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CAPITULO 1

INTRODUCCION

n este capitulo se hace énfasis en la necesidad de conservacion de energia a nivel
mundial, la importancia de los motores de CA y de los accionamientos a velocidad
variable, introduciendo de esta forma el tema de la tesis doctoral que se presenta.

Finalmente se incluye un resumen con los objetivos, el alcance y las principales aportaciones
de dicha tesis doctoral.



2 Capitulo 1

1.1 MOTIVACION. CONSUMO MUNDIAL DE ENERGIA

1.1.1 LA ENERGIA, UN BIEN CON DEMANDA CRECIENTE

Hoy en dia, en nuestra sociedad tan industrializada, seriamos incapaces de imaginar un
mundo sin energia, maquinas, ordenadores, ni telecomunicaciones. La crisis del 73 fue
producto de la toma de conciencia a nivel mundial de que la energia es un bien escaso, que se
debe conservar y utilizar adecuadamente. Los afios 90, victimas de las consecuencias de la
mala utilizacién de la energia, como es el Efecto Invernadero entre otros, han sido testigos de

la necesidad imperiosa de conservar la energia y preservar el medio ambiente.

Si bien son los paises industrializados los consumidores masivos de energia, a corto plazo, los
paises en vias de desarrollo se convertiran en grandes consumidores de energia. Asi lo refleja
un informe de 1994 de la Administracion de Informacion de Energia (“Energy Information
Administration”) y del Sistema de Proyecciones de Energia Mundial (“World Energy
Projections System”™) [1].

Se estima que para el afio 2010, los paises miembros de la OCDE consumiran' un 27% més

de energia, los pertenecientes a Eurasia un 43% y los restantes paises un 55%.

1.1.2 UN USO MAS EFICIENTE DE LA ENERGIA

El 16 Congreso Mundial de Energia (“World Energy Congress™) [2] se celebro en Tokio en

octubre de 1995, con el slogan®:“La Energia para Nuestro Mundo: Que nos exige el futuro?”.

Los principales temas tratados en este congreso fueron:
e Laenergiay el medio ambiente.

e Interrelacion entre diferentes formas de energia.

'Estimacion en base a datos de 1992, [1].
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e La energiay el mundo.

e Necesidades energéticas para los paises en vias de desarrollo.
¢ Financiacion e impacto econdémico de la energia.

e Laenergiay el consumidor.

e Conservacion y uso eficiente de la energia.

Este congreso, junto con otros muchos, nos dan idea de la toma de conciencia que la sociedad
ha tomado en relacion a la importancia de la necesidad de conservar y utilizar la energia de

forma mas eficiente.

1.1.3 ENERGIA PARA UN MEDIO AMBIENTE MEJOR

La comunidad mundial, con el tiempo, ha llegado a ser consciente de los principales cambios
climaticos y del medio ambiente que afectan a la Biosfera de forma global, particularmente
los originados por el bien conocido Efecto Invernadero. En Marzo de 1994 diversos planes de
accion fueron establecidos por la Comision sobre Cambios Climaticos de las Naciones

Unidas.

El siglo XXI serd testigo de una nueva forma de entender la energia, con dos objetivos

basicos fundamentales:

e La necesidad de conservar la energia (conservacion de reservas, adecuada utilizacion de la
energia y obtencion de nuevas formas de energia).

e La necesidad de preservar el medio ambiente (obteniendo ciclos cerrados de energia,

reciclaje y disminuyendo las consecuencias del Efecto Invernadero).

*Esta es una traduccion del slogan original: “Energy for Our Common World: What will the future ask for us?”.
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1.2 IMPORTANCIA DEL USO DE LOS MOTORES DE CA

Se calcula® que aproximadamente dos tercios de la potencia alterna mundial generada es
utilizada para accionar motores eléctricos. La figura 1.1 muestra la distribucion en EE.UU. de

dicha energia en funcién del tipo de aplicacion especifica [3].

Compresores
Ventiladores 18%
16%
Otros Motores CA
Aplicaciones CA 4% 14%
Motores CC Maquina Herramienta
8% 9%
Bombas
31%

Figura 1.1. Distribucion de la energia consumida por motores eléctricos
en EE.UU. segtn el tipo de aplicacion.

La necesidad de conservacion de la energia estd acelerando la forma de incrementar los
niveles de rendimiento de los motores eléctricos. Existen diversas posibilidades para mejorar
el rendimiento de los motores, influenciadas por las regulaciones goburnamentales, los

programas de financiacion de la energia, los estandares de la industria y el coste de la energia

[4].

Los motores de induccion tienen un gran interés en el mundo industrial por su simplicidad,
robustez, bajo coste y escaso mantenimiento, en comparacion con los motores de corriente
continua. Durante los ultimos afios, muchos investigadores han estudiado a fondo el disefio de
accionamientos de motores de induccion de altas prestaciones. De entre los muchos esquemas
de control propuestos, el denominado control vectorial o por orientacion de campo ha sido
aceptado como uno de los métodos mas eficaces. El vertiginoso avance de la tecnologia de los
semiconductores de potencia y la enorme reduccion de precios de los sistema digitales

(microprocesadores, microcontroladores, transputers, procesadores digitales de senal, ...) [5],
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[6], han potenciado la utilizacion masiva de este tipo de accionamientos de corriente alterna

en la industria.

El Departamento de Energia de los Estados Unidos, mediante un programa denominado
“Motor Challenge Program” [4], patrocinado por el gobierno y la industria, intenta explotar
las posibilidades de conservacion de energia de los motores de corriente alterna y de los

accionamientos de velocidad variable haciendo énfasis en los consumidores.

Antiguamente, la mayoria de motores, sobre todo los destinados a electrodomésticos, se
disefiaban con el minimo coste posible. Hoy en dia, la conservacion de energia se ha
convertido en un aspecto relevante en lo que se refiere a disefio de motores. Puesto que los
motores de induccidn son los mas utilizados, su eficiencia es un aspecto muy importante en el

disefio [7].

En condiciones nominales, las pérdidas en los devanados de rotor y estator suponen un 25-
30% de las pérdidas totales. Ademas, deben tenerse en cuenta las pérdidas en el hierro, que
normalmente suelen representar un 15-20% del total. En tercer lugar, existen unas pérdidas
adicionales, debidas al efecto pelicular, los flujos alternos y las corrientes de Foucault.
Finalmente, se deben considerar las pérdidas de ventilacion y por rozamientos, que suponen

un 5-10% del total.

Las caracteristicas del motor y los valores relativos de sus parametros dependen del tamafio
de la méquina. Para motores grandes, el rendimiento es mayor, ya que los valores de las

resistencias de los arrollamientos son menores.

Hoy en dia existe la tendencia al disefio de motores de induccion de alto rendimiento, en
contraste con los motores de disefio estandar. Estos nuevos motores utilizan mas cantidad de
materiales conductores para los arrollamientos de estator y rotor, de manera que se reduzcan
las resistencias de los arrollamientos, y por tanto las pérdidas. También se utiliza hierro de

alta calidad con flujos mas reducidos, para disminuir las pérdidas en el hierro. Sus

*Datos obtenidos del “4.D. Little Report”, patrocinado por la Administracion Federal de la Energia de los
Estados Unidos [3].
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dimensiones aumentan, si bien es un aumento longitudinal. El coste inicial aumenta hasta un
25%.

Valores tipicos de rendimiento para motores estindar y de alto rendimiento son,

respectivamente, 84 y 90% hasta 10 kW, 92 y 94% hasta 100 kW y 93 y 96% hasta 1000 kW.

Estudios comparativos [8] en motores de CC y asincronos para carretillas eléctricas con una
potencia maxima de 18 kW demuestran una diferencia del rendimiento del motor de alterna

de un 7% en promedio respecto al de continua (Fig. 1.2).

95

‘ w ‘ —@— Motor Asincrono
90 + - - - - - - - : ””””” : ”””” ‘77777775 77777 —L—— Motor CC

Rendimiento, (%)

70 1 1 1 1 ‘ ‘ ‘

500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000
Velocidad, (r.p.m.)

Figura 1.2. Comparacion del rendimiento de un motor de CC y un motor asincrono trifasico
en funcion de la velocidad a potencia nominal de 18 kW. (Cortesia de FIAT OM Pimespo

[8D).

Se prevé [9] que en el futuro se utilizardn motores trifasicos en aplicaciones tipicamente
monofésicas, como por ejemplo en electrodomésticos, ya que los motores trifasicos presentan

mayor rendimiento y fiabilidad e incluso generan menos ruido actstico audible.

En aplicaciones industriales, el control digital por microprocesador de los motores eléctricos
proporciona ventajas significativas respecto al control analogico [10], sobretodo en calidad de
control, diagnosis y fiabilidad. Ademas, permite afiadir prestaciones adicionales, como

compensacion de parametros, monitorizacion y optimizacion del rendimiento.
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Seglin un informe de Froster & Sullivan [11] los considerables avances que experimenta la
tecnologia de CA contribuirdn a la demanda, tanto de aplicaciones de frecuencia fija como de

las aplicaciones que conforman el mercado de los variadores de frecuencia.

De acuerdo con el citado informe, el mercado europeo pasara de los 213.000 MPta de 1995
hasta alcanzar unos 279.000 MPta en el afio 2002, aunque el aumento global se vera

aminorado por la continua disminucidn de los segmentos mecanico y eléctrico de CC.

El producto que domina el mercado es el de los variadores eléctricos de CA, que en 1995
alcanzo un volumen de facturacion de unos 113.000 MPta, con una prevision de unos 188.000
MPta para el ano 2002. Ademas, continuard ganando cuota de mercado a costa de los
variadores de frecuencia de CC. Los usuarios que presentan mayor demanda son el sector de
acondicionamiento de aire, el tratamiento de aguas, alimentacién y bebidas, y quimico y
energia. Respecto al mercado de los semiconductores de potencia, se prevé pasar de los 5

billones de dolares de 1995, hasta los 11 billones de délares para el afio 2000 [12].

Existen aplicaciones donde es interesante y ventajoso optimizar el rendimiento en régimen
permanente: maquinas de papel, ventiladores, bombas, centrifugadoras, traccion eléctrica, etc.
Sin embargo, existen otras muchas aplicaciones donde el régimen transitorio es de igual
duracion o incluso mayor que el permanente, como por ejemplo: trenes de laminacion,
ascensores, gruas, vehiculos eléctricos, maquina herramienta, robots, industria textil, etc. De
ahi la importancia de estudiar la posibilidad de optimizar el rendimiento tanto en régimen

permanente como en transitorio.
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1.3 OBJETIVOS Y ALCANCE DE LA TESIS

Los objetivos propuestos en esta tesis doctoral son:

Analisis de las pérdidas que se producen en un accionamiento.

e Optimizar el rendimiento de un accionamiento para un motor de induccién. Estudio de

posibles enfoques y soluciones al problema.

e Comparar de una forma sistematica distintos métodos de optimizacion en el caso de

régimen permanente.

e Disefiar un accionamiento con optimizacioén de energia en régimen transitorio.

e Validar experimentalmente los resultados obtenidos mediante simulacién.

1.4 RESUMEN DE LA TESIS Y APORTACIONES

La tesis esta dividida en 7 capitulos, con la siguiente estructura:

El capitulo 2 se centra en las pérdidas que se producen en el conjunto motor de induccion-

convertidor de potencia y se explican algunos modelos orientados a simulacion.

En el capitulo 3 se describen brevemente las principales técnicas de control de motores de

induccion, con una panoramica histérica de su evolucion.

El capitulo 4 hace hincapi¢ en el control vectorial, por ser €sta la técnica mas empleada y a su

vez la implementada experimentalmente en esta tesis doctoral.
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El capitulo 5 muestra una comparacion sistematica de los distintos métodos de optimizacién
en régimen permanente, con varias contribuciones en el enfoque de optimizacion basado en la

medicion de potencia consumida.

El capitulo 6 describe un nuevo método de optimizacién propuesto para el régimen

transitorio.

Finalmente, se incluye un capitulo de conclusiones y futuras lineas de investigacion. También

se incluyen diversos apéndices con incisos en los temas tratados en la tesis doctoral.

Las aportaciones mas importantes en esta tesis doctoral son:

e Recopilacion de las ultimas contribuciones publicadas sobre las pérdidas en un

accionamiento y los métodos de optimizacion.

e Propuesta de distintos algoritmos de optimizacion en régimen permanente. Comparacion y

eleccion de criterios practicos en funcion de la aplicacion final del accionamiento.

e Estudio tedrico-analitico sobre las limitaciones que aparecen cuando se trabaja con flujos

reducidos en un motor de induccion.
e Aportaciones a los métodos de busqueda, proponiendo distintos métodos de compensacion
del par electromagnético, métodos de busqueda infinita, analisis de la influencia de la

variacion de la constante de tiempo del rotor, punto de medicidon de potencia, etc.

e Disefio de un enfoque totalmente original para optimizar el rendimiento en régimen

transitorio.

e Resultados experimentales de todas las aportaciones realizadas.
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CAPITULO 2

PERDIDAS EN UN
ACCIONAMIENTO
ELECTRICO

E n este capitulo se hace una revision de las pérdidas que se producen en un
accionamiento eléctrico para un motor de induccion. Se analizan tanto las pérdidas en

el motor de induccion como en el convertidor de potencia. Finalmente, se describen las
ultimas aportaciones al modelado de pérdidas del conjunto motor-convertidor.
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2.1 INTRODUCCION

Un accionamiento eléctrico estd formado por un convertidor de potencia y un motor de
induccién. Es muy frecuente el uso de convertidores de potencia del tipo indirecto,
compuestos por un rectificador (trifasico a partir de una determinada potencia) y un inversor
trifasico. Para pequefias potencias se utilizan MOSFETs, para potencias medianas (decenas de

kW) se utilizan IGBTs y para potencias elevadas (a partir de 1 MW), se utilizan GTOs.

La figura 2.1 muestra un esquema general de un accionamiento eléctrico compuesto por un

rectificador trifasico y un inversor basado en IGBTs con circuito intermedio de tension.

RECTIFICADOR INVERSOR

R R S
e RS

Figura 2.1. Esquema general de un accionamiento eléctrico.

/ MOTOR
\ INDUCCION

)|
/|

El rendimiento de un accionamiento eléctrico para un motor de induccién depende en primer
lugar del disefio del motor (materiales constructivos, €j. [1] ) y en segundo lugar del tipo de

control que se utilice.

Para analizar las pérdidas en el conjunto convertidor-motor, podemos agruparlas en:

e pérdidas en el motor de induccion

e pérdidas en el convertidor de potencia
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2.2 PERDIDAS EN UN MOTOR DE INDUCCION

Las pérdidas en un motor de induccién se suelen dividir en dos grupos principales, pérdidas
eléctricas y pérdidas mecanicas, dependiendo de su naturaleza electromagnética o mecanica.

A su vez, la mayoria de autores separan las pérdidas en cinco componentes:

2.2.1 PERDIDAS EN EL COBRE DE ESTATOR

Las pérdidas en el cobre de estator son pérdidas causadas por efecto Joule, debido a la
circulacion de corrientes por las resistencias de los arrollamientos del estator. Normalmente,
estas pérdidas se calculan a partir de las corrientes de estator y del valor nominal de las
resistencias de los devanados. Los diferentes métodos utilizados para calcular los valores de

estas resistencias dependen de la norma' adoptada (ej. Fitzgerald y sus colaboradores [1]).

Segun la norma ANSI Standard C50, las pérdidas en el cobre se calculan a partir de los
valores de las resistencias en continua de los devanados a 75°C. El incremento de pérdidas
debido a la diferencia entre las resistencias en continua y las resistencias efectivas se incluye

en las denominadas pérdidas adicionales, discutidas posteriormente.

Estas pérdidas suponen aproximadamente un 35-40% de las pérdidas totales en el motor.
Principalmente, las pérdidas en el cobre de estitor dependen del par desarrollado por el

motor, y de forma secundaria de la tension de estator, de la frecuencia y de la temperatura.

'Las normas comunmente adoptadas son: American National Standards Institute (ANSI), Institute of Electrical
and Electronics Engineers (IEEE) y National Electrical Manufacturers Association (NEMA).
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2.2.2 PERDIDAS EN EL COBRE DEL ROTOR

Las pérdidas en el cobre® del rotor, al igual que las del estator, son debidas al efecto Joule.
Son funcion del par, principalmente y de forma secundaria del deslizamiento y de la
temperatura. Se estima que estas pérdidas suponen un 15-20% de las pérdidas totales del

motor de induccidn.

2.2.3 PERDIDAS EN EL HIERRO

En las maquinas eléctricas excitadas con corriente alterna se inducen flujos magnéticos
alternos en los circuitos magnéticos. Estos flujos dan origen a disipacion de energia en forma
de calor, principalmente debido a las corrientes de Foucault y al fendémeno de histéresis
magnética que aparece en el circuito magnético. Esta energia, disipada por corrientes de
Foucault y por histéresis, es genéricamente conocida en la literatura como pérdidas en el

hierro.

Se calcula que estas pérdidas representan un 15-20% aproximadamente de las pérdidas
totales. Principalmente, las pérdidas en el hierro son funcion de la tension de estator y de la
frecuencia de alimentacion. Para grandes potencias, las pérdidas en el hierro aumentan.
Findlay y sus colaboradores [2] presentan modelos experimentales para las pérdidas en el
hierro. Amin y sus colaboradores [3] proponen un método, para evaluar las pérdidas en el
hierro, ttil para la mayoria de méaquinas eléctricas alimentadas con formas de onda periddicas,
simétricas un cuarto de onda. Levi y sus colaboradores proponen métodos de medida y

modelos concretos para las pérdidas en el hierro [4]-[6].

Las pérdidas en el cobre y en el hierro suponen un 80% de las pérdidas totales.

?A pesar del nombre utilizado en esta tesis para denominar estas pérdidas, debe tenerse en cuenta que el rotor de
los motores de induccion tipo jaula de ardilla suele estar construido de materiales diferentes al cobre, como por
ejemplo aluminio.
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2.2.4 PERDIDAS ADICIONALES

Comunmente conocidas en la literatura por su término anglosajon “stray losses® ““ [7], este
grupo engloba las pérdidas causadas por la saturacion del hierro, los armoénicos espaciales, los
flujos de dispersion por razones geométricas (ranuras, entrehierro, etc.), y las corrientes
adicionales que circulan por el rotor debido a imperfecciones constructivas en el aislamiento

de las barras de aluminio.

Los efectos de estas pérdidas son, entre otros, calentamiento del motor, disminucion de par,
retrasos en los transitorios de aceleracion y frenado, y reduccion del rendimiento y de la

potencia mecanica maxima disponible.

La estimacion numérica de estas pérdidas es extremadamente compleja. Jimoh y sus
colaboradores [8] proponen una serie de métodos para calcular y reducir las pérdidas
adicionales. Ho y sus colaboradores [9] proponen un método de estimacion de las pérdidas
armonicas adicionales basado en elementos finitos y analisis de series de Fourier. La

aportacion mas reciente es la de Bousbaine y sus colaboradores [10].

Las pérdidas descritas hasta ahora se suelen denominar pérdidas electromagnéticas, ya que

son debidas a los fenomenos eléctricos y magnéticos inducidos en el motor.

2.2.5 PERDIDAS MECANICAS

Las pérdidas mecédnicas son debidas fundamentalmente a los rozamientos mecanicos,
acoplamientos entre ejes y a la ventilacion del motor. Entre un 5 y un 10% de las pérdidas
totales son pérdidas mecanicas. Béasicamente, estas pérdidas son funciéon de la velocidad
mecanica del rotor. Cabe destacar que, a diferencia de las demas, las pérdidas mecanicas no

pueden ser reducidas mediante ninguna técnica de control.

»

*El nombre original es “stray load losses”, “load losses” o “unknown losses”, aunque hoy en dia la mayoria de
autores emplean el término “stray losses ”, que de forma genérica se puede traducir por pérdidas adicionales.
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En la tabla 2.1 se muestran datos sobre la distribucion de pérdidas en motores de induccion

convencionales.

P. Cobre estator P. Cobre rotor | P. Hierro P. mecanicas P. adicionales

35-40% 15-20% 15-20% 5-10% 10-15%

Tabla 2.1. Distribucion de pérdidas en motores de induccidon convencionales, segin la
publicacion No. MG10-1983 de National Manufacture Association NEMA), EE.UU, [11].

Finalmente, se debe notar que las pérdidas en un motor de induccién alimentado por un
inversor son practicamente independientes de la frecuencia de conmutacion del inversor.
Boglietti y sus colaboradores [12], recientemente han estudiado la influencia de las
caracteristicas del inversor en las pérdidas en el hierro de motores de induccion alimentados

por convertidores PWM.

Existen algunos trabajos [13] relativos a la optimizacion del disefio de motores de induccion

trifasicos, sin embargo, no estan en el alcance de esta tesis doctoral.

2.3 PERDIDAS EN EL CONVERTIDOR DE POTENCIA

En este apartado se estudian las pérdidas en un convertidor de potencia compuesto por un
rectificador trifdsico no controlado y un inversor de IGBTs con circuito intermedio de

tension.

En un convertidor de potencia podemos clasificar las pérdidas en dos grandes grupos:
pérdidas en los semiconductores y pérdidas en los circuitos adicionales. A partir de ahora
consideramos el caso particular de un convertidor formado por un rectificador no controlado y

un inversor trifasico basado en IGBTs.
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2.3.1 PERDIDAS EN EL RECTIFICADOR

Para pequefias potencias es usual el empleo de rectificadores monofasicos. A partir de una
determinada potencia, es mas frecuente la utilizacion de rectificadores trifasicos no

controlados.

Las pérdidas en un rectificador no controlado, como es obvio, son debidas a las pérdidas en
los diodos. Para un diodo rectificador, las pérdidas de conmutacion se pueden despreciar [14]

y solamente se consideran las pérdidas en conduccion.

La potencia instantanea disipada por un diodo rectificador [15] viene dada por la siguiente
expresion:

P

. .2
Dinst = V(o) e T iy 2.1
Y la potencia media disipada en un diodo rectificador puede expresarse mediante:

P = V(Fo) Iy +VTi127AV (2.2)

La potencia instantanea disipada en un rectificador trifasico no controlado es dos veces la

potencia instantanea disipada en un diodo, puesto que en cada instante solamente conducen

dos diodos simultaneamente.

