controlling actuators and
sensing variables such as temperature, gas, moisture
content, position, to mention a few. Most of the time
motion control applications require the use of sophisticated
automation tools which have to possess superior
performance in order to ensure proper access to production
data and field that often cover kilometers. Therefore, digital
control schemes of ASDs have been used employing some
of the aforementioned technologies.

In this paper section II describes the theory of VCM.
Section III features information related to remote control
and data acquisition of the workstation. Section IV presents
the results obtained of the implementation. Finally
conclusions are made in the last section.

2. THE BASIC IDEA OF VCM AND THE
IMPLEMENTATION ON A PROCESSOR

Several control schemes of VCMs have been developed
such as field acceleration methods (FAM) [5], the direct
self control [6], the universal field orientation (UFO) [4]
and the direct quadrature control method which is useful
here because of the ease implementation and the
performance in the torque loop. According to the references
aforementioned, these controllers need the values of
inductance and resistance of the rotor, L.and r. ,
respectively. The reason being, because those values are
required for the flux estimator in order to compute the rotor
time constant. In other researches complex regulators have
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Anexo G. Indice de variables utilizadas.

Simbolo Significado

T° matriz de transformacion de marco de referencia

P indica derivacién

d ciclo de trabajo

f frecuencia (Hz)

i corriente instantanea (A)

v voltaje (V)

L inductancia(H)

M inductancia de magnetizacién o L,,

Ny nimero de polos

T es el cociente de ]L%—: Ilamada constante de tiempo del rotor(s)
Oy Angulo del flujo (rad)

Wy velocidad estimada

Wy velocidad eléctrica en el rotor(%)

T, Torque electromagnético

u voltajes

K, ganancia proporcional

K; ganancia integral

T; constante de tiempo integral

R Resistencia (£2)

T periodo de muestreo

v voltaje instantaneo

A flujo magnético

0 posicion angular del marco de referencia arbitrario
Wy velocidad angular del rotor %

We velocidad angular del marco de referencia arbitrario
€y voltaje contraelectromotriz

) flujo

Subindices

a bobinado de armadura

a,b,c fases del motor

d,q componentes de cuadratura en un referencial arbitrario
qs componentes de cuadratura para el eje que representa el par en el estator
ds componentes de cuadratura para el eje que representa el flujo en el estator
f bobinado de campo

s estator

m magnetizacion

r rotor

Superindices

e variables en un marco de referencia arbitrario

s variables en un marco de referencia estacionario

v voltaje

i corriente
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Tabla 4.2: Anexo H. Parametros del motor utilizado.

name value unit name value unit
n 1800 rpm T, 66 i
Vi 180 \Y; Ts, Ty 2.2,1.33 Q
P, 23 hp|LsL,, L, 119,119,108 mH

84




	PORTADA
	RESUMEN
	ÍNDICE
	INTRODUCCIÓN
	REVISIÓN DE LITERATURA
	MÓDULOS PROGRAMADOS EN DSP
	RESULTADOS EXPERIMENTALES
	BIBLIOGRAFÍA