2.3.2 PERDIDAS EN EL INVERSOR DE IGBTS

En este apartado, se consideran las pérdidas de un inversor con IGBTs, ya que actualmente

¢éstos son los semiconductores mds utilizados para potencias medianas.

Peak y sus colaboradores [16] proponen una serie de féormulas semiempiricas para estimar las
pérdidas que se producen en un inversor basado en transistores. Una aportacién mas reciente
es la de Dahono y sus colaboradores [17], donde analizan las pérdidas en conduccion de
inversores trifasicos. Finalmente, Casanellas [18] propone una serie de formulas aproximadas

para estimar las pérdidas en un inversor con IGBTs suponiendo corrientes senoidales.

2.3.2.1 Pérdidas en Conduccion
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Los interruptores de un inversor basado en IGBTs estan compuestos por un IGBT con un
diodo rapido en antiparalelo para permitir la circulacion de corriente en caso de cargas

inductivas.

Si consideramos modulacion senoidal, a continuaciéon se resumen las expresiones que

determinan las pérdidas en un IGBT.

Para un IGBT, la potencia disipada en conduccion viene dada por la siguiente expresion:

P = (é+%cos@)@[@w +(i+%cos@) Veoleon (2.3)
CN

Para el diodo en antiparalelo:

1 M\Vy —V, 1 M
P :(__—)ulz +(—+—cos€jV 1 24
©\8 3 1, M oz 8 ronen ¢4

Las pérdidas totales en conduccion para un inversor trifasico son:

P

totales

=6(P+P,) (2.5)

2.3.2.2 Pérdidas de Conmutacion

Las pérdidas de conmutacion pueden clasificarse como:

e Pérdidas de puesta en conduccion

1 Iy
Pon = _I/::‘ctrN Fs (26)
8 Loy
e Pérdidas de bloqueo
1 1 7
P, =V It\F —+——CM] 2.7
off cc” CM” N 5(37[ 24 ICN ( )

e Pérdidas de recuperacion inversa
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Debido a la recuperacion inversa de los diodos

2
P, =F Va,[{o.zs 938 e o.ms(lC—M} JQW + (% +0.05 ﬁC—M) ICNt,rN] (2.8)

7w Loy cN 7 cN

2.3.3 PERDIDAS ADICIONALES

2.3.3.1 Pérdidas en Circuitos “Snubbers”

Peak y sus colaboradores [16] proponen unas férmulas aproximadas para calcular las pérdidas
en los circuitos adicionales de un inversor. Debe tenerse en cuenta que los datos son del afio

1983.
P

snubber

= (15x10°)V, I, f,

ccacd avg (2'9)
donde V,, es la tension del circuito intermedio de continua, /. es la componente fundamental

(en valor eficaz) de la corriente del motor, y f, = es la frecuencia del PWM.

avg

2.3.3.2 Pérdidas en el Condensador del Circuito Intermedio de Continua

Considerando la resistencia equivalente serie y los armonicos que genera el inversor.

P, . =003497° (2.10)

siendo T el par desarrollado por el motor en /bt. ft .

2.3.3.3 Pérdidas en Circuitos Adicionales

Estas pérdidas engloban las pérdidas de los circuitos de control, los “drivers” y las pérdidas

en los conductores.

P

> o =226.3+6.9x107*(12) (2.11)
Kolar y sus colaboradores [19] analizan la influencia de distintos métodos de modulacion

PWM sobre las pérdidas en conduccion y en conmutacion de un inversor trifasico. Legowsky
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y sus colaboradores [20] proponen una estrategia de control PWM para inversores de tension

con minimas pérdidas.

2.4 MODELOS DE PERDIDAS DEL MOTOR DE INDUCCION

Buck y sus colaboradores [21] proponen un modelo semiempirico de pérdidas para un motor
de induccion considerando la distorsion armoénica provocada por la alimentacion de la
maquina mediante un convertidor estatico de potencia. El modelo desarrollado contempla
armonicos con frecuencias comprendidas entre 100 Hz y 20 kHz y potencias de 1 hasta 1000

kW. El modelo es verificado y corregido mediante datos experimentales.

Findlay y sus colaboradores [2] estudian las pérdidas asociadas a la presencia de flujos
rotacionales en las laminaciones de una maquina de induccion trifdsica y proponen modelos

de pérdidas utilizando elementos finitos.

Mendes y sus colaboradores [22] proponen un modelo de la maquina incluyendo las pérdidas
en el hierro asi como el efecto pelicular y el fenomeno de la saturacion magnética. Este
modelo es verificado mediante resultados experimentales y posteriormente utilizado en

control vectorial directo.

Boys y sus colaboradores [23] proponen un modelo térmico empirico para una maquina de
induccién tipo jaula de ardilla alimentada con un inversor PWM. A partir del modelo,
obtienen estimadores para la temperatura de los conductores del rotor y del estator, asi como

métodos de compensacion de las respectivas resistencias.

Garcia, en su tesis doctoral [11], propone una serie de modelos tedricos de pérdidas del motor
de induccion enfocados a la obtencion de un algoritmo de optimizacion del rendimiento
utilizando control vectorial.

Los modelos no tienen en cuenta las pérdidas en el convertidor de potencia ni las pérdidas
adicionales debidas al efecto pelicular. Las pérdidas en el hierro junto con las pérdidas

debidas a la saturacion magnética si son consideradas.
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La complejidad de los modelos obtenidos impiden su utilizacién en controladores con
optimizacion de energia. Varias simplificaciones son consideradas, obteniéndose finalmente
un modelo simple de pérdidas del motor de induccidon. A partir de este modelo, el autor
propone un algoritmo de optimizacion del rendimiento sin considerar la saturacion magnética
ni la variacion de parametros por efecto de la temperatura. Un exhaustivo analisis de
sensibilidad es realizado para demostrar la eficacia del algoritmo propuesto. Un resumen de

los principales resultados de esta tesis doctoral puede encontrarse en [24].

2.5 MODELO DE PERDIDAS DEL SISTEMA CONVERTIDOR-MOTOR

La aportacion mas reciente es la de Sousa y sus colaboradores [14], donde proponen un
modelo completo de pérdidas para el sistema motor-convertidor de potencia enfocado al
disefio y simulacion de algoritmos de optimizacion del rendimiento para este tipo de

accionamientos.

El modelo estd pensado tanto para régimen permanente como para régimen dinamico y ha
sido utilizado posteriormente en optimizacion de energia mediante logica difusa. A
continuacion se hace un breve descripcion de este modelo dada su importancia a nivel de

simulacion.

2.5.1 MODELO DE PERDIDAS DEL MOTOR DE INDUCCION

2.5.1.1 Pérdidas en el Cobre

Para evaluar las pérdidas en el cobre de una forma precisa es necesario considerar la
temperatura (apartado 2.5.2) y el efecto pelicular en las resistencias de los devanados. El
efecto pelicular en los arrollamientos del estator puede ser despreciado para motores de baja
potencia, aunque es muy dominante en las barras del rotor de las maquinas tipo jaula de

ardilla.
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En los motores alimentados por un inversor, el efecto pelicular debido a la frecuencia
fundamental de deslizamiento puede ser despreciado, aunque para las frecuencias armonicas
el rotor parece estacionario, y por lo tanto, practicamente todas las corrientes armonicas del
estator circulan por el rotor creando un efecto pelicular dominante. La resistencia del rotor a

la frecuencia armonica f, puede expresarse como:
0.5
an = erc(l + cldﬁq ) (212)
donde R, es la resistencia del rotor en continua, d es la profundidad de las barras y ¢, es
una constante que tiene en cuenta el material y la forma de las barras. Para las frecuencias
armonicas, el principio de superposicion puede ser aplicado de forma aproximada, asumiendo

que los pardmetros de la méaquina son idénticos para todas las frecuencias armonicas y

calculados a la frecuencia de la portadora.

2.5.1.2 Pérdidas en el Hierro

El calculo preciso de las pérdidas del hierro asociadas con flujos armoénicos de alta frecuencia
es muy complejo. Por tanto, en una primera aproximacion, se asume que las pérdidas en el
hierro debidas a flujos armodnicos siguen una ley semejante a las pérdidas debidas a la

componente fundamental del flujo del entrehierro. Las pérdidas en el hierro del estator P,

debidas al flujo del entrehierro ¢ a la frecuencia fundamental pueden expresarse como:

P =k f9* + k.4 (2.13)
donde f es la frecuencia fundamental, y k, y k, son los coeficientes de histéresis y de las
corrientes de Foucault, respectivamente. Las pérdidas en el hierro para el rotor vienen dadas
por:

P, =k,sfp’ +k(sf) ¢ (2.14)

puesto que se sustituye f por sf (donde s es el deslizamiento).

Agrupando las pérdidas de estator y rotor, y poniendo el flujo del entrehierro en funcién de la
tension de entrehierro V con:

¢:\/k_c% (2.15)
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la expresion final de las pérdidas en el hierro es:
P :k{kh@+ke(l+s2)}/j (2.16)

Estas pérdidas pueden representarse por una resistencia equivalente R :

R = !
k{kh M+ke(1 +s2)}
S

(2.17)

Si se asume que los coeficientes k, y k, permanecen constantes a las frecuencias armonicas
y puesto que el deslizamiento armonico es aproximadamente la unidad, la resistencia
equivalente de las pérdidas en el hierro a la frecuencia f, puede deducirse como:

__ 05 (2.18)

Rmn - k
k, [’1 + ke}
1
2.5.1.3 Pérdidas Adicionales

Como se ha indicado anteriormente, las pérdidas adicionales representan un grupo de pérdidas
debidas a distintos efectos (pelicular, armoénicos, etc.). Dada la complejidad de evaluar

individualmente este tipo de pérdidas, la mayoria de autores modelan éstas como un conjunto.
La idea fundamental es que las pérdidas adicionales son debidas a las corrientes de Foucault y
a la histéresis inducida por los distintos tipos de flujos de dispersion. En consecuencia, Sousa

y sus colaboradores [14] proponen modelar estas pérdidas de forma semejante a las del hierro.

Las pérdidas adicionales por fase del estator a la frecuencia fundamental se pueden modelar

como:
k, )
P,=k,|—+k, (2.19)
sin sin f e | sn
donde V, es la tension en bornes de la inductancia de dispersion del estator y k,, es una

constante. Estas pérdidas se pueden representar por una resistencia equivalente en paralelo

con la inductancia de dispersién como:
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Rsln = k;
ksln |:h + kei|
Ja

De forma similar se pueden modelar las pérdidas adicionales armonicas en el rotor.

(2.20)

Las pérdidas adicionales debidas a la componente fundamental de la corriente se concentran
principalmente en el rotor y se pueden modelar con la ecuacion anterior (2.20). Si se ponen en
funcion de la corriente fundamental de estator, las pérdidas adicionales por fase debidas a la

corriente fundamental pueden escribirse como:
Py = ksll[khf+ kefz ]1521 = Rslllszl (2.21)
donde R, es la resistencia serie equivalente, y [/, es la componente fundamental de la

corriente de estator.

2.5.1.4 Pérdidas Mecanicas

Las pérdidas debidas a rozamientos y ventilacién son una funcion de la velocidad del motor

®, ,y no dependen del tipo de fuente de alimentacion. Se pueden modelar como:
P, =k, (2.22)

puesto que las cargas tipo ventilador tienen una dependencia cuadratica del par respecto a la

velocidad.

2.5.2 EFECTOS DE LA TEMPERATURA

Son bien conocidos los efectos de la variacion de temperatura sobre las resistencias de rotor y
estator [1], [23]. A pesar de poder medir la temperatura del estator de forma relativamente
sencilla, estimar o medir la temperatura del rotor es un proceso muy complejo. Muchos
autores han intentado modelar la dinamica térmica de todos las partes de una maquina de
induccidén, y sin embargo, los modelos suelen ser experimentales y extremadamente

complejos para utilizarlos en simulacion [23].
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En una primera aproximacion, se puede modelar la respuesta térmica transitoria de la maquina

con una funcidn de transferencia de primer orden, donde el incremento de temperatura es:

b

AT=— 11
O(1+ s)

(2.23)

donde P, son las pérdidas totales del motor,d es la resistencia térmica en régimen

permanente y 7 es la constante de tiempo térmica. Estos parametros pueden ser estimados

mediante ensayos experimentales.

Tanto las resistencias de estator como de rotor pueden corregirse por efecto de la temperatura

como:

R, =R, (1+a(T, - T)) (2.24)
donde o es un coeficiente corrector de temperatura, y AT =7,—1 . Las resistencias
corregidas con la temperatura se utilizan para calcular las pérdidas en el cobre producidas por

la corriente fundamental y por los armonicos. Para las pérdidas armoénicas del rotor, el efecto

pelicular se superpone al efecto de la temperatura.

2.5.3 EFECTOS DE LA SATURACION

Si se desprecia la saturacion en las inductancias de dispersion, la saturacion en la inductancia
magnetizante L, puede representarse como una funcion definida a trozos de la corriente
magnetizante /, :

=L sil <1

L,=L,-m,-1,) ,sil,>I,

m m mo

(2.25)

donde L,, es la inductancia no saturaday 7, es la corriente magnetizante cuando comienza

mo

el fenomeno de la saturacion. El coeficiente de saturacion m se selecciona considerando la

curva de saturacion de la maquina [25].

2.5.4 CIRCUITO ARMONICO EQUIVALENTE POR FASE
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Tradicionalmente, el efecto de los armoénicos temporales ha sido estudiado mediante un
circuito equivalente por fase como el que se muestra en la figura 2.2. (a), donde las pérdidas

adicionales armoénicas estan representadas por resistencias “shunt” (R

w ¥ R.,). El principio
de superposicion puede ser utilizado para obtener el efecto de todos los arménicos. De esta
forma, se puede tener en cuenta la dependencia frecuencial de los pardmetros de la maquina.

Sin embargo, se pueden hacer una serie de hipdtesis para simplificar el problema.

Rg Rsi1 (Rssn -Rsl1) Xisn Xirn Rrsn  (Rrn-Ry)

b)

' ' ] ]
Xssn Rssn Xrsn  Rrsn

Xirn
Ry
Xmn g !

¢)

Figura 2.2. Circuito equivalente armonico por fase del motor de induccion
(a) Circuito genérico para el armonico de orden n.
(b) Forma equivalente serie del circuito (a).
(c) Circuito equivalente “shunt” del circuito (b).
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Para inversores PWM senoidales o de banda de histéresis controlados por corriente,
unicamente la frecuencia de la portadora se tiene en cuenta sobre los parametros, y el circuito

resultante puede utilizarse para calcular el efecto de los armoénicos con suficiente precision.

Las frecuencias armonicas son suficientemente grandes como para que el deslizamiento

armonico s, sea la unidad.

Con estas consideraciones, el circuito de la figura 2.2 (a), puede convertirse en su forma
equivalente serie (Fig. 2.2 (b)). Los parametros con una barra indican los equivalentes serie
de los parametros originales. La tnica diferencia de este nuevo circuito es la separacion de las

componentes fundamentales con las componentes armonicas.

Finalmente, el circuito de la figura 2.2 (¢) representa el equivalente “shunt” del circuito de la

figura (b).

2.5.5 CIRCUITO EQUIVALENTE EN UNA REFERENCIA SINCRONA

El circuito equivalente obtenido anteriormente figura 2.2 (c) es s6lo valido para régimen

permanente. Para representar el comportamiento dindmico se suelen utilizar circuitos

equivalentes d° —¢° en referencia sincrona (véase el apéndice 2).

En los circuitos equivalentes en referencia estacionaria d' —g¢g’es sencillo incorporar la

resistencia de pérdidas en el hierro en paralelo con la inductancia magnetizante. De este modo

las ecuaciones que modelan el comportamiento del motor son:

R, (lqu + L, i(lqu +R, (lq”") = (V"SJ (2.26)
l‘;s dt l‘;s i;rm V;S
.S .S 0
o (Een )0
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}\,S .S .5 .5 s
—w,( J R, U +L, i(’_i’j +L, i[’z’"j - () (2.28)
}\' qr ldr dt ldr dt ldm vdr

Y transformando estas ecuaciones podemos obtener el modelo para la referencia sincrona:

.e }\'6 .e .e e
R, (lqu + we[ o j + I, i(’qu +R, (’W] - (Vqu (2.29)
ides _7\'1115 dt itjs l;rm v;s
7\‘@ .e .e 0
we( f’"] +L, i(l.‘i’”] - Rm(l.‘i””] =( j (2.30)
Xom de\ij . 0
2, i d (i dfic,) (ve
(0,0, ) S +R| | +L,—| " |+L,—| ™|=|" (2.31)
X, i, dt \i;, de\ij 1

La siguiente figura muestra una representacion mediante circuitos equivalentes en referencia

sincrona del modelo del motor incluyendo las pérdidas en el hierro.

b)

Figura 2.3. Circuitos equivalentes d-g de pérdidas en una referencia sincrona.
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Para incluir las pérdidas armoénicas, se puede superponer el circuito arménico equivalente

anterior (Fig. 2.2 (c)), siempre y cuando se considere f, >> f .

Uno de los inconvenientes del modelo obtenido es la necesidad de evaluar los parametros
para cada maquina en particular. Los parametros a la frecuencia fundamental son facilmente
extraidos. Sin embargo, es muy dificil obtenerlos a las frecuencias armonicas con un ensayo
estandar. Su obtencidon tedrica también es extremadamente dificil. Una solucion de

compromiso es estimar los parametros mediante consideraciones de tipo practicas.

2.5.6 MODELO DE PERDIDAS DEL CONVERTIDOR DE POTENCIA

Para el modelado del convertidor, Sousa y sus colaboradores [14] proponen circuitos

equivalentes de cada una de las partes del convertidor.

2.5.6.1 Modelo del Rectificador de Diodos

Despreciando las pérdidas de conmutacion de los diodos rectificadores, la siguiente figura

(Fig. 2.4) muestra el esquema equivalente para el puente rectificador:

Figura 2.4. Circuito equivalente de un rectificador de diodos.

donde ¥V es la tension de un rectificador ideal, y L, es dos veces la inductancia de dispersion

por fase de la fuente de alimentacion. Los dos diodos que conducen simultaneamente pueden
ser modelados por una tension de “offset” en serie con una resistencia no lineal. Para un
determinado diodo es posible determinar estos dos valores ajustando los valores de corriente y
tension a su curva experimental, que suele ser del tipo:

Vaa = Vao + Kiy (2.32)
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donde v, es la tension de “offset” y m es el exponente de caida de tension resistiva. La

potencia instantanea de conduccion del puente rectificador puede expresarse como:

P, =2v,i (2.33)

2.5.6.2 Modelo de Pérdidas del Inversor PWM

Para un inversor PWM, se deben considerar tanto las pérdidas en conducciéon como las de

conmutacion.

Sousa y sus colaboradores [14] proponen una serie de modelos de pérdidas para un inversor

basado en transistores de potencia tipo Darlington.

e Pérdidas en conduccion

Las pérdidas en conduccién en un inversor se reparten entre los transistores y los diodos

volantes (diodos en antiparalelo). La figura 2.5 muestra el esquema equivalente de pérdidas

de un interruptor compuesto por un transistor y un diodo.

Figura 2.5. Interruptor del inversor y circuito equivalente de pérdidas.

Como en el apartado anterior, es posible ajustar la curva de saturacion del transistor mediante
una ecuacion del tipo:
th = vto + Rtic (234)

Para los diodos volantes, se puede utilizar la ecuacion del apartado anterior (2.32).
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e Pérdidas en conmutacion

La siguiente figura muestra las formas de onda de tension y corriente durante la conmutacion

(puesta en conduccion y bloqueo) de un transistor.

Cyy chagng.

: [)\1 Teverse Tecovery
H

i

e P T Y~ [T i
n —l—
p—turn-on—{ wturn-ofl+4

Figura 2.6. Formas de onda de conmutacion para un transistor.

La potencia disipada en los circuitos “snubber’ del inversor puede obtenerse como:
Psnubber = (%} NsCmuVC%Cf (235)

donde N, es el nimero de conmutaciones en una rama del inversor, por ciclo de la frecuencia

N

fundamental f°, V. es la tension del circuito intermedio de tension y C,,, es la capacidad del

“snubber”. La resistencia equivalente en el circuito intermedio de CC que representa las

pérdidas en los “snubbers” es:

R -~ (2.36)
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e Pérdidas de Bloqueo

Puede ser demostrado que para pérdidas dptimas ( “snubber” + conmutacion), el valor de C,,
del circuito “snubber” debe ser pequefio, de manera que el tiempo de subida ¢, de la tension

colector-emisor v,, es mucho menor que el tiempo de bajada ¢, de la corriente de colector i, .
Con ello, el tiempo de subida ¢, puede aproximarse por:

C,Vecl,
t, = % (2.37)

lav

donde V. es la tension de continua y [, es el valor medio (en medio ciclo) del valor

lav

absoluto de la corriente de carga. En consecuencia, las pérdidas por bloqueo de un transistor

son:

t 4

2
- t 1|t N
P :3 / 1__ rv 4+ — ry V ( S)I 238
toff’ 2 3 tf 2 [tfj cC 2 lavf ( )

donde N, /2 es el nimero de bloqueos de los interruptores en una rama del inversor en un

ciclo de la frecuencia fundamental. Las ecuaciones anteriores indican que cuanto mayor es el

condensador, menores son las pérdidas por bloqueo.
e Pérdidas de Puesta en Conduccion

En un inversor a base de transistores, los “snubbers” no tienen ninguna inductancia. Sin
embargo, aparece una inductancia parasita debido al cableado entre el circuito intermedio de
tension y los transistores. Del mismo modo que en el caso anterior, podemos obtener las

pérdidas de puesta en conduccion como:

2
t,
P =3t My (Y (239
2|34, 2\, 2

donde 7, es el tiempo de subida de la corriente de colector i, y 7, =1, +1,es el tiempo de

bajada de la tension colector-emisor v,,. Como en el caso anterior, el tiempo de subida ¢, es:

_ 2 Lt_/i/[lav
{ = | T A (2.40)
VCC
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2.6 CONCLUSIONES

En este capitulo se ha presentado un resumen de las pérdidas que se producen en un

accionamiento eléctrico formado por un convertidor de potencia y un motor de induccion.

Las pérdidas en un motor de inducciéon son una funcién muy compleja de un nimero
considerable de variables. Un modelo preciso debe contemplar efectos tales como la presencia
de armonicos, variaciones de parametros por la temperatura, efecto pelicular, saturacion

magnética, etc.

Las componentes principales de las pérdidas en el motor de induccion son modeladas a partir

de las variables fundamentales de la maquina.

Existen modelos tedricos y experimentales tanto para la maquina como para el convertidor,

aunque se debe llegar a un compromiso entre complejidad y precision.

Uno de los inconvenientes de los modelos presentados es la necesidad de disponer de

parametros no convencionales, con lo que dificulta la aplicacion de los mismos.
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CAPITULO 3

TECNICAS DE CONTROL
DE MOTORES DE
INDUCCION

E n este capitulo se muestra una panoramica historica de la evolucion de los métodos de
regulacion de las mdquinas eléctricas, desde los clasicos controles escalares a los

modernos métodos empleados en la actualidad, como el control directo de par y los
métodos vectoriales.
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3.1 ANTECEDENTES EN CONTROL DE MOTORES DE INDUCCION

Las maquinas rotativas han ocupado siempre un lugar relevante en la industria [1].
Actualmente, las maquinas de corriente alterna y continua realizan la conversion de mas de un

60% aproximadamente de la energia eléctrica producida en el planeta.

Las maquinas de corriente continua se han utilizado tradicionalmente en procesos donde se

requieren muy buenas prestaciones debido fundamentalmente a su facil controlabilidad.

Desde que Ward Leonard introdujo su accionamiento eléctrico de velocidad variable, la
maquina de continua present6é un dominio total en el campo de los accionamientos eléctricos,
cuando se deseaba obtener unas excelentes prestaciones de control para aquellas aplicaciones
que requerian un amplio rango de control de velocidad y funcionamiento en los cuatro
cuadrantes del plano par-velocidad. Los motores de continua eran alimentados por

generadores de CC trabajando a velocidad constante.

Histéricamente se ha evolucionado desde los grupos rotativos del tipo Ward Leonard a los
sistemas de alimentacion estaticos, primero con diodos de silicio no controlados y
amplificadores magnéticos empleados como dispositivos de control y posteriormente, con

diodos de silicio controlados (SCR, tiristores) y bucles de regulacion analogicos.

Por supuesto, el conmutador mecanico (escobillas y delgas) fue siempre el punto débil del
motor de continua, limitando la potencia y la velocidad, aumentando el volumen (importante
en accionamientos de traccidon), causando problemas de compatibilidad en algunos ambientes

(atmosferas explosivas, por ejemplo) y requiriendo mantenimientos periddicos.

Actualmente los motores de continua se utilizan, con control digital por microprocesador, en
aplicaciones que requieren gran precision [2] y extraordinarias caracteristicas de respuesta
dindmica como trenes de laminacion de gran potencia y altas prestaciones, o maquinas de
fabricacion de papeles especiales a altas velocidades [3].

La excitacion independiente de la méquina de continua tiene un sencilla estructura de control

basada en los ejes ortogonales, donde el flujo magnético y el par estan desacoplados; de esta
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forma resulta facil el disefio de controladores para accionamientos de altas prestaciones

dindmicas, con debilitamiento de campo y limitacion de par.

Durante las ultimas décadas, la maquina de corriente alterna ha ido desplazando
progresivamente a la de continua gracias a la aparicion de la técnicas de “control de flujo”
(control escalar y vectorial), que las hace comparables y en muchos casos practicamente
equivalentes, desde el punto de vista de las prestaciones dinamicas a las maquinas de
corriente continua. Sumando a lo anterior su gran robustez, bajo coste de fabricacion y casi
nulo mantenimiento, ha hecho que la utilizacion industrial de la maquina de induccion se haya

acabado imponiendo sobre la de continua [4]-[9].

Inicialmente con el control escalar se conseguia una buena regulacién de velocidad donde no
se requerian grandes prestaciones. Con el control vectorial, a diferencia del escalar, se
consigue separar dindmicamente el par y el flujo de la maquina de alterna. Para conseguir

esto, es necesario un exacto conocimiento del flujo del motor [4]-[10].

3.2 METODOS ESCALARES

Las técnicas de control escalar estan basadas en el modelo de la maquina en régimen
permanente [5], [11] y son empleadas en aplicaciones donde no se requiere una buena

respuesta dinamica ni un control preciso.

La técnica escalar mas utilizada en la practica es la denominada tension/frecuencia (V/f). Esta
estrategia de control se basa en mantener el flujo del motor a un valor determinado, haciendo
que la relacion amplitud/frecuencia de la tension de alimentacion sea constante. En la figura

3.1 se muestra un esquema de un control de velocidad tension-frecuencia (V/f).
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Figura 3.1. Esquema de un control escalar tipo tension-frecuencia (V/f).

Para conseguir arranques suaves de motores de induccion mediante convertidores de
frecuencia se suele utilizar el arranque en rampa de tension y frecuencia. Se trata de mantener
el deslizamiento a valores relativamente bajos durante todo el arranque de manera que se
limite la amplitud de la corriente méxima por los devanados del estator, lo cual se consigue
incrementando de forma continua tanto la amplitud como la frecuencia de la tension de

alimentacion del estator de la maquina.

En los métodos de control escalares, el mdédulo de la tension o intensidad de estator y su
frecuencia son las variables de control. En un control con realimentacion de tension, tanto el
par como el flujo del entrehierro son funciones directas de tension y de la frecuencia. Este
acoplamiento es el responsable de una mala respuesta del motor de induccidén produciendo

una degradacion del comportamiento dindmico de la maquina.

La técnica denominada control de velocidad por deslizamiento controlado es una de las mas
conocidas. Basicamente, esta estrategia de control consiste en mantener el flujo de

magnetizacion de la maquina constante (valor maximo admisible), mediante el control de la
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corriente de magnetizacion. De esta forma, se intenta conseguir una mayor sensibilidad del
par en funcién de la corriente de estator en toda la zona de trabajo. En régimen permanente, se
consigue un control de par preciso, si bien no es eficiente durante los transitorios [5], [6],
[12]. En la figura 3.2 se representa el diagrama de bloques simplificado de un sencillo control

de velocidad por deslizamiento controlado.
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sl

= Inversor

Generador de l* de Tensién

* formas de ondas s2 > Controlado

® r Controlador d G tord de Referencia K por
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s
*
Q)
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+ V(D sl Sensor de
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p

Figura 3.2. Esquema de un control de velocidad por deslizamiento controlado.

3.3 METODOS VECTORIALES

El principio del método de control vectorial'fue desarrollado por K. Hasse y F. Blaschke en la
Universidad de Darmastadt y Braunschweug y en los laboratorios de Siemens AG, en
Alemania, a finales de los afios 60 [13], [14]. Estas técnicas pueden ser clasificadas en dos
grandes grupos segun el método usado para la determinacion de la posicion del vector del
flujo rotorico: el método directo y el indirecto [4], [6].

El control vectorial directo fue primeramente sugerido por Blaschke y para la determinacion

de la magnitud y de la posicion del vector flujo rotorico se realiza un sensado directo del flujo

"Existen diversas denominaciones para el control vectorial, control por orientacion de campo, campo orientado,
control desacoplado, si bien el término control vectorial suele englobar una serie de técnicas mas avanzadas que

las escalares.
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a través de bobinas exploradoras o sondas especiales, como las sondas Hall, introducidas en el
interior del motor, o también es posible conocer el flujo rotoérico a través de una estimacion a
partir de las magnitudes accesibles en bornes del motor. Hasse propuso el método indirecto, el
en cual no se mide directamente el flujo pero se requiere un sensor de posicion del rotor de

alta resolucion, tal como un “encoder” o “resolver” para determinar la posicion del flujo.

En 1980 en Dusseldorf, se realiz6 la primera demostracion publica de un accionamiento de

velocidad con orientacion de campo, mediante el empleo de un microprocesador.

Para la implementacion del control vectorial es necesario el empleo de microprocesadores
debido a su complejidad, pero permite regular la maquina de induccion de manera semejante
que la de corriente continua con excitacion independiente, con las ventajas adicionales de una

mayor robustez y un mantenimiento nulo.

El mayor coste econdomico del regulador de velocidad, empleando el control vectorial, debido
al uso del microprocesador y del convertidor, quedan compensados a partir de una cierta
potencia por la gran diferencia de precio que existe entre un motor de corriente continua y

uno de alterna de la misma potencia.

En la figura siguiente se muestra el principio del control vectorial. En ella se supone que el

comportamiento del convertidor y del inversor es ideal.
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DE CAMPO DE ESTATOR DE CAMPO

Figura 3.3. Principio de la regulacion del control vectorial.

A partir de las sefiales de consigna, que suelen ser las sefiales de velocidad y flujo, se

. ~ . ok Lok . ~
obtienen las sefiales en referencias de campo i, e i,y de ellas, las correspondientes sefales

Lok Lok . , . . . .y .
iy, € i, en referencia estatorica. Finalmente se realiza la transformacion de un sistema

bifasico de estator a uno trifasico y se inyectan estas sefiales al inversor, que al ser supuesto
ideal, estas sefales trifasicas son aplicadas directamente al motor. La transformacion de
coordenadas se detalla en el apéndice 1. Una transformacion inversa “se produce” dentro del

motor.

Para realizar estos cambios de sistemas de referencias es necesario conocer de forma exacta y
en todo momento la posicion del fasor del flujo rotorico. Existen dos grandes grupos para

determinar esta posicion: Método directo e indirecto [4]-[6].

En el método directo la posicion del flujo rotdrico puede ser obtenido por medicion del flujo
rotorico en el entrehierro de la maquina mediante la utilizacion de sensores de flujo, sondas
de efecto Hall o bien bobinas exploradoras, colocadas en las ranuras del estator. Este método
en la actualidad no se usa por que requiere realizar modificaciones en la maquina y las sondas
se ven fuertemente afectadas por la temperatura y mecanicamente son fragiles. La otra

solucion que es la actualmente empleada para obtener la posicion del flujo del rotor consiste
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en estimarla a partir de las sefiales a bornes del motor, tension y la corrientes de estator y la

velocidad del eje del rotor.

En el método indirecto la posicion del flujo rotérico se calcula a partir de la integracion de la
velocidad de deslizamiento y la del rotor. La velocidad de deslizamiento del rotor se estima a
partir de las sefiales de referencia mientras que la del eje del rotor se obtienen por mediciéon o

estimacion [7]. En el capitulo 4 se describen en profundidad ambos métodos.

3.4 CONTROL POR ACELERACION DE CAMPO

El control por aceleracion de campo® (FAM) fue propuesto por Yamamura en 1986 y estd
basado en el esquema equivalente del motor en régimen permanente [15]. Se podria decir que
consiste en una mejora del clasico método de control tension/frecuencia, pero a diferencia de
éste, incorpora el calculo vectorial para la obtencion de la referencia de intensidad (de ahi que
este método sea una técnica de control vectorial). En la figura 3.4 se represente el diagrama

en bloques de un control por aceleracion de campo.

Motor
de
¢ . B . Induccién
r Controlador l ds lsl Inversor
—P H »
Flujo N i* de Tension
. . Conversion s2 | Controlado
o) i de ejes T por
r Controlador de qs ! 3 Corriente
> Velocidad [®] X > e
A
3
()
® K3
() o Sensor de
Ty i
Velocidad
+
(0
p

Figura 3.4. Esquema de un control por aceleracion de campo.

*Las siglas FAM provienen de la terminologia anglosajona “Field Acceleration Method”. El método de control

por aceleracion de campo también suele denominarse “Control Yamamura”, en referencia a su inventor.
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La idea principal del control por aceleraciéon de campo es mantener constante el modulo de la
intensidad magnetizante (de forma semejante al control tension/frecuencia), ademas de
intentar mantener a su vez el angulo de la corriente magnetizante, mejorando el control de

velocidad.

Desde el punto de vista de implementacion, este método requiere pocos céalculos y por lo
tanto es posible realizarlo con un microprocesador de bajo coste. Sin embargo, al estar basado
en un esquema en régimen permanente, no presentan tan buenas prestaciones dinamicas como

otras técnicas vectoriales mas evolucionadas.

3.5 CONTROL POR ORIENTACION DE CAMPO UNIVERSAL

En 1988, De Doncker [16] propuso un nuevo esquema de control vectorial genérico
denominado control por orientacién de campo universal (UFO?). Este método permite alinear
la referencia sincrona a los vectores del flujo del rotor, del estator o del entrehierro.

El UFO no requiere necesariamente el conocimiento del flujo del rotor para efectuar el
desacoplo entre las componentes de par y de flujo de la corriente estatorica, puesto que puede
funcionar con cualquier referencia sincrona. En la teoria tradicional del control por
orientacion de campo el flujo del rotor se debe estimar, dado que no se puede medir
directamente. Los eventuales errores en los pardmetros del modelo producen variaciones en el
calculo de la posicion del flujo del rotor, discrepando con la posicion real del mismo. El UFO

permite realizar el desacoplo en un modo correcto para un sistema de referencia arbitrario.

En régimen permanente, el control universal basado en el flujo del entrehierro y en el del
estator, no se ve afectado por errores en las inductancias de dispersion estimadas de la
maquina. Cuando se produce una gran desintonizacion de las inductancias de dispersion,
ambos son superiores al control universal basado en el flujo del rotor. El control universal

basado en el flujo del estator y del entrehierro no requiere métodos sofisticados de estimacion

*En la literatura internacional el control universal por orientacion de campo es conocido por las siglas UFO,

(Universal Field Oriented).
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de pardmetros ni observadores basados en complejos modelos de la maquina, con lo que se

obtiene un control de par preciso y relativamente robusto [17].

3.6 CONTROL DIRECTO DE PAR

El control directo de par DTC? [18] es uno de los métodos de control vectorial, donde se
incorpora el control del convertidor dentro del algoritmo de regulacion de velocidad. En la
figura 3.5 se muestra un esquema basico del control directo de par. La conmutacion de los
semiconductores de potencia se realiza directamente en base al estado electromagnético del
motor. La conmutacidon optima de los interruptores se realiza en cada ciclo de control, con un

tiempo de ciclo de 25us aproximadamente. Para ello, es preciso el célculo del flujo de
estator, mediante un modelo preciso del motor y la medida de las tensiones y corrientes del

motor. No es necesaria la medida de velocidad del rotor. El motor es identificado en vacio y

sus parametros son adaptados en linea durante su funcionamiento.

Par de Referencia Control Directo Bits de PAR . ASICS
de Flujo y Par
Flujo de Referencia Bits de Flujo —
Logica 81,82, SE
Histéresis Bits de Control 6ptima de ” X
> | conmutacion
X A
Flujo Par
Modelo Motor
Velocidad Célculo _ Tension bus CC
Valores Reales S1,S2, 83
_ Frecuencia Estimacion P Corrientes
h parametros del [~ D)
motor N Motor
3~ de

Induccion

Figura 3.5. Esquema del Control Directo de Par (DTC).

“El control directo de par, DTC, (“Direct Torque Control”), es el método de control de motores de CA mas

reciente. La idea surgi6 en una universidad europea y posteriormente fue desarrollada por ABB.



Técnicas de Control de Motores de Induccion 47

El control directo de par ofrece caracteristicas dindmicas excelentes, con un control preciso de
par, incluso a velocidad cero (rotor parado). Su implementacion se realiza mediante DSPs y

circuitos especificos (ASICs).

3.7 NUEVAS TENDENCIAS EN ACCIONAMIENTOS DE ALTERNA

La investigacion actual estd concentrada en mejorar la identificaciéon del modelo de la
maquina en linea sin conocer previamente los parametros [19], de manera que se puedan
utilizar las modernas técnicas de control hoy en dia existentes. Sin embargo, se deben resolver

algunos problemas actuales:

e Permitir que el modelo en linea siga los inevitables cambios de los parametros de la

maquina, por efecto de la saturacion, y de la temperatura.

o Identificacion de la maquina y de la dinamica de la carga, para la autosintonizacion ( “self-
tuning”’) del controlador, ya sea en la fase inicial de sintonizado o bien de forma continua,
creando un control adaptativo.

e Reducir los requerimientos de sensado por razones de coste.

e Otra de las metas importantes es la eliminacion del sensor de velocidad o de posicion, que
es indeseable por razones mecanicas y economicas; la posibilidad de estimar la velocidad a
partir de las sefiales eléctricas es ya una realidad. Esto ha conducido a una intensa

investigacion para obtener accionamientos sin sensores ( “sensorless”).

Las técnicas actuales de identificacion de los pardmetros de la maquina de induccion estan
basadas en el uso de redes neuronales ( “neural networks”) [20], o en combinacidén con otras

técnicas de vanguardia como la légica difusa (“‘fuzzy logic ) [21].

En la actualidad existen soluciones tentativas tedricas para la mayoria de los problemas
citados anteriormente, si bien deben ser llevados a la practica para ser aplicados

industrialmente.
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En los proximos afios se prevé el aumento de la robustez de los nuevos métodos de
identificacion en linea de los parametros de la maquina y de las técnicas de adaptacion
automatica del controlador a sus variaciones, de tal manera que pasara a ser corriente su

aplicacion a nivel industrial.

Desde el punto de vista de ejecucion fisica ird ganando terreno, para muchas aplicaciones, el
concepto de motor integral, una combinacion de motor asincrono estdndar y un convertidor de
frecuencia de pequefio volumen, siguiendo las tendencias de la miniaturizacion creciente,

montado sobre el mismo motor en el lado contrario del accionamiento.

Esta solucion aportara posibilidades nuevas a la técnica de los accionamientos. Algunas
maquinas que hasta ahora funcionaban en muchos casos a velocidades fijas, como las bombas
y los ventiladores, obtendran grandes beneficios de estas técnicas: su configuracion e
instalacion se haran mas sencillas y el funcionamiento con un factor de potencia alto y sin
elementos mecanicos de transmision o adaptacion, aumentara el rendimiento energético y el

motor integral se amortizara en corto tiempo [22].

Los precios de los convertidores de frecuencia se han reducido de forma continua desde su
introduccion, que tuvo lugar en los afios setenta. En la actualidad, el precio de un convertidor,
es unas cuatro veces mayor que el correspondiente motor. El rapidisimo desarrollo de la
electronica de potencia hard, probablemente, que en el curso de los proximos cinco afios se

estabilicen los precios entorno a dos veces el precio del motor asincrono.

El incesante crecimiento de la densidad de potencia hara posible reducir el volumen requerido
por el sistema electronico. Esto permitird construir motores integrales cada vez mas potentes,

cuyas dimensiones se iran acercando continuamente a la de los motores estandar.



Técnicas de Control de Motores de Induccion 49

3.8 CONCLUSIONES

La mayoria de los esquemas propuestos para controlar el par, la posicion o la velocidad de los
motores de induccidon pueden ser agrupados en dos grandes grupos: métodos escalares y
métodos vectoriales. Dentro de cada uno de estos grupos existe una gran cantidad de

variantes.

Los nuevos métodos de control empleados actualmente en la industria para la regulacion de la
velocidad de los motores de induccion son capaces de conseguir prestaciones dindmicas tan
buenas como las obtenidas con las maquinas de continua. Los controladores de los motores de
induccién propuestos en la actualidad son mas complejos y mas caros que los sencillos
controles empleados en las maquinas de continua. Ello se debe fundamentalmente a que
requiere el uso de un inversor y microprocesadores rapidos para el procesado de las sefiales.
No obstante, se ven compensados a partir de una cierta potencia, en donde el precio del motor
de alterna y su sistema de control son inferiores al precio del motor de continua. Ademas, los

motores asincronos no requieren practicamente mantenimiento.

Actualmente, en algunas aplicaciones industriales, como es el caso de las carretillas
elevadoras, el motor de continua estd siendo sustituido por el de alterna a la hora de disefiar
los nuevos accionamientos. Se prevé que en el futuro la mayoria de aplicaciones utilicen el

motor de induccidon como méquina eléctrica rotativa.
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CAPITULO 4

CONTROL VECTORIAL

E n este capitulo se describe en detalle la filosofia del control vectorial, se analiza la
influencia de las pérdidas en el hierro sobre un accionamiento con control vectorial y el

incremento de pérdidas producido por la variacion de parametros de la maquina.
Finalmente, se presentan resultados experimentales de un control vectorial indirecto para
regular la velocidad de un motor de induccion de jaula de ardilla de 1.5 kW.
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4.1 ANALOGIA DE LA MAQUINA DE CA CON LA DE CC

La analogia entre la maquina de CA y la de CC se explica en las figuras 4.1 y 4.2. En la
maquina de CC, despreciando el efecto de desmagnetizacion del inducido y la saturacion del
campo, el par puede expresarse como [1]-[3]:

m,=kl1, 4.1)
donde /, es la componente de la corriente de inducido (o corriente de armadura) o también
llamada, componente de corriente de par, e /, es la componente de corriente de campo o

también llamada componente de corriente de flujo.

En una méaquina de CC, las variables de control /, ¢ I, pueden ser consideradas como

vectores ortogonales (sobre los ejes d —¢). En funcionamiento normal, la corriente de campo

I, se impone para mantener el flujo nominal, y el par se modifica mediante la variacion de la

componente de la corriente de inducido.

Figura 4.1. Motor de corriente continua con excitacion independiente.

Motor
de

» Induccién

Las
Inversor
y
i Control
s Vectorial

Figura 4.2. Analogia de un motor de induccién y de una maquina de CC
ilustrando la filosofia del control vectorial.
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Puesto que la corriente /, o el flujo de campo correspondiente esta desacoplado con respecto

a la corriente de inducido /,, la sensibilidad del par permanece maxima tanto en régimen
permanente como en régimen dindmico. Este modo de control puede ser extendido también al
motor de induccion si el modelo de la maquina se considera en un sistema de referencia

sincrono, donde las variables senoidales aparecen como magnitudes continuas.

En la figura 4.2 se muestra el motor de induccion, el inversor y el control vectorial, con dos

o E JE . . . . . .
entradas de control i, e i . Las corrientes i, ¢ i, son las componentes en el eje directo (eje

d) y en el eje en cuadratura (eje g) respectivamente, de la corriente de estator, ambas referidas

a un sistema de referencia sincrona.

En el control vectorial, i, es analoga a la corriente de campo /, e i, es analoga a la corriente
de inducido /, de una maquina de CC. Por lo tanto, el par puede ser expresado como:

m, =k i, (4.2)
El modelo dindmico del motor de induccion (descrito en el apéndice 2) en referencia sincrona

es el mas adecuado, ya que el par electromagnético, que es la magnitud principal a controlar,

se expresa como el producto de dos variables continuas, la corriente productora de flujo (i,,)

y de par (i) [1], [3].

Debido a que estas sefiales estan totalmente desacopladas se puede controlar, de forma

independiente y muy rapida, el par electromagnético actuando sobre i, mientras la
componente i, se mantiene a su valor maximo admisible. De este modo, se consigue unas

Optimas prestaciones al igual que ocurre en las maquinas de corriente continua.

4.2 CONTROL VECTORIAL DIRECTO

En el esquema de control vectorial directo, las componentes del flujo del rotor en ejes
estacionarios d* —¢° son medidos o estimados y la posicion del flujo es “directamente”

detectada a partir de sus componentes.
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El diagrama de bloques para un control vectorial directo con un inversor PWM controlado por
corriente esta representado en la figura 4.3. Las variables principales de control i e i; ,
magnitudes continuas, son transformadas a referencia estacionaria mediante los bloques
d°—q° y d'—q’ (véase el apéndice 1). Estas senales en referencia estacionaria son

convertidas en las corrientes de referencia mediante el bloque as—bs —cs para controlar el

Inversor.
Motor
de
s Induccion
r Controlador l ds lsl Inversor
—> i > .
Flujo ' l* de Tensién
" . Conversion s2 | Controlado
0 i de ejes Lk ” por
r Controlador de qs lv,% Corriente
e . > >
Velocidad
A
Ps
Estimacion
de la posicion
del flujo
A
Sensor de
Velocidad
o
r

Figura 4.3. Esquema de un control vectorial directo.

Hoy en dia es muy poco usual el empleo de sensores de flujo en el interior de la maquina, y lo
que se suele hacer es estimar el flujo a partir de las tensiones y corrientes directamente

medidas en los bornes de la maquina.

Al igual que las demas variables, el flujo de rotor A, puede ser proyectado sobre los ejes d-g,

obteniéndose las siguientes igualdades:

=)+ () 43)

donde las componentes respectivas son:
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x, = Xr cos((net) 4.4)
%, =, |sen(w,) (4.5)
La ecuacion del rotor en la referencia estacionaria viene dada por:
d}\i]" .5 s
7+lqur _Q)r;\'dl‘ = 0 (4.6)
Y utilizando las corrientes de estator, podemos escribir:
d}\i]’ m s s 1 K}
- ?rlqs +o,X, — ?rqu (4.7)
y para el eje d:
d}\’sdr m s s 1 s
W—Tlds—kw,,qu—??udr (4.8)

r r

donde 7' = L, / R, es la constante de tiempo del rotor. Las ecuaciones anteriores proporcionan

las componentes del flujo del rotor en funcioén de las corrientes de estator y de la velocidad.

Esta forma de estimar el flujo del rotor (véase la Fig. 4.4) es valida desde velocidad cero hasta

velocidad maxima. Sin embargo, la estimacion depende de los pardmetros de la maquina; la

variacion de la resistencia del rotor depende principalmente de la temperatura y del efecto

pelicular.
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1
Ty
.8 _ s
igs y” Agr sen(wel)
—> T f > - >
r S g :
X A
Oy 7y ’}\‘V’
> ),‘;gd + 7;;% >
Y
X
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ifs 7 + Y cos(wet)
| tm f o ;
A r
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Figura 4.4. Estimacion del flujo del rotor a partir de la velocidad y de las corrientes.

4.3 CONTROL VECTORIAL INDIRECTO

En el esquema de control vectorial indirecto, el flujo del rotor no es medido ni estimado y su
posicion es “indirectamente” calculada como la suma de la posicion del rotor y la integral de

la frecuencia angular de deslizamiento.

La figura 4.5 explica el principio del control vectorial indirecto con la ayuda del diagrama
fasorial. Los ejes d’ —¢" estan fijos en el estator, mientras que los ejes d° —¢° giran a la

velocidad de sincronismo ®,. En el presente y sucesivos capitulos se omitird el indice “e”,

utilizado para indicar las componentes pertenecientes al sistema de referencia sincrono.

En cualquier instante, el eje eléctrico ¢ esta situado en la posicion angular 6, con respecto al
eje ¢°. El angulo 0, viene dado por la suma de la posicion angular del rotor 6, y la posicion

angular de deslizamiento 0,,, donde 0, =®,.7,0, =»,.t y 0, =0,.f.
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El flujo rotérico 7:,, formado por el flujo de entrehierro y el flujo de dispersion del rotor, esta

alineado con el eje d°. Por lo tanto, para obtener un control desacoplado, la componente de

corriente de flujo estatorico i,, y la componente de corriente de par i, deberan estar alineadas

con los ejes d° y ¢°, respectivamente.

Figura 4.5. Diagrama fasorial del método indirecto de control vectorial.

Podemos escribir las siguientes ecuaciones a partir de los circuitos equivalentes en referencia

sincrona d —¢°:

d—tqr+Rriqr+ (©,-®)h, =0 (4.9)
dxd’+Rid - (w,~®,)r,, = 0 (4.10)
dt rLar e T W )N,
donde:
A= Li,+ Lj, 4.11)
hy=Li,+ L, (4.12)

A partir de las ecuaciones (4.11) y (4.12) podemos obtener:
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: 1 w
i, fk‘f"_ 7w

1 :
f }\’dr - L lds

(4.13)

(4.14)

Las corrientes rotdricas pueden ser eliminadas de las ecuaciones (4.9) y (4.10), por sustitucion

de las ecuaciones (4.13) y (4.14) resultando:

d\

qr

dt

d}\‘ dr
ar

donde:

R L
L_xqr - L_erqs + (’Oslkdr =
R L

L }\’dr - L_erds - wsl}\‘qr =

(Dsl = O)e - O‘)r

Para tener un control desacoplado es necesario que:

Ay = A, = constante

d}\’dr

=0
dt

0

0

(4.15)

(4.16)

(4.17)

(4.18)
(4.19)

(4.20)

Sustituyendo las condiciones (4.18) y (4.19) en las ecuaciones (4.15) y (4.16), puede

simplificarse como:

LR
o, = XrLr lq?
L. dﬁ’ +h=1Li
Rr dt = Ll

Las relaciones del flujo estatorico pueden ser escritas como:

My =L,j, +Li,

qs

7\'0'5 = Lmldr + leds

(4.21)

(4.22)

(4.23)
(4.24)
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Sustituyendo las ecuaciones (4.23) y (4.24) en las ecuaciones (4.11) y (4.12), tenemos:

L. L,

A= | L— 7 e + L—qu (4.25)
L. L,

7\‘ds = Ls - L lds + L kdr (426)

La ecuacion de par en funcion de los flujos y de las corrientes de estator es:
3 . .
m= Pligha = il (4.27)

Las ecuaciones (4.25) y (4.26) puede ser sustituidas en la ecuacion (4.27) para eliminar los

flujos estatdricos. De esta forma el par se expresa con:

3 L .
me = EpL_r(lqs/ldr - ldsﬂ’qr) (428)

Sustituyendo A, = Oy &, = 7:, la expresion del par es:

3 L .~
= —p—2i A 4.29
me 2 p Lr lq.s r ( )

Las ecuaciones anteriores, afiadiendo la ecuaciéon mecanica:

(lj _d;;r R (4.30)
p

describen el modelo de la maquina en control desacoplado como se muestra en la figura 4.6.

.k
lds L
"| T /R)SH
Ty
l'* -
as [ 3PLy, Y, I R p O
- 2Ly + g SJ+D -

Figura 4.6. Diagrama de bloques del modelo de la méaquina con control desacoplado.
Se supone el inversor controlado por corriente, y se desprecia el retardo entre las corrientes de

referencia y real. El par desarrollado m, responde instantaneamente a la corriente ., pero
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tiene respuesta retardada debido a i, . La analogia del modelo, con una maquina de continua

de excitacion independiente es obvia.

Para la implementacion del control vectorial indirecto, es necesario tener en consideracion las

ecuaciones (4.21) y (4.22).

La figura 4.7 muestra un controlador de velocidad usando el método de control vectorial
indirecto. La componente de corriente de flujo i, para el flujo rotorico deseado A, estd

determinado por la ecuacion (4.22) y se mantiene constante. La componente de corriente de

par i; se derivada a partir del lazo de control de velocidad. El valor de referencia del
deslizamiento ®,, esta relacionado con la corriente i ;S por la ecuacion (4.21) y determina la

posicion del eje eléctrico con respecto al eje mecanico del rotor.

Motor
de
Induccion
o Controlad i i
“ontrolador
r > Fluio ds ,il >
1
e 52,
Y ) Controlador de lqs i *g
L ) S »
Velocidad e g
A A .
Y VY Ps

s Sensor de
Velocidad

Figura 4.7. Esquema de un control vectorial indirecto.

Con el control vectorial indirecto, el sistema de accionamiento puede operar en los cuatro
cuadrantes como en el método directo, y la velocidad puede ser controlada desde cero a su
valor nominal. No obstante, una sefial de realimentacion de posicion o velocidad es

indispensable en este método.
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4.4 VENTAJAS E INCONVENIENTES DE AMBOS METODOS

El método directo requiere de estimadores u observadores, con el fin de calcular el flujo del
rotor a partir de las magnitudes fisicas medidas en bornes del motor. A bajas velocidades,
estas sefiales se ven altamente influenciadas por la resistencia de estator, provocando una

degradacion de las condiciones de desacoplo.

El control vectorial indirecto es mas robusto a bajas velocidades y requiere un hardware de
control més simple y un software menos complejo que el control vectorial directo. El método

indirecto, por tanto, es mucho mas sencillo de implementar fisicamente.

Por estas razones, en esta tesis, se ha utilizado el control vectorial indirecto de cara a su

implementacidn fisica.

Por ser el sistema controlado vectorialmente altamente dependiente de los parametros del
modelo [4], [5], las técnicas aplicadas al control de velocidad, posicién o par, han pasado de
ser los clasicos controladores P/D a reguladores no lineales [6]-[8] los cuales incluyen

algoritmos para compensar en linea las posibles variaciones de los parametros de la maquina.

4.5 ESQUEMAS DE CONTROL

En los diagramas de control de estos sistemas, los reguladores son del tipo P/ [9] seguido de
un limitador de sefal en el canal ¢ para evitar que la salida del regulador tienda a hacer que el
motor proporcione el par maximo con el fin de seguir a la consigna. Para dar el par maximo,
la maquina consume una corriente varias veces superior a la nominal, que de mantenerse un

cierto tiempo, llegaria a destruir tanto el motor como el convertidor de potencia.

Con el limitador se consigue que la corriente no supere en ningun caso un valor prefijado que
habitualmente estd comprendido entre un 150% o un 200% de la corriente nominal.

Logicamente esta limitacion disminuye la velocidad de respuesta.
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En el control vectorial, se debe imponer un flujo rotorico de referencia, que depende del nivel
de saturacion de la maquina y de las prestaciones de par electromagnético que se requieran
[10], [11]. Es usual utilizar su valor nominal por debajo de la velocidad nominal del motor y
disminuirlo cuando se trabaja en la zona de debilitamiento de campo' [12]. Como se
demostrara en el siguiente capitulo, el flujo debe disminuirse para reducir las pérdidas con

cargas ligeras.

Dado que para la estimacion de la posicion del rotor y para el calculo de la componente de
corriente de flujo intervienen los parametros de la maquina (inductancias y resistencias), una
discrepancia entre estos valores y los reales ocasiona una diferencia entre el valor del angulo
calculado y el real, con lo que el cambio de sistemas de ejes de referencia no es el adecuado y
no se consigue el desacoplo deseado. En estas condiciones el sistema de regulacion pierde sus

Optimas caracteristicas dindmicas y ademas provoca errores en régimen permanente.

4.6 RESULTADOS EXPERIMENTALES CON UN CONTROL
VECTORIAL INDIRECTO

Como se ha dicho anteriormente, el control vectorial indirecto es el mas simple de
implementar, proporcionando un accionamiento de altas prestaciones sin necesidad de medir
o estimar el valor del flujo del rotor. Ello no implica restar importancia en absoluto al control
vectorial directo, pionero de esta clase de técnicas. Resultados experimentales con un control

vectorial directo, obtenidos por el autor de esta tesis, pueden encontrarse en [13] y en [14].

El apéndice 5 describe en detalle el equipo de pruebas experimentales que se ha utilizado en
esta tesis doctoral, tanto para los resultados de control vectorial que en este capitulo se

presentan, como para ensayar los algoritmos de optimizacion de los capitulos posteriores.

Una de las ventajas del control vectorial indirecto es que permite regular la velocidad del
motor perfectamente a bajas revoluciones, incluso a velocidad cero en carga. La figura 4.8
muestra los resultados experimentales de la evolucion de la velocidad cuando se impone una

consigna de 0 r.p.m. manteniendo en el eje un peso que actua como carga de 0.25 p.u. Como

'Por analogia con el motor de CC, cuando se trabaja por encima de la velocidad nominal.
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puede comprobarse, aparecen unos “picos” de 8 r.p.m., resolucion del “encoder” digital

utilizado.

Velocidad del Rotor, (rpm)

3.5 4.5 5.5 6.5 7.5 8.5 9.5

tiempo, (s)

Figura 4.8. Velocidad experimental del motor en carga con rotor parado.

Las figuras 4.9 y 4.10 muestran la consigna de corriente de par y la corriente por una fase del

estator en régimen permanente, respectivamente. Cabe destacar la presencia de pequefios

picos en la corriente i; , debido a la resolucion del encoder. La figura 4.10 ha sido capturada

mediante un osciloscopio Tektronix conectado a un PC via un puerto GPIB.

Corriente de Par iqs*, (A)

35 4.5 55 6.5 7.5 8.5 9.5

tiempo, (s)

Figura 4.9. Consigna de corriente de par con el rotor parado en carga.
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Tek Stopped:

3 Acquisitions
-

iz

“W 1005 Chi N 9.0mV

Figura 4.10. Corriente experimental por una fase del estator en régimen permanente.

con el motor en carga a O r.p.m. (Escala vertical: 2A/div.).

Uno de los ensayos clasicos que se realizan para comprobar el buen funcionamiento de un

accionamiento es la inversion del sentido de giro del motor. La figuras 4.11 y 4.12 muestran

la consigna de velocidad impuesta y la evolucion de la velocidad del rotor, respectivamente,

ante el cambio de sentido de giro a 100 r.p.m. en vacio

Consigna Velocidad de Rotor, (rpm)

tiempo, (s)

tipo rampa con cambio de

Figura 4.11. Consigna de velocidad impuesta en el motor

sentido de giro en vacio.

Las figuras 4.13 y 4.14 muestran la corriente de par i; y la corriente por una fase del estator

ante el cambio de sentido de giro. Obsérvese la pequena amplitud de la corriente de par en la
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primera figura debido a la consigna tipo rampa, y al cambio de frecuencia en la corriente de

estator, dado que estamos imponiendo un cambio de signo en la velocidad de consigna.

1 e N

Velocidad del Rotor, (rpm)

tiempo, (s)

Figura 4.12. Velocidad experimental del rotor ante la consigna tipo rampa.

Corriente de par igs*, (A)

tiempo, (s)

Figura 4.13. Consigna de corriente de par z . para la consigna tipo rampa.

Tek stopped: 2 Acquisitions
k T

M w v wwukuwww

OiE 10.0mvVah M 500ms CRT F 0V

Figura 4.14. Corriente por una fase del motor ante el cambio de sentido de giro.
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El mismo ensayo se realiza, pero en esta ocasion en carga. Las figuras siguientes muestran los

resultados experimentales obtenidos.

Consigna Velocidad de Rotor, (rpm)

tiempo, (s)

Figura 4.15. Consigna de cambio de sentido de giro tipo rampa a 300 r.p.m. en carga.

R e

Velocidad del Rotor, (rpm)

tiempo, (s)

Figura 4.16. Velocidad experimental del rotor ante la consigna anterior.

Corriente de Par igs*, (A)

tiempo, (s)

Figura 4.17. Consigna de corriente de par durante el cambio de sentido de giro.
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Como puede comprobarse en este caso, la corriente de par es mayor (Figura 4.17) y también

aumenta la amplitud de la corriente de fase (Figura 4.18).

Tek Stopped: 2 Acquisitions

T
T

1
it

A

Figura 4.18. Corriente por una fase ante el cambio de sentido de giro en carga.

Para suavizar el arranque del motor y evitar corrientes excesivamente grandes, se puede
utilizar un filtro en la velocidad de referencia, mejorando por tanto la evolucion de las
magnitudes del motor. Las figuras 4.19 y 4.20 muestran un arranque en vacio cuando se
impone una consigna de referencia tipo escaldon con un filtro de 2° orden.

e R

800 -

0 T L S A S |
wl [ S S S S |
S L SR S S |
wo [ S SR R R |

oo SR S R SR |

Velocidad del Rotor, (rpm)

200 1 - o [ [ [ T [ .

100 + - [- - -+ - - - - - L [ L oo oL '

tiempo, (s)

Figura 4.19. Consigna suave de velocidad utilizando un filtro de 2° orden.
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Velocidad del Rotor, (rpm)

1353
=3
=]
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tiempo, (s)

Figura 4.20. Velocidad experimental del rotor ante la consigna anterior.

Corriente de Par igs*, (A)
(5]

tiempo, (s)
Figura 4.21. Consigna de corriente de par para la consigna con filtro.

I e I

Estimacion Flujo Rotor, (Wb)

tiempo, (s)

Figura 4.22. Estimacion del flujo del rotor utilizando las corrientes de estator medidas.
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. Sk -
La corriente de par i, en este caso crece hasta su valor maximo para que el motor desarrolle

el maximo par durante el arranque, y una vez que se llega al régimen permanente, ésta se

anula.

Figura 4.23. Corriente por una fase del motor en régimen permanente.

Otro de los ensayos realizados es la imposicion de distintas referencias de velocidad. La

Tek Stopped:

T
T

2 Acquisitions

B

it

~H20-0ms Chi J  —Tmv

figura 4.24 muestra el ciclo de trabajo de velocidad impuesto en el motor.

Consigna de Velocidad, (rpm)

Figura 4.24

600 -

500 +

400 ~

100 ~

T00 7 - - - - e e - - e s - -

300 + - - -

200 + -

tie:

mpo, (s)

. Distintas solicitaciones de velocidad de consigna impuestas al motor.
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00 R R R
600 & - - - e S e

500 £ - - - e e S
400 - - -1 - e o
300 ¢ - - - e —— -

200 : S\l N R

Velocidad del Rotor, (rpm)

100,,,,,,,‘ ,,,,,, oo o o o oo o o2 oo oo o o N

tiempo, (s)

Figura 4.25. Velocidad experimental del rotor ante distintas referencias de velocidad.

Corriente de Par igs*, (A)

tiempo, (s)

Figura 4.26. Consigna de corriente de par i; ante la consigna anterior.

Como puede comprobarse, el accionamiento funciona perfectamente ante distintas
solicitaciones de velocidad y par de carga, demostrando asi la eficacia de método
implementado. Tan sélo es necesario un conocimiento exacto de la constante de tiempo del
rotor para obtener una buena respuesta dindmica y un control desacoplado del par y el flujo

como en los motores de CC.
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Para obtener arranques extremadamente suaves, se propone un arranque en rampa con filtro

de velocidad para reducir los cambios bruscos de consigna.

800 -

700 -

=

(=3

(=]
I

500 -

400 +

300 -

Consigna de velocidad, (rpm)

200 +

100 ~

tiempo, (s)

Figura 4.27. Velocidad de referencia tipo rampa con filtro de 2° orden.

Velocidad del Rotor, (rpm)

0 1 2 3 4 5 6 7

tiempo, (s)

Figura 4.28. Velocidad experimental del motor en vacio ante la consigna anterior.

2, ,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,
B T S T e I SR
<
=
"
=
5]

&
L3
=
° \ J | ) .
_go‘sﬁffi " I | Ve, .
=} \
S ‘ I
0 R e A r |1 I
0 - - oL~ 4o
0 1 2 3 4 5 6 7

tiempo, (s)

Figura 4.29. Consigna de corriente de par i, para el arranque suave anterior.
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Tek Stopped:

2 Acquisitions
!

,..
" nant

~H200ms Chi /4 —Tmv

Figura 4.30. Corriente experimental por una fase del estator durante el arranque.

Como puede observarse en las figuras anteriores, el accionamiento responde perfectamente a

la consigna de velocidad impuesta, y no se obtienen rebasamientos indeseados en la velocidad

del rotor.

En el siguiente ensayo, se impone un escalon de carga en el motor de induccidon en régimen

permanente y se mantiene el par de carga durante todo el ciclo de velocidad.

Consigna de Velocidad, (rpm)
— 5] 2 B W [« ) o0 N3
(=3 f=3 (=3 (=3 (=3 (=3 (=3 [=3 (=3
(=} [=} (=} (=} (=} (=} (=} (=} (=}

=

,,,,,,,,,

tiempo, (s)

Figura 4.31. Consigna con filtro de velocidad a 800 r.p.m.
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800 + - - -

700 +

600 -

500 -

400 ~

300 -

Velocidad del Rotor, (rpm)

200 -

100 ~

tiempo, (s)

Figura 4.32. Velocidad experimental del motor ante un escalén de carga 0.5 p.u.

Corriente de par igs*, (A)

tiempo, (s)

Figura 4.33. Consigna de corriente de par i; durante el escalon de par impuesto.

Tek Stopped: 33 Acquisitions
E. T

WG To0mVeR . M50.0ms Ch1 J 16.6mV



76 Capitulo 4

Figura 4.34. Corriente experimental por una fase del estator para el escalon de carga
impuesto.
Para probar la repetividad del accionamiento, se imponen unos ciclos de trabajo repetitivos en

la consigna de velocidad como se muestra en la figura 4.35. Como puede comprobarse, el

accionamiento funciona correctamente ante ciclos de consigna repetitivos.

I e I

Consigna de Velocidad, (rpm)

0 1 2 3 4 5 6 7 8
tiempo, (s)

Figura 4.35. Consigna de velocidad con ciclos repetitivos en vacio.

Velocidad del Rotor, (rpm)

tiempo, (s)

Figura 4.36. Velocidad experimental del motor durante los ciclos repetitivos impuestos.

Corriente de Par igs*, (A)
[=}

tiempo, (s)



Control Vectorial

77

Figura 4.37. Consigna de corriente de par i, para una consigna de ciclos repetitivos.

Finalmente, se propone un cambio de sentido de giro en vacio y en carga con consignas

filtradas para tener aceleraciones y frenadas suaves (figura 4.38).

Figura 4.38.

Consigna de Velocidad, (rpm)

tiempo, (s)

Consigna de cambio de sentido de giro con filtro de velocidad a 500 r.p.m.

Velocidad del Rotor, (rpm)

tiempo, (s)

Figura 4.39. Velocidad experimental del motor en vacio ante la consigna anterior.

Figura 4.40.

Consigna de igs*, (A)

tiempo, (s)

Consigna de corriente de par i, para el cambio de sentido de giro en vacio.
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Corriente igs real, (A)
[=}

tiempo, (s)

Figura 4.41. Corriente de par i, estimada para el cambio de sentido de giro en vacio.

Las siguientes figuras muestran el mismo experimento pero accionando el motor de continua

como freno.

Velocidad del Rotor, (rpm)

tiempo, (s)

Figura 4.42. Velocidad experimental del motor en carga ante la consigna de la figura 4.38.

Corriente de Par igs*, (A)
(=}

tiempo, (s)

Figura 4.43. Consigna de corriente de par para el cambio de sentido de giro en carga.
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4.7 PERDIDA DE PRESTACIONES DEBIDO A LAS PERDIDAS EN EL
HIERRO EN MOTORES DE INDUCCION CONTROLADOS
VECTORIALMENTE

Mucho se ha publicado sobre control vectorial, tanto en congresos como en revistas
internacionales [14]-[18]. Las ultimas aportaciones a este tema estdn relacionadas con la

estabilidad [19], y la mejora de las prestaciones del accionamiento [7], [8], [12], [20]-[26].

La teoria general de las maquinas eléctricas, y por tanto la teoria de control vectorial
consideran despreciables las pérdidas en el hierro para derivar los modelos matematicos
apropiados. En consecuencia, los sistemas de control de maquinas de induccion controladas
vectorialmente se diseflan bajo la hipotesis de que las pérdidas en el hierro son

insignificantes.

Levi y sus colaboradores [21]-[25] han estudiado la pérdida de prestaciones en la regulacion
de velocidad de motores de induccion controlados vectorialmente cuando se desprecian las
pérdidas en el hierro. El tipo de control vectorial estudiado es del tipo indirecto: orientado por
el flujo del rotor, entrehierro y estator. La degradacion de prestaciones se estudia en régimen
permanente, en operacion a flujo constante. Finalmente se propone un control vectorial

modificado, utilizando campo orientado por el rotor, considerando las pérdidas en el hierro.

Considerando control vectorial indirecto, orientado por el flujo del rotor, la expresion que

relaciona el flujo del rotor respecto al flujo de consigna o de referencia es:

7\,: _ 1+(C‘):17;)2 431

: \/(0):,7; +o.T,) +(1-00.T,T,)

r~Fe“or

La figura 4.44 muestra la superficie generada por la anterior expresion (4.31), en funcion de
la velocidad del motor y del par desarrollado en p.u., considerando régimen permanente y

operacion a flujo constante nominal.
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VB 2 s v ¥
-

0
Flujo/Flujo* )

0.94+
0.93+
0.92+
0.91+ 0
0
Velocidad (p.u.)
Par (p.u.) i

Figura 4.44. Relacion teorica del flujo real con el de referencia (4.31) cuando se desprecian
las pérdidas en el hierro.

Anélogamente, la expresion del par electromagnético desarrollado por la maquina respecto al

par de consigna, puede obtenerse con:

r

— = - 4.32
. (oyn v ) +(-00: .

m 1+(0,7)

Esta superficie estd representada en la figura 4.45, y como puede comprobar el lector, ésta

ultima expresion no es sino el cuadrado de la ecuacion anterior (4.32).
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0.5 0.5

Par (p.u.) Velocidad (p.u.)

Figura 4.45. Relacion tedrica del par real con el de referencia (4.32) cuando se desprecian las
pérdidas en el hierro.

Finalmente, se puede demostrar [21] que el error producido en el calculo de la posicion del

flujo del rotor cuando se desprecian las pérdidas en el hierro viene dado por:

OJ:TFE(I +0)j212];7;r)
T-7.)

A® , = arctan| — (4.33)

*) ) % %
1+0)le +0‘)slo‘)rTFe or

siendo 7,,=L /R, , T=L /R, T,=L./R, o . =o+0,

14

y cuya superficie generada se muestra en la figura 4.46.
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Error (grados)
5

Velocidad (p.u.)

Figura 4.46. Error teorico en el calculo del dangulo del flujo del rotor (4.33) cuando se
desprecian las pérdidas en el hierro (Datos de la bancada I, apéndice 5).

Como puede comprobarse, los resultados anteriores son simplemente tedricos y en opinion
del autor, no tienen gran importancia desde un punto de vista practico. Obsérvese que para el
motor de 1.5 kW utilizado en esta tesis, el error maximo que se comete en el calculo del
angulo del flujo del rotor es menor de 3.5 grados. Si consideramos control vectorial indirecto,
este error se propaga a través de las corrientes de referencia. Sin embargo, matematicamente
se puede demostrar que:

lim sen(x + Ax) — Sen(x) =0 (4.34)

Ax—0

con lo que este error no tiene ningn efecto importante en las prestaciones del accionamiento.

Si bien Levi y sus colaboradores argumentan en sus trabajos [21]-[25] que se produce un
desintonizacion importante para motores de pequefia potencia (entre 1 y 10 kW), en una
implementacion fisica no tiene ninguna relevancia, como asi lo demuestran los resultados
experimentales obtenidos a lo largo de esta tesis doctoral. Como curiosidad, los mismos
autores [21]-[25], proponen un nuevo esquema de control vectorial modificado que incluye
las pérdidas en el hierro. Sin embargo, y como se ha explicado en el capitulo 2, este enfoque

presenta graves inconvenientes, en particular a la hora de estimar o identificar las pérdidas en
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el hierro, lo cual no es ni simple ni nada practico. Mucho mas importante y critico' es conocer

con exactitud la constante de tiempo del rotor 7. en tiempo real como se ha demostrado en

una gran infinidad de trabajos de investigacion [4]-[6], [27] publicados durante los ltimos

anos.

4.8 ESTABILIDAD DEL CONTROL VECTORIAL INDIRECTO

Hoy en dia, en la industria, el control vectorial indirecto es el estdndar en accionamientos de
motores de induccion de altas prestaciones. Su popularidad se debe a su simplicidad y a su
fiabilidad. A pesar de ello, hasta ahora no existia ninguna prueba de estabilidad del control

vectorial indirecto.

Ortega y sus colaboradores [19], recientemente, han demostrado® que el control vectorial
indirecto para motores de induccion controlados por corriente es globalmente estable para

aplicaciones de regulacion de velocidad con par de carga constante.

4.9 INFLUENCIA DE LA VARIACION DE PARAMETROS SOBRE LAS
PERDIDAS

La variacion de parametros en un control vectorial indirecto provoca errores en el calculo del
deslizamiento, lo cual provoca a su vez, cambios en las corrientes del motor [6]. Todo ello se
traduce en una redistribucion de las pérdidas de la maquina [5]. Como ya se ha citado en
capitulos anteriores, las pérdidas en la maquina son dependientes de la velocidad,

principalmente debido a las pérdidas en el hierro.

'"Experimentalmente se puede demostrar que para que un control vectorial indirecto funcione correctamente, es
necesario y suficiente un conocimiento exacto de la contante de tiempo del rotor y una medida precisa de la
velocidad o de la posicion del rotor.

’La demostracion se basa en las herramientas basicas de la teoria de control, en particular en los teoremas de
Liapunov
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Independientemente de la potencia de la maquina, existe un punto de maxima eficiencia para
valores del angulo de deslizamiento ligeramente superiores al calculado en el caso de un
conocimiento perfecto de los parametros de la maquina. Si nos movemos de ese punto, las
pérdidas aumentan al incrementarse el flujo o las corrientes. Para pequenas potencias, la

variacion de los parametros provoca variaciones de potencia muy poco significativas.

Experimentalmente, se puede comprobar la anterior afirmacion. La figura 4.47 muestra la
potencia consumida por un accionamiento (bancada I)’, para distintos valores de la contante

de tiempo del rotor respecto a su valor nominal, trabajando en vacio.

120 T

115 +

110 +

Potencia Consumida, (W)

105 —+

100 1 1 ! !

Tr*/Tr

Figura 4.47. Potencia consumida por un accionamiento de 1.5 kW para distintos valores de la
constante de tiempo del rotor utilizada en un control vectorial indirecto respecto de su valor
nominal . Condiciones en régimen permanente y sin carga.

Analogamente, en la figura 4.48 puede apreciarse la potencia consumida con el motor

trabajando en carga.

3Véase el apéndice 5.
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300 +
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200 +

Potencia Consumida, (W)
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Tr*/Tr

Figura 4.48. Potencia consumida por un accionamiento de 1.5 kW para distintos valores de la
constante de tiempo del rotor utilizada en un control vectorial indirecto respecto de su valor
nominal . Condiciones en régimen permanente y en carga.

Desde un punto de vista tedrico, seria posible determinar el valor correcto de la constante de
tiempo del rotor, a partir de la medida de la potencia consumida en régimen permanente. Sin

embargo, la sensibilidad de la potencia consumida respecto al valor de 7. depende de la

potencia del motor utilizado. Por otro lado, el método es bastante inexacto y en consecuencia,
de dificil aplicacion practica. Existen otros muchos métodos que funcionan “on-line” mucho
mas practicos y utiles para determinar con exactitud el valor correcto de la constante de

tiempo del rotor [6].

Para motores de grandes potencias, la sensibilidad de la potencia consumida respecto del error

en el calculo del deslizamiento por variacion de parametros se hace significativa [5], [28].
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4.10 CONCLUSIONES

El control vectorial, en su variante conocida como método indirecto, es en la actualidad un
estandar en la industria, por su simplicidad y altas prestaciones. Los resultados

experimentales mostrados confirman esta afirmacion.

Las aportaciones mas recientes estan enfocadas hacia la mejora de las prestaciones, con

algoritmos de estimacidn de la constante de tiempo del rotor o pruebas de estabilidad.

Las pérdidas en el hierro, si bien son generalmente despreciadas en la sintesis de
controladores, no tienen gran importancia a nivel de implementacién. Sin embargo, las
pérdidas en un accionamiento si son sensibles a la variacion de los parametros y en particular,

a la constante de tiempo del rotor.
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CAPITULO 5

OPTIMIZACION EN
REGIMEN PERMANENTE

E n este capitulo se describen los distintos enfoques existentes para la optimizacion del
rendimiento de un motor de induccion en régimen permanente. Tras un exhaustivo

andlisis de antecedentes, se proponen distintos algoritmos de busqueda del flujo optimo,
comparandolos con resultados experimentales. Finalmente, se aportan distintas
contribuciones a la mejora de los algoritmos propuestos, analizando los problemas que
aparecen cuando se trabaja con flujos reducidos.



92 Capitulo 5

5.1 INTRODUCCION

Se calcula que mas del 50% de la energia eléctrica que se genera en todo el mundo es
consumida por motores eléctricos [1]. En EE.UU., esta cifra supera el 65% [2]. Sin duda
alguna, el motor de induccion es el més utilizado y por tanto, un gran consumidor de energia
[3]. La mayoria de los motores eléctricos trabajan a velocidad constante, aunque el mercado
de los accionamientos a velocidad variable se estd expandiendo considerablemente. En
algunas aplicaciones la posibilidad de variar la velocidad se convierte en una necesidad,
mientras que en otras, existe un gran potencial de ahorro energético cuando se utiliza un
control con velocidad variable. Es el caso de aplicaciones con cargas cuadraticas de par-
velocidad, como por ejemplo, aires acondicionados, bombas, y compresores de aire, donde se
trabaja a velocidad constante controlando la potencia de salida del proceso con medios

mecanicos.

En aplicaciones con velocidad variable, el motor trabaja durante largos periodos de tiempo en
condiciones por debajo de la potencia nominal, como por ejemplo, en los vehiculos eléctricos,
donde Unicamente se emplea potencia nominal en arranques y subidas de pendiente. El

empleo de convertidores de potencia permite reducir las pérdidas totales del accionamiento

[4].

Por estas razones, la mejora del rendimiento en los accionamientos eléctricos de motores es,
hoy en dia, un tema de vanguardia. Un aumento del rendimiento de una accionamiento
supone, por un lado, un importante ahorro econémico, y por otro lado, una reduccion de la
contaminacion del medio ambiente [5]. Asi lo demuestra la gran cantidad de patentes y
articulos publicados sobre este tema [4]. Los grandes fabricantes de accionamientos también

comienzan a dar importancia a este aspecto (véase el apéndice 6).

Las pérdidas principales en un motor de induccion se suelen separar en 5 componentes:

pérdidas en el cobre de estitor, en el cobre del rotor, en el hierro, mecanicas y pérdidas
.. 1 . ., . .o ..

adicionales’. Los motores de induccion tienen un elevado rendimiento en condiciones

nominales de par y velocidad. Sin embargo, con cargas ligeras, las excesivas pérdidas en el
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hierro reducen notablemente el rendimiento [6]. En aquellas aplicaciones que requieren

velocidad y carga variable es donde tiene sentido la optimizacion del rendimiento.

Los accionamientos de velocidad variable clasicos trabajan con flujo constante, manteniendo
constante la relacion tension-frecuencia del convertidor. La mejora del rendimiento se
consigue obteniendo un balance entre las pérdidas en el cobre y en el hierro, para lo cual se
debe reducir el flujo del motor [7]. Existen diversas alternativas diferentes a la hora de
optimizar el rendimiento de un accionamiento eléctrico, detalladas en los siguientes

apartados.

5.2 METODOS DE OPTIMIZACION DE ENERGIA

Las pérdidas en un motor eléctrico pueden reducirse con los siguientes métodos [8]:

e Disefo y seleccion del motor; por ejemplo, utilizacion de diversas técnicas de disefo para
mejorar el rendimiento de los motores [9]-[11], el uso de motores sobredimensionados, y

motores de alto rendimiento, construidos con mejores materiales [12], etc.

e Mejora de las formas de onda del convertidor que alimenta al motor; por ejemplo,
mediante el empleo de técnicas de reduccion de armodnicos y de minimizacion de pérdidas

en ¢l convertidor [13], [14].

e Variacién de la tension, corriente y/o frecuencia de alimentacion para cada punto de

trabajo en el plano par-velocidad del motor.

Dentro de este ultimo método, podemos distinguir dos enfoques bien diferenciados [8],
descritos en los siguientes apartados. Un control ideal con optimizacién del rendimiento

deberia:

'Véase el capitulo 2 de esta tesis doctoral.
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e ser capaz de encontrar el punto 0ptimo de operacion a cualquier velocidad y par de carga
dentro de la zona de trabajo.

e encontrar el punto 6ptimo rapidamente.

e emplear el menor nimero necesario de sensores.

e ser simple de implementar electronicamente.

e ser aplicable a cualquier accionamiento estandar.

e ser aplicable a cualquier motor simplemente conociendo sus parametros convencionales.

e ser robusto ante las perturbaciones de la carga.

e ser robusto ante posibles variaciones de los parametros de la maquina.

5.2.1 ENFOQUE BASADO EN UN MODELO TEORICO DE PERDIDAS

La idea basica de este tipo de controladores es optimizar energia en funciéon de un modelo
teorico de pérdidas del motor de induccion. [6], [8], [15]-[21]. A partir del modelo, se obtiene
el flujo Optimo por célculo analitico directo o por iteracion. En general los modelos suelen ser

solo validos para el régimen permanente.

Este enfoque tiene la ventaja de que opera bajo con un determinado conjunto de condiciones
de carga en el modelo, y no sobre el accionamiento real. Esta afirmacion es cierta para
variaciones de carga muy lenta. Esta clase de controladores presenta el inconveniente de
requerir un conocimiento bastante riguroso de los parametros del motor, los cuales,
evidentemente, varian con el tiempo, por efecto de la temperatura, saturacion, etc. Ademas, es
necesario conocer una serie de parametros y coeficientes no siempre faciles de determinar,
como por ejemplo, las pérdidas en el hierro, coeficientes de saturacion, efecto pelicular,

efecto de armodnicos y temperatura, etc.
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Figura 5.1. Diagrama de control del enfoque de optimizacion del rendimiento
utilizando un modelo tedrico de pérdidas.

Algunos autores [22]-[24], para evitar la determinaciéon de determinados parametros de
pérdidas, ajustan los modelos tedricos “on-/ine” midiendo la potencia activa de entrada al
accionamiento y corrigiendo los parametros iniciales. Esta podriamos considerarla como una
solucidon mixta semiempirica, si bien es poco practica ya que requiere tanto un modelo de

pérdidas como el sensado de la potencia activa consumida.

5.2.2 CONTROL OPTIMO

La idea bésica del control 6ptimo [25] es encontrar una funcion, que aplicada a la entrada del
sistema, optimice sus prestaciones con respecto a un criterio o una funcion de coste. Desde un
punto de vista tedrico, es posible determinar la trayectoria 6ptima para minimizar las pérdidas
en el accionamiento. La teoria de control 6ptimo, basada en el principio de optimizacion,
permite obtener el camino Optimo a partir de la minimizacion de una funcion de coste
asociada a las pérdidas en el accionamiento. Desde un punto de vista practico, los algoritmos
basados en control optimo presentan importantes problemas de implementacion, dada la
complejidad de célculos que requieren. Ademads, el método estd basado en una funcién de
coste dependiente de los pardmetros del accionamiento, con lo que se requiere un
conocimiento riguroso de los parametros del sistema durante su funcionamiento. Existen

escasas referencias [26], [27] sobre este tipo de metodologia, aunque son meras
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aproximaciones al problema, puesto que se deben hacer grandes simplificaciones para su

implementacion fisica.

5.2.3 ENFOQUE BASADO EN LA MEDICION DE LA POTENCIA ACTIVA
CONSUMIDA

La idea bésica de este tipo de controladores’ [2], [5] [28]-[35] es minimizar la potencia activa
del accionamiento, la cual es medida fisicamente en algun punto del sistema. Para ello, se
varia un de las variables de control del accionamiento, como por ejemplo la frecuencia de
deslizamiento, la corriente magnetizante del rotor o la tension de estator. La ventaja inherente
a este tipo de controladores es que puede ser utilizado para cualquier tipo de motores, sin

necesidad de conocer los parametros reales de la maquina.

£ CONVERTIDOR

r MOTOR
—t 3 CONTROL DE POTENCIA

INDUCCION

Minimo

Pconsumida .
VATIMETRO

Figura 5.2. Esquema general del enfoque de optimizacioén basado en la medicion de la
potencia activa consumida por el accionamiento.

Los controladores de busqueda son muy precisos. Sin embargo, son muy sensibles a las
variaciones de la carga. Otro de los problemas que presentan es la aparicion de perturbaciones
en el par electromagnético debido a las variaciones escalonadas de una de las variables del

accionamiento.

’En la literatura se les denomina controladores adaptativos.
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Para motores de alto rendimiento, pueden aparecer problemas asociados a la forma de la
potencia de entrada. Cuando se producen variaciones de par o de velocidad, el sistema es
incapaz de encontrar el minimo de la potencia activa de entrada, dado que ésta es una funcién

dependiente tanto del par como de la velocidad del motor.

Enfoque Basado en un Basado en la Medida de
Modelo Potencia
Especifico para cada motor si no

Sensibilidad a variacion de

parametros si no

Precision en la optimizacion media alta

Velocidad de convergencia rapida lenta
Complejidad compleja simple/media
Sensado o  estimacion  de a veces si, en general
velocidad

Observaciones Es necesario incluir la | Tendencia a la inestabilidad por

saturacion, el efecto | perturbaciones de la carga.

de la temperatura, etc. |Oscilaciones del par

electromagnético

Tabla 5.1. Comparacion de los distintos enfoques de optimizacion
del rendimiento en motores de induccion.

5.3 ANTECEDENTES EN OPTIMIZACION DE ENERGIA

La idea de minimizar la pérdidas del motor de inducciéon mediante el control de la excitacion
tiene sus origenes en la introduccion del “controlador del factor de potencia’” propuesto por
Nola [36]. Desde entonces, se ha estudiado el tema en profundidad y se han publicado
numerosas patentes y trabajos de investigacion [4], siendo en la actualidad un tema de
vanguardia, debido principalmente al espiritu ecoldgico cada vez mas presente en la

comunidad cientifica y en la industria.
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Los primeros trabajos sobre optimizacion del rendimiento estan basados en la minimizacion
de pérdidas del motor de CC [8], [15]. Kusko y sus colaboradores proponen el control
independiente de la corriente de excitacion y de la corriente de armadura para reducir las
pérdidas de un motor de CC en cualquier punto de operaciéon de velocidad y par. Los autores
proponen un modelo tedrico de pérdidas y obtienen la corriente de excitacion para minimas
pérdidas analiticamente. En este trabajo se proponen dos modelos distintos, considerando un
modelo magnético lineal y otro con saturacion, trabajando con controladores en lazo abierto.
Anélogamente, proponen un optimizador de energia para motores de induccion basado en un

modelo teorico de pérdidas.

Kirschen y sus colaboradores [6] proponen un modelo de pérdidas del motor de induccion
incluyendo la saturacién magnética, las pérdidas adicionales y el efecto pelicular. En su
trabajo demuestran que la saturacion ejerce un papel dominante en la optimizacion del

rendimiento. Su optimizador trabaja con un control tensidon-frecuencia (V/f) en lazo abierto.

Respecto al enfoque basado en la medicion de potencia activa, Kirschen y sus colaboradores
[28], [29] también estudian la posibilidad de optimizar energia a partir de la medicion de la

potencia activa de entrada utilizando un control adaptativo.

En [28], los autores simulan numéricamente un control vectorial directo con minimizacion de
pérdidas midiendo la potencia activa de entrada en el accionamiento (a la entrada del puente

rectificador).

*Nola propone un convertidor de tension de CA basado en Triacs alimentando a un motor monofasico.
Disminuyendo la tension del motor en funcion de la carga, se reduce el flujo del entrehierro, las pérdidas en el
hierro, la corriente magnetizante y las pérdidas en el cobre de estator.



Optimizacion en Régimen Permanente 99

i CONVERTIDOR ML

30
RECT.
60Hz T PWM.
SENALES faflb) e
f PR MOTOR
VATIMETRO 'i DTUR
ip
% 0 oo
PIN Te
igLiM
REG. 3 T 3rr | contrROL| OrE T
FLUJO VECTORIALJ.
}"R
i LiM
q iqs
Sk
REG. fas COMP.
PAR PAR
‘ Tg

Figura 5.3. Diagrama general de bloques del control vectorial directo con optimizacion del
rendimiento propuesto por Kirschen y sus colaboradores [28].

Las caracteristicas principales de la estrategia propuesta son:

e Utilizan un control vectorial directo clésico.
e Miden la potencia activa de entrada al rectificador, obteniendo el punto 6ptimo global de
todo el sistema.
¢ FEl optimizador de rendimiento estd basado en un control adaptativo, independiente de los
parametros de la maquina.
e La idea principal del controlador adaptativo es medir la potencia activa de entrada al
convertidor y reducir la referencia de flujo. Mientras la potencia activa de entrada va
disminuyendo, el flujo se va reduciendo gradualmente, hasta que se observa un aumento en
la potencia activa de entrada. Entonces se aumenta el flujo utilizando un paso menor para
acercarse al minimo de la potencia de entrada.
e La convergencia del método es lenta debido al compromiso entre oscilaciones de par
electromagnético y tiempo en alcanzar el minimo de la potencia de entrada.
e Ante variaciones grandes de carga, el flujo es restablecido a valor nominal una vez que se

alcanza el 95% del limite de la corriente productora de par i; .
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e Finalmente, los autores analizan la influencia del tipo y tamafio del motor sobre el

algoritmo propuesto. La conclusion es que dado que la convergencia del método depende

de la constante de tiempo del rotor, a mayor tamafio, mas lenta es la convergencia del

algoritmo.

En [29] se presenta un control vectorial indirecto con optimizacion del rendimiento. Las

caracteristicas principales del método propuesto son:

e Utilizan un control vectorial del tipo indirecto.

e Miden la potencia activa de entrada al convertidor de potencia activa (rectificador) como

en el caso anterior.

e Emplean un control adaptativo para variar la referencia de flujo en el motor con el objetivo

de encontrar el minimo de la potencia activa de entrada.

i CONVERTIDOR

~

PWM.

S
1ds

W,
30
RECTIFICADOR
60Hz
W,
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Pin |CONTROLADOR|
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FRST
® CONTROLADOR
R R VELOCIDAD
OR

TRANSFORMACION
COORDENADAS

ENC

Igs

CALCULO
DESLIZAMIENTO

Figura 5.4. Diagrama general de bloques del control vectorial indirecto con optimizacion del

rendimiento propuesto por Kirschen y sus colaboradores [29].

Los autores analizan la influencia de la variacion de pardmetros del motor sobre el

optimizador de rendimiento. De nuevo, la constante de tiempo del rotor tiene una importancia

fundamental sobre la velocidad de convergencia y el paso de adaptacion del flujo del rotor.
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Finalmente, los autores analizan la respuesta dindmica del sistema con distintos niveles de
flujo con el objetivo de estudiar el comportamiento transitorio ante variaciones de velocidad y

de par de carga.

Takahashi y sus colaboradores [16] proponen un control de ciclo limite con un modelo de
pérdidas teoérico. La optimizacion del rendimiento se realiza variando el flujo del circuito
equivalente primario. Finalmente realizan un andlisis de la reduccion de nivel de ruido

acustico que se obtiene al minimizar las pérdidas.

Gruszczynski y sus colaboradores [15] también estudian distintos tipos de controladores
basados en modelos tedricos de pérdidas tanto para el motor de CC como para el motor de
induccion. El modelo propuesto para este ultimo es semiempirico y consideran la saturacion

magnética despreciable.

Kul y sus colaboradores [22] presentan una solucion intermedia entre los dos enfoques
descritos. En particular, proponen un modelo tedrico de pérdidas y lo ajustan midiendo la
potencia activa de entrada al accionamiento, de manera que el microprocesador memoriza el
valor del flujo 6ptimo para cada punto de operacion de par y velocidad. Cabe destacar que no

consideran las pérdidas armonicas ni la saturacion del circuito magnético.

En [17] se presenta un modelo desacoplado con flujo variable para optimizar las pérdidas de
un motor de induccién. Analiticamente, obtienen la frecuencia de deslizamiento dptima que
produce minimas pérdidas en el accionamiento. Los resultados obtenidos son tan s6lo a nivel

de simulacion.

En [30] se describe un accionamiento de tension y frecuencia variable que trabaja con factor

de potencia unitario, obteniendo de este modo un considerable aumento del rendimiento.

En [31], Moreira y sus colaboradores proponen un método de optimizacion del rendimiento
mas simple y econdmico que los demds. En concreto, utilizan un método que mide el tercer
armoénico de tension mediante el acceso al punto neutro del motor. De este modo, evitan

medir la velocidad mecanica del motor, eliminando el sensor de velocidad.
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La potencia activa del accionamiento se mide en el circuito intermedio de CC, empleando

unicamente un sensor de tension y otro de corriente.

Como conclusion del articulo, los autores argumentan que se puede obtener un gran

incremento de eficiencia para cargas ligeras y velocidades altas, y para cargas grandes y

velocidades pequetias.

El método esta pensado para régimen permanente y para transitorios lentos de velocidad.
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Figura 5.5. Diagrama general de bloques del control del 3* arménico de tension sin sensor de
velocidad con optimizacion del rendimiento propuesto por Moreira y sus colaboradores [31].

Famouri y sus colaboradores [23] proponen un modelo de pérdidas basandose en el esquema
equivalente en régimen permanente del motor de induccion y lo ajustan midiendo la potencia
activa de entrada. Es por tanto, como en el caso anterior, una solucion mixta. Emplean un

control tensidon/frecuencia en lazo abierto, obteniendo resultados excelentes para cargas con

caracteristicas no lineales de par-velocidad, tales como bombas y ventiladores.
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Una aportacion mas reciente es la de Cleland y sus colaboradores [32], que utilizan un control
basado en légica difusa para optimizar el rendimiento de un accionamiento que trabaja con un
control clésico tension/frecuencia. Con tan sélo 13 reglas heuristicas, el controlador es capaz
de encontrar el flujo 6ptimo que minimiza las pérdidas mediante la medida de la potencia

activa de entrada al accionamiento.

En [33] se describe un tipo de control desacoplado, distinto del clasico control vectorial, que
incluye optimizacion de rendimiento mediante un algoritmo de busqueda del flujo 6ptimo. En

particular, implementan el método de Fibonacci como algoritmo de optimizacion.

En los trabajos de Bose y sus colaboradores [5], [34] se describen experiencias con un control

vectorial indirecto utilizando un optimizador de rendimiento basado en logica difusa.
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Figura 5.6. Diagrama general de bloques del control propuesto por Bose y sus colaboradores
[5] utilizando 16gica difusa.

Esta implementacion esta basada en el enfoque de medicion de la potencia activa consumida.
Para obtener una buena respuesta dindmica, se impone un flujo nominal en la méaquina. Es por

tanto, un método de optimizacién para régimen permanente. Los autores proponen un
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compensador de par, para evitar perturbaciones excesivas sobre la velocidad del motor (par

pulsante debido a las variaciones en el flujo).

Para el controlador difuso, utilizan constantes de escalado obtenidas por simulacion. Aunque
el optimizador de rendimiento no utiliza los pardmetros de la maquina, utilizan un control

vectorial indirecto, sensible a las variaciones de la constante de tiempo de rotor 77.

Or
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S

LA :*is (pu)
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Figura 5.7. Control difuso para optimizar el rendimiento [5].

Garcia y sus colaboradores [7], [18], proponen una optimizacién del rendimiento basado en
un modelo simplificado de las pérdidas en el motor. Este método esta pensado para régimen

permanente.
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Figura 5.8. Modelo de pérdidas del motor de induccion propuesto por Garcia [18].

Utilizan un control vectorial directo. EI método propuesto es bastante sensible a la variacion

de la resistencia de rotor cuando la velocidad es muy pequena. (10% de error con par cercano

al nominal y 10% de la velocidad nominal).
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Figura 5.9. Control vectorial directo con optimizacion basado en el modelo anterior [18].
Finalmente, la respuesta dindmica del sistema es peor al utilizar la optimizaciéon del

rendimiento.
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Ahmed y sus colaboradores [19] analizan las diferencias entre minimizar las pérdidas en el
motor, minimizar la potencia activa de entrada, maximizar el rendimiento, minimizar la
potencia reactiva y minimizar el factor de potencia utilizando un convertidor basado en

tiristores que alimenta a un motor de induccion.

En [20] se describe un control adaptativo con modelo de referencia con optimizacion de
energia utilizando un modelo de pérdidas del motor de induccion. Los resultados son
simplemente a nivel de simulacion. La técnica de control empleada es el clasico control
vectorial directo con un estimador del flujo del rotor empleando un observador de

Luenberger.

Para el control tipo Yamamura®, Viorel y sus colaboradores [21] analizan las posibilidades

energéticas para maximizar el rendimiento del motor de induccién y el factor de potencia.

Como aportaciones mas recientes cabe destacar las de Kioskeridis [24], [35], la de Andersen
[37], y la de Matic y sus colaboradores [2] sobre la minimizacion de pérdidas en

accionamientos de motores de induccion.

En [24] se estudia un controlador basado en un modelo de pérdidas utilizando un control
tension/frecuencia clasico. Los parametros del modelo son ajustados midiendo la potencia de

entrada del accionamiento, evitando asi determinar parametros de pérdidas del motor.

Los mismos autores estudian un algoritmo de busqueda del flujo 6ptimo para control escalar
de un motor de induccion, midiendo la potencia activa del accionamiento [35]. Los autores
sugieren que mejores resultados se obtienen utilizando la corriente de estator como sefal de
realimentacion, ya que se trabaja con un control escalar donde la variable de control para

optimizar el rendimiento es el flujo del entrehierro.

Andersen y sus colaboradores [37] estudian como optimizar energia mediante una técnica

denominada “control del factor de potencia desplazado” (DPF)’. El factor de potencia es
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calculado a partir de la potencia activa y reactiva consumida. La ventaja de este método es
que es muy simple y no requiere sensor de velocidad. Un inconveniente es que la referencia
de factor de potencia es s6lo valida para cada motor, siendo muy sensible el método a

variaciones de pardmetros.

Matic y sus colaboradores [2] estudian un control basado en la medicion de la potencia de
entrada. A diferencia de otros autores, calculan las pérdidas a partir de la potencia consumida

y de la estimacion de la potencia util desarrollada a partir de las variables del accionamiento.

La siguiente figura muestra un esquema de los distintos enfoques® para abordar el problema

de optimizacion de pérdidas.

*Véase el capitulo 3.
>Véase el apéndice 4
SVéase [4].
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Figura 5.10. Enfoques en optimizacion de energia y antecedentes mas importantes.
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5.4 TECNICAS DE BUSQUEDA APLICADAS A LA OPTIMIZACION
DEL RENDIMIENTO DE UN MOTOR DE INDUCCION

5.4.1 FILOSOFiA DE LOS METODOS DE BUSQUEDA

Como hemos podido comprobar en el capitulo 2, la potencia activa consumida por un
accionamiento eléctrico es una funcién muy compleja dependiente de muchas variables. Sin
embargo, es posible considerar todas las variables constantes excepto una, y variar ésta para
reducir las pérdidas, y en definitiva, que el accionamiento consuma menos. En régimen
permanente, la potencia activa consumida por un motor de induccién es una funcion convexa'
del flujo. Si hablamos de control vectorial, equivale a decir que la potencia consumida es una

funcion convexa de la corriente productora de flujo i, . La Fig. 5.11 muestra la curva de

potencia activa experimental del accionamiento a @ 0.25 p.u. y girando en vacio. Los datos
experimentales han sido ajustados a un polinomio de 5° orden mediante regresion de minimos

cuadrados:

Pi, ) =1735-456.7i, +539.6i; -2919i, +76.7i; - 7.8}, (5.1)

100 +
90 +
80 +
70 +
60 +
50 +
40 + A
30 +
20 + j T

10 +

Potencia Consumida, (W)

Punto de potencia minima consumida

ids*, (A)

. . . . . .y oK
Figura 5.11. Curva de potencia consumida por un accionamiento de 1.5 kW en funcion de i, ,
aproximada por un polinomio de 5° orden mediante minimos cuadrados.

'Una demostracién analitica sencilla puede encontrarse en [2].
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La idea basica de los métodos que a continuacidon se proponen es variar el flujo del motor en
funcién de la variacién de la potencia activa consumida (5.2) hasta encontrar el punto de
pérdidas minimas (punto A, Fig. 5.11) alcanzandose un balance entre las pérdidas en el cobre

y en el hierro.

Ad = f(AP) (5.2)

La figura 5.12 ilustra graficamente la filosofia de optimizacién del rendimiento de un
accionamiento con control vectorial indirecto utilizando el enfoque basado en la medicion de

potencia activa consumida. En condiciones de régimen permanente, velocidad y par
constante, el flujo se disminuye paulatinamente, mientras se aumenta la corriente de par i; ,
hasta obtener un equilibrio de pérdidas en el cobre y en el hierro. Como podemos observar, el
hecho de reducir el flujo provoca, por un lado, una reduccion de las pérdidas en el hierro. Por
otro lado, la corriente de par i; aumenta, con lo que crecen las pérdidas en el cobre. De esta
forma, se llega a un punto de minimas pérdidas, donde el balance entre las pérdidas en el

hierro y en el cobre junto con las pérdidas en el convertidor suman el minimo de la potencia

activa consumida por el accionamiento.

El lector debe notar que la reduccion del flujo del motor ocasiona un aumento de pérdidas en

el convertidor, basicamente, pérdidas en conduccion debido al aumento de la corriente

Lk . . ;. ,qe
productora de par i . Todas las afirmaciones anteriores son uUnicamente validas en

qs

condiciones de régimen permanente, es decir, a velocidad y par constante.
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Figura 5.12. Filosofia de la optimizacion del rendimiento mediante los métodos de busqueda.
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Figura 5.13. Resultados experimentales de la filosofia de los métodos de busqueda.



112

Capitulo 5

Para aplicar los algoritmos de bisqueda del punto de minimas pérdidas se debe provocar una
perturbacion en el sistema, es decir, se parte de un punto de trabajo con un flujo determinado
(generalmente el fluyjo nominal) y se mide la potencia activa consumida. Seguidamente se
impone una perturbacion de flujo”, normalmente una reduccion del flujo entorno a un 10% del
flujo nominal y se vuelve a medir la potencia activa consumida. Una vez que tenemos dos
puntos iniciales de trabajo, se aplica el algoritmo de busqueda del flujo 6ptimo, que variara el

flujo del motor midiendo nuevos puntos de potencia activa consumida, hasta encontrar el

flujo que genere menor consumo de potencia activa.

5.4.2 EQUIPO EXPERIMENTAL

Los algoritmos de busqueda que se proponen en este capitulo han sido ensayados

experimentalmente utilizando un control vectorial indirecto para regular la velocidad de un

motor de induccion de 1.5 kW, como se muestra en la figura 5.14.
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Figura 5.14. Control vectorial indirecto con optimizacioén de energia en régimen permanente.

’La perturbacion inicial de flujo depende del algoritmo de busqueda en cuestion.



Optimizacion en Régimen Permanente 113

El equipo experimental (véase el apéndice 5) estd formado por un convertidor de potencia que
alimenta a un motor de induccion de 1.5 kW. El rectificador es un puente monofasico no
controlado, y el inversor es del tipo trifasico, por fuente de tension controlado por corriente,
basado en MOSFETs. Un motor de CC esta acoplado al eje del motor de alterna, actuando

como generador sobre una resistencia electronica.

La medida de la potencia activa consumida se realiza a la entrada del equipo, midiendo
tension y corriente mediante un transformador y una sonda de corriente de efecto Hall,
respectivamente. El calculo de la potencia activa se realiza por software, mediante un simple
promediado del producto tension-corriente (véase el apéndice 4). El prototipo de medida de

potencia activa ha sido calibrado empleando un vatimetro patrén.

5.4.3 METODOS DE BUSQUEDA PROPUESTOS

Los algoritmos de busqueda que a continuacion se proponen dan por hecho que la potencia
activa consumida por el accionamiento es una funciéon unimodal respecto al flujo, lo cual se
puede considerar cierto en una primera aproximacion. Un resumen de los principales

resultados puede encontrarse en [38]-[41].

Definicion: Una funcion unimodal es aquella que tiene un sélo extremo (maximo o minimo)
en un intervalo dado. Una funcion de una variable es unimodal si, dados dos valores de la
variable en el mismo lado del extremo, el valor mas cercano al extremo proporciona el valor

mas proximo al valor de la funcion en el extremo.

Una funciéon f(x)es unimodal si :
i) x,<x,<x implicaque f(x,)> f(x,)
i) x" <x, <x, implica que f(x,)< f(x,)

* ;. .7
donde x es el minimo de la funcidn.
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f(X) A f(X) 4

Figura 5.15. Condiciones para que una funcion f(x) sea unimodal.

5.4.3.1 Busqueda Exhaustiva

Este método consiste en recorrer la curva de potencia activa hasta encontrar un cambio de

signo de la variacién de potencia consumida. Para ello, se parte de una corriente productora

de flujo i, de valor nominal, y se disminuye con escalones muy pequefios, mientras el
incremento de potencia es negativo AP, = (P — PH) < 0. Este proceso se repite hasta que se

n n

detecta una variacion de potencia positiva AP, >0 (paso n).
(i2) =) —aig, s A =cte. (5.3)
La corriente productora de flujo éptima i., es la media aritmética de los dos tltimos valores

. oK
de corriente i, :

), (), (5.4)

Ly o'ptima 2

Los escalones de corriente i, impuesta, Ai, han de ser suficientemente pequefios como para

tener una precision aceptable cuando detectamos la presencia del punto de minimas pérdidas.
Es obvio que se debe llegar a un compromiso entre velocidad de acercamiento y precision del

flujo Optimo. A mayor precision requerida, menor velocidad de convergencia.
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Figura 5.16. Velocidad experimental del rotor y corriente productora de par

método de la busqueda exhaustiva.
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Figura 5.17. Potencia activa consumida y consigna de corriente productora de flujo i,
utilizando el método de la busqueda exhaustiva (R. experimentales).

Este algoritmo es sin duda alguna el mas sencillo de todos, ya que tan sélo utiliza el signo de

la variacion de la potencia activa consumida por el accionamiento. Sin embargo, es

extremadamente lento en converger, si bien, se asegura la convergencia de la busqueda. Una
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de las ventajas que presenta este método es la ausencia de perturbaciones en el par

electromagnético, ya que la variacion de flujo en cada paso es muy pequefia. Ademas, el
, . . . Sk, . . . .
método proporciona un valor aproximado de corriente i, Optima, evitando oscilaciones en el

entorno del punto de minimas pérdidas. Finalmente, el método es muy general, y simple de
implementar, sirviendo para motores de cualquier potencia y en todos los puntos de operacion

del motor.

5.4.3.2 Método de Rosenbrock

Este algoritmo pertenece a los conocidos como métodos de eliminacion con busqueda no
. . 3 ;. , . .7
restringida’. Basicamente, se trata de una busqueda exhaustiva con aceleracion de

convergencia.

El algoritmo parte de una corriente de flujo de referencia i, inicial, normalmente su valor

nominal y se mide la potencia activa consumida por el accionamiento F,. Seguidamente se
provoca una perturbacion de dicha corriente, imponiendo una nueva corriente (zds)l(se
recomienda que la perturbacion inicial del flujo no supere el 10% de valor nominal para no

provocar oscilaciones en el par electromagnético) y de nuevo se mide la potencia activa

consumida A . Si la variaciéon de potencia activa consumida es negativa AF, :(P1 —PO)< 0,

. , . . . Sk .
debemos continuar la busqueda disminuyendo la corriente i, . En caso contrario, se debe

buscar en la direccién opuesta, es decir, se debe aumentar la corriente i, , puesto que hemos
superado la posicion del flujo 6ptimo que proporciona minimas pérdidas. Una vez que se ha
detectado el cambio de signo de la potencia activa consumida, se debe disminuir
(0> k> —1)la variacién de corriente i, para no sobrepasar de nuevo la posicion del flujo
optimo.

Matematicamente, y de forma genérica, podemos expresar el algoritmo como:

*Véase la referencia [25] para una clasificacion general de los métodos de busqueda del extremo de una funcién
unimodal.
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(i2),., = ia), +#(Ai), k=—L. 5 AP >0 (5-3)
> )

donde AP, =P, - P, .y (Ai;)n = (i;)n _(i;)n—l :
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Figura 5.18. Resultados experimentales de la evolucion de la velocidad del rotor y de la
corriente de par i;s empleando el método de Rosenbrock.
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Figura 5.19. Evolucion de la potencia activa consumida y de la corriente de flujo i,
empleando el método de Rosenbrock. (R. experimentales)
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Este método tiene la ventaja que siempre converge, si bien la velocidad de convergencia
puede ser lenta dependiendo de la perturbacion inicial de flujo y de la constante k& de

aceleracion del algoritmo.

Si durante el acercamiento al flujo 6ptimo se utiliza k£ =1, el incremento de corriente de flujo
de referencia siempre es constante, con lo cual se limita el escalon de flujo impuesto con la
perturbacion inicial del algoritmo. Es posible acelerar la busqueda utilizando una constante de
aceleracion k> 1, normalmente se escoge k£ =2. Sin embargo, no es recomendable su uso
aplicado al motor de induccién, puesto que pueden aparecer perturbaciones indeseables en el

par electromagnético, debido a que se imponen variaciones de flujo cada vez mayores.

Para evitar oscilaciones entorno al flujo 6ptimo de minimas pérdidas, se pueden utilizar
constantes de acercamiento mas pequefias. En los resultados experimentales se ha utilizado

k =—-0.3, obteniéndose resultados aceptables.

En principio, el algoritmo nunca termina su busqueda, si bien al cabo de una serie de pasos, el
incremento de la corriente de flujo es tan pequefio que puede considerarse nulo. Este método
es sencillo, pero muy general, sirviendo para cualquier tipo de potencias y de motores. El
unico problema que presenta es que puede ser un algoritmo muy lento si la posicion del flujo
optimo esta muy distanciada respecto al flujo nominal, y se escoge una perturbacion inicial
relativamente pequefia. Obsérvese que, como en el caso anterior, unicamente se utiliza la
informacion del signo de la variacion de la potencia consumida. Sin embargo, es mas rapido

que una busqueda exhaustiva.

5.4.3.3 Método Proporcional

Para acelerar la bisqueda del flujo 6ptimo es posible utilizar no so6lo el signo de la variacion
de la potencia activa consumida (5.5) sino también el mdédulo. Este método es una variante

del método de Rosenbrock. El algoritmo puede expresarse como:
(i;_)n+1 = (i;s)n — kAP, signo(Ai;S)n (5.6)

siendo k£ una constante positiva.
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Evidentemente, se debe limitar el incremento de corriente de flujo de referencia, puesto que

cuando se producen variaciones muy grandes de potencia consumida, el algoritmo impone

incrementos muy grandes de corriente, provocando oscilaciones indeseables en el motor,

tanto en el par electromagnético como en la velocidad del rotor.
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Figura 5.20. Resultados experimentales de la evolucion de la velocidad del rotor y de la
corriente de par i; empleando el método proporcional.
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Figura 5.21. Evolucion de la potencia activa consumida y de la corriente de flujo i,

empleando el método proporcional (R. experimentales).
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Este método tiene el inconveniente de presentar problemas de convergencia y oscilaciones si
se utiliza una k constante. El método mejora considerablemente si k es una funcién no lineal,
que acelera la busqueda cuando estamos alejados del flujo 6ptimo y evita oscilaciones cuando

nos acercamos a €l.

Si la curva de la potencia activa consumida es practicamente horizontal, el método es incapaz
de converger (motores de alto rendimiento trabajando en puntos de operacion cercanos a la
potencia nominal). Si la variable k& es una constante positiva pequefia, y la primera

perturbacion es pequeiia, nunca se alcanza el minimo de la funcion.

Como en el caso anterior, este algoritmo de busqueda es infinito, es decir, nunca se detiene, si
. . . . . . Sk , .
bien al cabo de una serie de ejecuciones, el incremento de corriente i, se hace practicamente

nulo.

5.4.3.4 Método del Gradiente

Para evitar los problemas asociadas a curvas de potencia practicamente horizontales, se puede
utilizar el gradiente de la potencia activa consumida, el cual nunca es nulo excepto en el

punto de minimas pérdidas, donde la primera derivada de potencia activa es cero.

La idea de este método es obtener el flujo 6ptimo buscando en la direccion contraria al

gradiente de la potencia activa consumida.

(i), = (i), =4 VE, (57)
donde el gradiente se calcula mediante una aproximacion numérica de primer orden:
VP L=f (5.8)

(), ()
1 —|1
ds n ds n—1

Intuitivamente, este algoritmo seria el mas adecuado para optimizar el rendimiento de un
motor de induccidn. Sin embargo, este método presenta problemas entorno al flujo dptimo,
debido a la dificultad de obtener una buena aproximacion numérica del gradiente (véase la
Figura 5.22). Recuerde el lector que se ha considerado que la potencia activa consumida por

un accionamiento era de forma aproximada una funciéon unimodal, lo cual no es estrictamente
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cierto. Ademas, se supone condiciones de régimen permanente, par y velocidad constante,

hipotesis tampoco estrictamente ciertas.
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Figura 5.22. Evolucion del gradiente de potencia activa en la busqueda del flujo 6ptimo.

Es posible utilizar el gradiente de la potencia activa cuando estamos lejos del flujo 6ptimo y a
medida que se reduce el incremento de corriente de referencia, utilizar otra técnica, como por

ejemplo el método de Rosenbrock o el proporcional.

Tampoco es posible utilizar la segunda derivada de la potencia activa consumida, dada la

dificultad de encontrar una buena aproximacion numérica de la misma.

Observaciones

En todos estos métodos, es preciso dar un paso inicial o perturbacion en la funcion. Si la
perturbacion es muy grande, se obtiene una rdpida convergencia con oscilaciones entorno al
minimo. Si la perturbacion es pequefia, se obtiene una convergencia lenta sin oscilaciones en
la bisqueda. La variable & puede resolver el compromiso entre velocidad de convergencia y

oscilaciones entorno al minimo. Cuando estamos lejos del minimo, la variable k puede ser
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muy grande. Cuando nos acercamos al minimo, la variable k debe ser pequefia para reducir las

oscilaciones entorno al punto 6ptimo.

En cualquier caso, siempre se debe llegar a un compromiso entre velocidad de convergencia
(que si es demasiado rapida provoca perturbaciones en el par electromagnético) y oscilaciones
entorno al minimo (oscilaciones que pueden provocar un alejamiento excesivo del punto de

minimas pérdidas).

5.4.3.5 Método de Fibonacci

Este método consiste en obtener la potencia activa consumida en puntos (valores de corriente

*

de flujo de referencia i, ) cuyas distancias son funcién de la serie de Fibonacci. El nimero de

ds

muestreos NN de la potencia debe ser especificado de antemano.

La secuencia de nimeros de Fibonacci viene dada por:
Fy=F=1 59
F=F +F ,, n=234.. (5:9)

obteniéndose la serie F; : 1, 1,2, 3,5, 8, 13, 21, 34, 55, &9...

Si se considera un intervalo inicial de incerteza para el flujo 6ptimo dado por [(i;) (i;) ]

. K
min
y un numero N de experimentos o muestreos de la potencia activa, el algoritmo puede

resumirse en los siguientes pasos:

Paso 1) Los puntos iniciales de corriente i, son:

(i) @j]((i;)m (i), (5.10)
w=(iy) + (?IJ((Zd)m - (ld),,,) (5.11)

N

k=1 (5.12)

A
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Paso 2) Si P(1)> P(p) continuar con el paso 3
Si P(?») < P( u) continuar con el paso 4
Paso 3)
(iz), =2 (5.13)
Sik=N-2iral paso 5
A=n (5.14)
K F —f— ok k
n=(i),, + (—;VN:)((%)W ~(i),,,) (5.15)
k=k+1 ir al paso 2 (5.16)
Paso 4)
()., = s
Sik=N-2iral paso 5
p=Ax (5.18)
o Fy oo |+ »
i), o B ) (). 519
k=k+1 iral paso 2 (5.20)
Paso 5) El flujo que proporciona minimas pérdidas:
Jk I Lk
(l;‘s) — (st)min (st )max (521)

optimo 2

y éste es el paso final del algoritmo de Fibonacci.

Se puede demostrar que la precision final alcanzada después de N experimentos viene dada

por la expresion:

Ln 1
LO - FN

(5.22)

siendo L, el intervalo final de incerteza donde esté situado el flujo optimo y L, el intervalo

inicial de partida.
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Figura 5.23. Resultados experimentales de la evolucion de la velocidad del rotor y de la

corriente de par i; empleando el método de Fibonacci (N=20).
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Figura 5.24. Evolucion de la potencia activa consumida y de la corriente de flujo i,
empleando el método de Fibonacci (R. experimentales).

Este método siempre converge con una precision predeterminada a priori. Sin embargo, se
debe imponer de antemano el numero de experimentos a realizar. Ademas, uno de los

inconvenientes que presenta es que impone variaciones (escalones) de flujo muy grandes en el
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motor, lo que repercute negativamente, con aparicion de oscilaciones en el par
electromagnético y en consecuencia sobre la velocidad del rotor. Es por ello que este método

necesita la ayuda de un compensador de par a la hora de implementarlo fisicamente.

| Inicializar N, i3 10w ids min

A 4
Puntos iniciales

A= ids min + (FN-Z/FN) (ids max” ids min)
K= icls min T (FN-]/FN) (ids max” ids min)
k=1
Medir Potencias P(A), P(w)

»le
L

Y

Si No

P(L) > P(w)

Medir P() lgs min = * igs max = M Medir P())
7'y
Si Si

k=N-2 k=N-2

No No
A=p p=Axr

KW= ids min + (FN-k-l/FN-k) (ids max_ ids min) A= ids min + (FN-k-Z/FN-k) (ids max_ ids min)
k=k+1 k=k+1

A

ids opt :(ids min + ids max) /12
Fin del Algoritmo

Figura 5.25. Diagrama de bloques del método de Fibonacci
para la obtencion del flujo 6ptimo de minimas pérdidas.

5.4.3.6 Método de la Secciéon Aurea
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Este método es semejante al método de Fibonacci, pero con nimero de evaluaciones de la
funcién no determinado a priori. En este caso, se considera que el nimero de experimentos a
realizar N es muy grande, con lo que las expresiones anteriores se simplifican con las

siguientes aproximaciones:

(L] =0382, N>> (5.23)

N

(h) =0618, N >> (5.24)
FN

El proceso de busqueda se puede detener en el experimento 4, obteniéndose la precision

deseada, que viene dada por la siguiente expresion:

£ —(0618)"" (5.25)
LO
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Figura 5.26. Resultados experimentales de la evolucion de la velocidad del rotor y de la
corriente de par i; empleando el método de la seccion aurea.
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Figura 5.27. Evolucion de la potencia activa consumida y de la corriente de flujo i,
empleando el método de la seccion aurea (R. experimentales).

El método siempre converge y no se debe especificar el numero de experimentos a realizar.
Una vez alcanzada la precision requerida, el algoritmo puede detenerse. Finalmente, presenta

los mismos inconvenientes que el método de Fibonacci.

5.4.3.7 Busqueda Dicotomica

Este método junto con el método de Fibonacci y el de la seccion aurea son métodos
secuenciales, es decir, el resultado de un experimento influye en la localizacién del

experimento siguiente.

El método consiste en medir la potencia activa consumida en puntos equidistantes del centro
. o e e . . oK . .
del intervalo inicial de la corriente de referencia i, para localizar el intervalo donde se

encuentra el punto de minimas pérdidas.

. ok Sk . e . , .
Siendo L, = [lds_mm,zd”m]el intervalo inicial de busqueda, los puntos donde se deben realizar

las evaluaciones de la funcion son:
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. L, d
=t 5.26
ld.sl 2 2 ( )
. L,

l,,=——— 5.27
ds2 2 2 ( )

donde & es un numero positivo pequefio. Considerando los valores de la potencia activa

. 3 ¥ . . ,
consumida en i,, y i,,, el nuevo intervalo de incerteza sera:

{% _ %, ,;SW} si P(iyy) < P(i})

{zd%%} i Plin)> Pliza)

y el proceso se repite hasta obtener la precision deseada.

(5.28)

P(idsl)
P(idSZ)
ids min idS2- -id51 ids max
5/2 4>al 52
L,/2
~0

Figura 5.28. Filosofia de la busqueda dicotomica.

Después de n experimentos, el intervalo final de incerteza viene dado por la siguiente

expresion:

L, 1
Ln = 211/2 + 1_217 (529)

siendo # un numero par.
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Figura 5.29. Resultados experimentales de la evolucion de la velocidad del rotor y de la
corriente de par i; empleando la busqueda dicotomica.
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Figura 5.30. Evolucion de la potencia activa consumida y de la corriente de flujo i,
empleando la busqueda dicotomica (R. experimentales).

La constante & debe ser suficientemente grande para que existan diferencias apreciables entre
los valores de la potencia activa consumida en los puntos medidos. Sin embargo, ha de ser

suficientemente pequefia para tener un intervalo de incerteza final cercano a cero.
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Aunque el método siempre converge, se deben realizar muestreos de la potencia en distintos
puntos del intervalo, con lo que la busqueda puede ser relativamente larga. Ademas, se
evallan puntos equidistantes del centro del intervalo, con lo que se realizan varios

movimientos a lo largo de la curva de potencia activa consumida por el accionamiento.

5.4.3.8 Método basado en Logica Difusa

Este método consiste en utilizar un controlador de légica difusa [42] basado en reglas
heuristicas [5], [38]-[41] para mejorar la velocidad de convergencia y evitar oscilaciones

entorno al flujo 6ptimo. Los antecedentes del controlador son la variacién de potencia activa

consumida (AP,) y la variacion anterior de la corriente de referencia de flujo (Ai;) oY el

. ., . . ok .
consecuente es la nueva variacion de dicha corriente (Az ds) . Una simple tabla con 7 reglas

n

(Tabla 5.2) permite obtener el minimo de la potencia consumida por el accionamiento,
acelerando la busqueda cuando nos encontramos alejados del minimo y evitando oscilaciones

entorno al flujo 6ptimo, imponiendo variaciones de flujo casi nulas.

ApMa), | NP

PG PM NM | PG: Positivo Grande
PM PP NP PM: Positivo Medio
PP PP NP PP: Positivo Pequefio
CE CE CE CE: Cero

NP NP PP NG: Negativo Grande
NM NM PM | NM: Negativo Medio
NG NG PG NP: Negativo Pequefio

Tabla 5.2. Reglas heuristicas para obtencion del flujo dptimo (salida (Ai;) ).

Las reglas son del tipo:

Si la Variacion de Potencia Activa Consumida AP, es Positiva Grande (PG) y la Corriente

i, Anterior es Positiva Media (PM), entonces la Corriente i, Nueva es Negativa Media

(NM). (Regla 1 de la tabla anterior).
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Para la “fuzzificacion”, se ha utilizado funciones del tipo triangular, que permiten una mayor

rapidez de calculo en tiempo real.

NG NM NP ZE PP PM PG

0.5 +

-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Variacion de Potencia v P, (pu)

(]

Figura 5.31. Funciones de pertenencia para el antecedente Variacion de Potencia.

Como inferencia se ha implementado el conocido método producto-suma [43], [44], ya que
proporciona mejores resultados que otros, como el cldsico método minimo-maximo, tan

empleado en la literatura [45]-[47].

Como método de “defuzzificacion” se ha implementado el método del centro de gravedad con
“singeltons” de salida, ya que es el mas eficaz y el més simple para sistemas en tiempo real

que necesitan tiempos de calculo muy pequenos [43].



132 Capitulo 5

400 7- - - - - Ce R - SR R S R -8

350 1 - f -t EEERE R - !

1 ‘ 1 1 1 1 1 6

300 - S Velocidad o A oo o S

E 250 {1l - - AR RS SRR SR e S SRR
s | | | | | —igst <
£ 200 - SR SR R SRR SRR EEEEE R 13
5 &

g o7 ;

100 i | A , i .

50 - - LU LR R R S R

0 f f f f f f f -2

0 2 4 6 8 10 12 14 16

Figura 5.32. Resultados experimentales de la evolucion de la velocidad del rotor y de la
corriente de par i; empleando l6gica difusa.
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Figura 5.33. Evolucion de la potencia activa consumida y de la corriente de flujo i,
empleando l6gica difusa (R. experimentales).
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5.4.3.9 Métodos de Interpolacion

Parece logico pensar en la posibilidad de utilizar métodos de aproximacion de datos
experimentales a una funcion analitica con el fin de hallar analiticamente o por iteracién su
minimo relativo. La idea de los métodos de interpolacion es aproximar los datos
experimentales obtenidos a un polinomio de orden n y obtener el minimo de la funcién

interpolada [48].

Lo maés sencillo es utilizar polinomios de orden reducido, 2° y 3°, puesto que es muy sencillo
obtener su minimo analiticamente. Sin embargo, los datos experimentales contienen ruido con
lo que los métodos de interpolacion pueden generar soluciones numéricas erroneas. Ademas,
si se intenta interpolar la curva de potencia partiendo de datos con flujo nominal, se obtienen
maximos relativos, debido a la curvatura de la curva experimental de potencia activa
consumida en uno de sus extremos (véase la Fig. 5.11). Para solucionar estos problemas

pueden utilizarse métodos de aproximacion basados en regresion de minimos cuadrados.

5.4.3.10 Métodos de Regresion con Minimos Cuadrados

Para evitar los problemas mencionados en el apartado anterior, se puede utilizar aproximacion

de datos a un polinomio de orden » mediante regresion con minimos cuadrados [48].

Si lo que se desea es aproximar la curva de potencia desde el momento inicial es necesario
utilizar polinomios de 5° orden o incluso mayores si se desea obtener una correcta
aproximacion numérica del punto de minimas pérdidas. Desde el punto de vista de
implementacién fisica, el método es muy complejo, y requiere una gran cantidad de CPU*

para realizar una regresion de 5° orden.

Algo mas eficaz es utilizar un polinomio de 2° orden (5.31) cuando nos encontramos en el

entorno del punto de minimas pérdidas. El flujo es decrementado hasta que encontramos un

*Utilizando un 80486 a 66 MHz, una regresién de 5° orden con 6 puntos tarda aproximadamente 3ms en
converger.
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cambio de signo de la variacion de potencia consumida. Una vez que nos encontramos en la
zona del punto de minimas pérdidas, la regresion se realiza con 4 puntos de dicho entorno,
obteniéndose una buena aproximacion del flujo 6ptimo. Para ello, basta resolver el sistema de

. . . . 5
ecuaciones siguiente en tiempo real’:

B), 26|, | Zn
(@), 2, o= 2
G), X)) | 2).A

=

+
1=
PM-1DM-

/_\
-~
%*
N—
b
M=

i) P (5.30)
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donde (i dS)k es la corriente productora de flujo impuesta en el instante k' y P, es la potencia

consumida por el accionamiento cuando se impone la corriente anterior. De esta forma, la

curva de potencia activa consumida se aproxima por:
oK oK ok 2
P(lds)=a+bzds+c(lds) (5.31)
El minimo de dicha funcién P(i},) se obtiene analiticamente mediante la primera derivada:

dP

—=b+2ci, =0 (5.32)
lds
siendo la corriente productora de flujo 6ptima:
lds optima = Z (5 33)
con
c>0 (5.34)
ya que para que nos encontremos con un minimo relativo se debe cumplir:
2
d_*f =2c¢>0 (5.35)
lds

Una vez encontrado el minimo, se continua haciendo regresiones realizando un barrido en el

entorno del flujo 6ptimo hallado.

SPara acelerar el célculo del sistema, este se resuelve analiticamente.
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Figura 5.34. Resultados experimentales de la evolucion de la velocidad del rotor y de la
corriente de par i; empleando el método de Rosenbrock y regresion con minimos cuadrados

para ajustar la curva a un polinomio de 2° orden.
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Figura 5.35. Evolucion de la potencia activa consumida y de la corriente de flujo i,
empleando el método de Rosenbrock y regresion con minimos cuadrados para ajustar la curva

a un polinomio de 2° orden (R. experimentales).
Este método debe ser utilizado junto con cualquiera de los algoritmos anteriormente descritos
siendo una solucion mixta. Permite acelerar la busqueda del minimo y trabajar entorno al

punto de minimas pérdidas realizando una busqueda infinita. De esta forma, es posible
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“compensar” posibles desviaciones del flujo Optimo por variacioén de parametros por efecto de

la temperatura, etc.

5.4.3.11 Métodos que requieren Derivadas

Existen diversos métodos de busqueda del minimo de una funcién que requieren conocer la
derivada o derivadas de la funcion a minimizar. La idea basica es que si queremos obtener el

minimo de una funciéon unimodal f(x), es equivalente a resolver la ecuacion f'(x)=0, con

lo cual se pueden utilizar los bien conocidos métodos numéricos, como el de Newton-
Raphson, el de la falsa posicion, el de la biseccion, interpolacion cubica con derivadas, el de

la raiz directa, etc. [25], [48].

Sin embargo, su aplicacion a la busqueda del flujo 6ptimo de minimas pérdidas en un motor
de induccién no es practica debido a la dificultad de obtener buenas aproximaciones

numéricas de las derivadas de orden n.
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5.4.4 DISCUSION SOBRE LOS METODOS DE BUSQUEDA PROPUESTOS

Las caracteristicas ideales de un método de busqueda deberian ser:

sencillez de implementacion y rapidez de ejecucion.

e alta velocidad de convergencia en la busqueda del minimo.

¢ ausencia de perturbaciones en el par electromagnético desarrollado por el motor.

e no recorrer la curva de potencia varias veces.

e busqueda infinita para evitar desviaciones del punto de minimas pérdidas por efecto de la
variacion de pardmetros por temperatura, etc.

e valido para cualquier motor (para motores de distintas potencias).

e valido en todo el rango de funcionamiento del accionamiento.

e ausencia de ganancias ajustables o pardmetros dependientes de las caracteristicas del

motor.

Con los métodos presentados, podemos realizar una comparacion exhaustiva, atendiendo a las
caracteristicas ideales mencionadas en el parrafo anterior. En primer lugar, cabe destacar que
todos los métodos presentados excepto el método del gradiente son capaces de encontrar el
flujo 6ptimo que proporciona el punto de minimas pérdidas del accionamiento. Sin embargo,

existen diferencias apreciables entre ellos.

Los métodos mas generales son el de la busqueda exhaustiva y el método de Rosenbrock. El
unico problema que presentan es que son extremadamente lentos ya que tan so6lo utilizan el
signo de la variacion de potencia consumida. Son aplicables a cualquier motor y su

convergencia estd asegurada.

La busqueda dicotomica, el método de Fibonacci y el de la seccidon durea son mas elaborados,
con lo que se mejora la velocidad de convergencia de la busqueda. Sin embargo, estos
algoritmos provocan perturbaciones en el par electromagnético que deben ser compensadas
para un correcto funcionamiento del accionamiento. Una de las criticas a estos métodos es

que imponen flujos en el motor muy alejados del valor 6ptimo, con lo que la curva de
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potencia se recorre varias veces a ambos lados del punto de minimas pérdidas. Sin embargo,
son también métodos muy generales, puesto que no requieren ganancias ajustables ni

parametros dependientes de las caracteristicas del motor.

El método proporcional y el basado en logica difusa son mas especificos para cada motor,
puesto que necesitan la ayuda de una serie de ganancias ajustables particulares para cada tipo
de motor. Sin embargo, su velocidad de convergencia es mucho mayor y evitan recorrer la
curva de potencia de forma innecesaria. Son por tanto métodos particulares, que deben ser

ajustados bien por simulacién o bien experimentalmente para su correcto funcionamiento.

El método del gradiente es el mas eficaz sin duda alguna, si bien no funciona en el entorno del
minimo, con lo que debe utilizarse como mero método de aceleracion junto con algin otro

mas simple (como por ejemplo el método de Rosenbrock).

El método basado en regresion por minimos cuadrados no deja de ser un intento de aplicar
técnicas de aproximacion de funciones para hallar el minimo. Dicho algoritmo funciona, si

bien su complejidad es demasiado elevada en comparacion con las ventajas que proporciona.

Es obvio que en cualquier caso, se debe llegar a un compromiso entre velocidad de
convergencia, perturbaciones en el par y oscilaciones entorno al minimo. La tabla 5.3 muestra

una comparacion de los métodos propuestos en funcidon de una serie de criterios practicos.

Finalmente se recomienda elegir en método de optimizacion en funcion de la aplicacion final
del accionamiento. Para muy grandes potencias, donde se quiera evitar problemas de
perturbaciones de par, es aconsejable métodos simples y generales, como el método de
Rosenbrock. Para aquellas aplicaciones donde sea primordial la velocidad de optimizacion, se
sugiere emplear algoritmos mas particulares, como el método proporcional o el basado en
logica difusa. Los métodos de eliminacion como el de Fibonacci pueden utilizarse siempre y
cuando se implementen junto con un compensador de par, para evitar perturbaciones

indeseables en la regulacion del accionamiento.
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Para terminar, indicar que no existe un método perfecto que solucione el problema de
optimizacion con el enfoque basado en la medicion de potencia activa consumida. Cada
método tiene sus ventajas e inconvenientes, y dependerd del tipo de motor y del tipo de

aplicacion para poder escoger uno u otro método.

Si comparamos estos métodos respecto a los basados en un modelo tedrico de pérdidas,

podemos extraer dos conclusiones claras:

e En primer lugar, los algoritmos de busqueda son mucho mas lentos que los basados en
modelos tedricos de pérdidas del motor de induccion.
¢ Sin embargo, son mucho mas precisos y en general no necesitan conocer ningun parametro

del motor de induccion.

Una futura linea de investigacion® puede estar enfocada hacia una solucion mixta, es decir,
utilizar un modelo teodrico de pérdidas para aproximarnos al flujo de Optimas pérdidas y una
vez que nos encontramos proximos al punto de minimas pérdidas emplear la medicion de

potencia consumida para tener una precision mucho mayor.

SVéase el capitulo 7, apartado de futuras lineas de investigacion.
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5.5. RENDIMIENTO DEL ACCIONAMIENTO

Los métodos anteriormente presentados sirven para optimizar el rendimiento del

accionamiento, definido por:

u'til desarrollada u'til desarrollada
n= - (5.36)
activa consumida P pe'rdidas + Pu’til desarrollada

La potencia ttil desarrollada es la potencia mecanica de salida, medida en el eje del motor de

induccion, y puede calcularse con:

RA’til desarrollada — me(o r (537)

y la potencia de pérdidas incluye las pérdidas en el motor de induccién y las del convertidor
de potencia. Si no se dispone de un sensor de par, se puede estimar el par mecanico

desarrollado por el motor con las ecuaciones basicas del control vectorial:

*

* Sk
m, =k i, Ly

(5.38)

previamente filtrada esta senal.

La figura 5.36 muestra los resultados experimentales obtenidos utilizando la optimizacion de

rendimiento basada en los métodos de busqueda.

3
(=)

D
S

Rendimiento accionamiento, (%)

10 f f } | | |

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7
Par de carga, (pu)

Figura 5.36. Curvas de rendimiento de un accionamiento de 1.5 kW para distintas
solicitaciones de par y velocidad, con y sin optimizacion del rendimiento.
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Como puede observarse en la figura anterior, es con cargas ligeras donde se produce un
mayor incremento del rendimiento del accionamiento. Los resultados obtenidos son
semejantes a los encontrados en la literatura y demuestran la efectividad del enfoque basado

en la medicion de potencia activa consumida.

Si se desea calcular el rendimiento del sistema global (motor de alterna + generador de
continua), es necesario afiadir el término de las pérdidas en el motor de continua en el
denominador de la ecuaciéon (5.36), ya que en este caso se considera como potencia util
desarrollada la potencia extraida del generador de CC. Es evidente que el rendimiento en este
caso sera menor que el calculado teniendo en cuenta unicamente el motor de alterna y el

convertidor de potencia.

El rendimiento del accionamiento, tal y como se ha definido en la expresion (5.36), puede
utilizarse como variable de realimentacion en los algoritmos de busqueda anteriormente
estudiados. Es simplemente utilizar un cambio de escala, puesto que la potencia util
desarrollada en régimen permanente es constante, y por tanto se trata de maximizar la inversa

de la potencia consumida, es decir, minimizar las pérdidas en el accionamiento.

5.6. ELECCION DEL PUNTO DE MEDIDA DE LA POTENCIA ACTIVA

La potencia activa consumida' por el accionamiento puede medirse en diferentes puntos del
sistema (Fig. 5.37), en la entrada del rectificador, en el circuito intermedio de continua o en
bornes del motor de induccion. Su eleccion dependerd del compromiso entre coste de

hardware y precision que se desee.

'En el apéndice 4 se describen las principales definiciones de potencia, asi como las diversas alternativas para
calcular la potencia consumida.
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MEDICION DE LA POTENCIA MEDICION DE LA POTENCIA MEDICION DE LA POTENCIA
CONSUMIDA POR TODO CONSUMIDA POR EL MOTOR CONSUMIDA UNICAMENTE
EL ACCIONAMIENTO Y POR EL INVERSOR POR EL MOTOR
[
LW,
° VANERVANERVAN —] —] —
s W LJ

MOTOR
INDUCCION

\|
/|

ZANERVANEERVAN . ﬁg ﬁg

Figura 5.37. Esquema de las distintas posibilidades que existen

para medir la potencia activa consumida por el accionamiento.
Si se mide a la entrada del rectificador, es necesario 2 sensores de corriente y otros 2 de
tension, en conexion Aron, cuando se trata de un accionamiento con alimentacion trifasica’.
En este caso, la frecuencia de muestreo no debe ser excesivamente elevada. La frecuencia de
la tension de entrada es de 50 Hz y las corrientes, a pesar de tener un cierto contenido de
armoénicos, tienen una componente fundamental dominante de baja frecuencia. Si el
rectificador estd bien disefiado e incluye un filtro de entrada, el contenido de armoénicos se
reduce substancialmente. Medir la potencia en la entrada del rectificador es la forma mas
simple, aunque es una solucion cara dado que necesita 4 sensores. Si el sistema es simétrico y
equilibrado, se puede utilizar unicamente un vatimetro, aunque esta solucion es tan so6lo una

aproximacion ya que éstas hipdtesis no son ciertas en los sistemas reales.

Si se mide la potencia en el circuito intermedio de continua, es necesario un sensor de
corriente y otro de tension. Normalmente, los accionamientos suelen incluir uno de estos
sensores para proteger el equipo. El sensor de corriente es eficaz contra sobrecorrientes y
sobrecargas. El sensor de tension se suele utilizar para accionar el freno® evitando
sobretensiones en el condensador. La corriente en continua se debe muestrear a una
frecuencia elevada para poder estimar correctamente la potencia consumida. Esta frecuencia

depende de la frecuencia de conmutacion del inversor. Algunos autores sugieren muestrear la

*Tan s6lo para potencias pequefias se utiliza la alimentacion monofasica. Sin embargo, téngase en cuenta que
todos los electrodomésticos domésticos son monofésicos.

’La mayoria de accionamientos incluyen un IGBT en serie con una resistencia de frenado, todo conectado en el
circuito intermedio de continua para disipar la energia retornada por el motor cuando éste actua como generador.
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corriente en continua a unos 50 kHz [5]. La tension en continua puede muestrearse a
frecuencias bajas, ya que es tedricamente constante. Si esta Ultima hipdtesis se considera
cierta, es posible estimar con un pequefio error la potencia consumida midiendo tan soélo la
corriente en continua con un Unico sensor de corriente. La solucion de medir la potencia en
continua es la mas econdémica desde un punto de vista de minimo nimero de sensores, si bien
no debe olvidarse que es necesario disponer de un procesador suficientemente rapido como
para muestrear la corriente a una frecuencia suficientemente alta. Sin embargo, con esta
solucioén no se miden las pérdidas totales del accionamiento, puesto que tan sélo se estiman

las pérdidas en el motor y en el inversor de potencia.

Finalmente, la ultima solucion que puede adoptarse es medir la potencia activa consumida en
bornes del motor. Para ello es necesario medir corrientes y tensiones en los terminales del
estator. De nuevo es necesario 2 sensores de corriente y otros 2 de tension. Normalmente, las
corrientes siempre se miden para utilizarlas en el control de velocidad. Para las tensiones
existen diversas posibilidades. Una de ellas es estimar las tensiones a partir del estado de los
interruptores, conociendo claro esta la tension en el condensador del circuito intermedio de
continua. Otra posibilidad es medir las tensiones PWM, multiplicarlas por las corrientes
analogicamente y filtrar la sefial que representa la potencia activa consumida. Esta solucion
no deja de ser cara en comparacion con la anterior solucion. Por otro lado, debe tenerse en
cuenta que con este método tan solo se mide la potencia activa consumida por el motor, y por
tanto se desprecia la potencia consumida por todo el convertidor de potencia (rectificador +
inversor), no obteniéndose de este modo el punto de minimas pérdidas de todo el sistema. Si
se trabaja a frecuencias de conmutacioén bajas, ello no supone ningln error apreciable. Sin
embargo, con frecuencias de conmutacion altas, no medir la potencia del inversor puede
provocar que se obtengan escasas mejoras del rendimiento cuando se aplica un método de

buisqueda del punto de minimas pérdidas.
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5.7. ESQUEMAS DE CONTROL

El enfoque de optimizacioén basado en la medicion de la potencia consumida presentado es
valido y generalizable para todo tipo de esquemas de control. En esta tesis, se ha utilizado
empleando un control vectorial indirecto para obtener buenas prestaciones dinamicas. Sin
embargo, el método presentado se puede implementar de forma andloga a un control escalar
genérico (figura 5.38). La tnica diferencia apreciable es la variable de control que se controla
en funcion de la potencia consumida. En la figura 5.39 esta representado un esquema genérico
de este enfoque utilizando un control orientado por el campo, valido tanto para el control

vectorial directo como para el indirecto.

fr* + ;\ fs
- H CONVERTIDOR MOTOR
. DE POTENCIA INDUCCION
v
V/f :
f;
Minimo
consumida i
VATIMETRO

Figura 5.38. Control escalar con optimizacion del rendimiento
basado en la medicion de potencia activa consumida.

£ + Tref :
PI
J—’Q—’ oi?g\?&)&o CONVERTIDOR MOTOR
ref POR EL CAMPO v DE POTENCIA INDUCCION
S
fr
Minimo
Pcnnsumida i
VATIMETRO

Figura 5.39. Control por orientacion de campo genérico con optimizacion
del rendimiento basado en la medicion de potencia activa consumida.
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5.8. REDUCCION DEL RUIDO ACUSTICO AUDIBLE

Reducir el flujo del motor con cargas ligeras no sélo permite disminuir las pérdidas en el
accionamiento como hemos podido comprobar anteriormente, sino que también se consigue

reducir el nivel de ruido acustico audible [16].

El nivel de ruido de un accionamiento esta influenciado por la frecuencia de conmutacion del
inversor, por el disefio del motor [49] y por el nivel de armonicos espaciales de la densidad de

flujo del motor.

En los resultados experimentales se ha podido comprobar esta ultima afirmacion. Sin
embargo, no se ha podido evaluar cuantitativamente la reduccion de ruido acustico por
carecer del equipo necesario de medida. Takahashi y sus colaboradores [16] han comprobado
que se consiguen reducciones de ruido de hasta 15 dB cuando se trabajan con cargas ligeras y

flujos por debajo del nominal.

5.9. COMPENSACION DEL PAR ELECTROMAGNETICO

Cuando se varia el flujo en el motor, debe tenerse en cuenta la aparicion de perturbaciones en
el par electromagnético (5.39), las cuales deben ser compensadas para evitar oscilaciones en
la velocidad.

m, =k, i, i, (5.39)
Existen diferentes alternativas a la hora de compensar las perturbaciones en el par
desarrollado por el motor. Una de ellas consiste en afiadir un bloque de compensacion en el
esquema de control que tenga en cuenta la magnitud de las variaciones del flujo impuestas por
el optimizador de energia.

En régimen permanente, la expresion del par electromagnético viene dada por:

m, = ki, (5.40)
Consideremos el motor de inducciéon funcionando en régimen permanente. Si deseamos
compensar el par electromagnético, se debe cumplir que éste en el instante n+/ es igual al del
instante », es decir:

m" =m” (5.41)

e e



147

Capitulo 5

Utilizando la definicién en régimen permanente (5.40) en la anterior expresion, se tiene:

cn+l en+l _ ..
kt lqs Iyy = kthslds

Sustituyendo la expresion (5.42) en (5.41) tenemos:

k(i + A )i, + AZY ) = ki,
Y despejando el incremento de corriente 7, tenemos:
A

Y] -n 4qs
iy + AL

o o
Iy + AL =10

n+l
lqs =

(5.42)

(5.43)

(5.44)

Siendo con esta Ultima expresion compensado el par electromagnético. La figura 5.40 muestra

una representacion grafica del compensador anterior. Se ha anadido un filtro de primer orden

para reducir las oscilaciones inherentes a salida del regulador de velocidad.

.n
1] ds lqs 1

+ -
-n -
Alds A + i ><
.n .n
lds Alds

Ids

y FILTRO AD n
. » PRIMER 3
7Y ORDEN

b» ;N1
qs

.n+l
> lds

Figura 5.40. Compensador de par basado en las ecuaciones basicas del control vectorial.

La tnica dificultad que presenta este método es la necesidad de conocer la constante de

tiempo del rotor 7. de forma precisa, puesto que de lo contrario se produciria una

degradacion paulatina del par electromagnético compensado.
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Figura 5.41. Método de Fibonacci sin compensador de par electromagnético.
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Figura 5.42. Método de Fibonacci con compensador de par electromagnético utilizando las

ecuaciones basicas del control vectorial.

Existe otra forma mucho mas sencilla de compensar las perturbaciones de par. Consiste en

variar el flujo de forma gradual en lugar de hacerlo a escalones. La forma mas simple es

imponer, por ejemplo, variaciones lineales del flujo durante el periodo de muestreo del

optimizador de potencia, de manera que al final del periodo se llegue al mismo valor de flujo,
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si bien de forma gradual. El regulador de velocidad es capaz entonces de compensar las

pequenas variaciones de par originadas por las variaciones de flujo.

muestreo

optimizador n+l _.n

¢ v ids(t):TdeS|:t_t -T -n+1

n optimizador } ds
A + optimizador
I
Lds
+ -n+1

Lis

N
s
Figura 5.43. Esquema de variacion lineal de la corriente productora de par durante el periodo
de optimizacion.
Es aconsejable que el valor de corriente productora de flujo i, llegue a su valor final antes de
volver a ejecutar el algoritmo de optimizacidn, de manera que la potencia puede estabilizarse

en su valor correspondiente de régimen permanente.
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Figura 5.44. Método de Fibonacci sin compensador de par a velocidad 0.25 p.u.
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Figura 5.45. Método de Fibonacci con variaciones lineales de la corriente i, para evitar
perturbaciones de par.
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Figura 5.46. Potencia activa consumida y consigna de i, para el método de Fibonacci sin
compensador de par.
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Figura 5.47. Potencia activa consumida y consigna de i, con el método de Fibonacci
variando el flujo linealmente de forma gradual.

5.10. INFLUENCIA DE LA CONSTANTE DE TIEMPO DEL ROTOR EN
LA VELOCIDAD DE OPTIMIZACION

La constante de tiempo del rotor influye en la velocidad a la que se puede ejecutar el
algoritmo de optimizacion, es decir, sobre el periodo de muestreo del optimizador de
potencia. Para demostrarlo, simplemente se debe recordar la ecuacion que rige el
comportamiento del flujo del rotor o de la corriente magnetizante, ya que son proporcionales:
d, . .
r =g~y

La relacion entre el flujo del rotor y la corriente productora de par es tipo exponencial y

(5.45)

depende de la constante de tiempo del rotor 7' (Figura 5.48).
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Figura 5.48. Evolucion de la relacion entre la corriente magnetizante del rotor y la corriente
productora de flujo, para una 7 genérica.

Para motores con constante de tiempo pequeiia, el flujo del motor rapidamente (al cabo de 57,

se puede considerar terminado el transitorio) alcanza la consigna de flujo impuesta. A medida
que aumenta la constante de tiempo del rotor, el algoritmo de optimizacion se debe ejecutar
mas lentamente. Los motores grandes suelen tener constantes de tiempo de varios segundos,
con lo cual, la optimizacion se debe realizar con una frecuencia muy baja. Finalmente, no
debe olvidarse la dindmica de la potencia activa consumida, que evidentemente depende del

motor y del convertidor utilizado.

5.11. INFLUENCIA DE LA VARIACION DE LA CONSTANTE DE
TIEMPO DEL ROTOR

La constante de tiempo del rotor 7. =L /R es el pardmetro mas critico en el buen

r

funcionamiento del control vectorial, y en especial del método indirecto [50]. Un
conocimiento preciso de la misma es necesario para obtener una buena respuesta dinamica del

accionamiento.

Es importante destacar el hecho de que la variacion de pardmetros influye tanto en las

prestaciones del accionamiento como en las pérdidas de la maquina. Si varian los parametros
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de la maquina, es obvio que varia la potencia consumida por el motor, independientemente de

el tipo de control (escalar o vectorial) que se utilice.

Si se utiliza un control vectorial y varian los pardmetros de la maquina, aparecen dos
fendmenos yuxtapuestos (Fig. 5.49). Por un lado, varia la potencia consumida por el motor

por el hecho de que varian los pardmetros del mismo. Pero, ademas, por el hecho de estar el
control vectorial no desacoplado, es decir 7 # T * se produce una redistribucion de las

pérdidas en la maquina, que se superponen al efecto anterior.

Control ‘Motor de

Induccion
T

Vectorial

T =T, Situacion Ideal de desacoplo
I #T =cte Perdidas por no desacoplo

T =T = f(t) Perdidas por variacion de parametros

~
*
~
|
=

Perdidas por no desacoplo y por

variacion de parametros

Figura 5.49. Casos de analisis de variacion de parametros.

Para analizar los efectos de la variacion de pardmetros sobre las pérdidas y sobre un algoritmo
de busqueda del flujo 6ptimo, es necesario poder variar los parametros en el propio motor de
induccién. En consecuencia, es necesario disponer de un motor de induccién con rotor

bobinado, de manera que sea posible variar la resistencia y la inductancia del mismo.

Debe tenerse en cuenta que si lo que se hace es variar la constante de tiempo del rotor dentro
del algoritmo de control 7, se produce una distribucion de las pérdidas por el efecto de no

desacoplo de las variables del control vectorial. Sin embargo, ésta no es una vision realista del
problema que se pretende estudiar, ya que en un equipo experimental varia la constante de

tiempo del rotor real del motor 7 y no la constante de tiempo utilizada en el algoritmo de

control vectorial 7" . Dado que tan sélo disponemos de un motor de jaula de ardilla, este

estudio se ha realizado mediante simulaciones, pero lo que se varia es la constante de tiempo

4 T representa la constante de tiempo del rotor real del motor, mientras que 7;* es el parametro utilizado en el

control vectorial indirecto para calcular la velocidad de deslizamiento, es decir, es la constante de tiempo del
rotor utilizada en el control del accionamiento.
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del rotor en el motor de induccion 7. = f(¢), mientras que la constante de tiempo del rotor

utilizada en el algoritmo de control vectorial indirecto permanece constante durante las
. . * . ., .

simulaciones 7. = cte. De este modo, aunque sea por simulacion, puede tenerse una imagen

mas realista del problema en cuestion.

Para analizar los efectos de la constante de tiempo del rotor, es util en primer lugar mostrar
los resultados cuando los pardmetros no varian. La figura 5.50 muestra los resultados de
simulacion obtenidos con un motor de induccion de 1.5 kW a velocidad 0.25 p.u. y par de

carga 0.1 p.u., cuando no varian los pardmetros de la maquina, es decir 7. =ctey existen

condiciones ideales de desacoplo, 7. =T, .

200 - - - - - - - - - s s s - - s - - - s - - - s - s s - - - rs
R | e T e
\ , ! ! I Potencia consumida '

160 |y - = - - - - - - - A - - - -T4
5140” - e - -"- - -4 - - - s - s e e e e e - - 135
g 120 11 7‘ ¥ ) , 7‘7 7‘ o 7‘7 ) 7‘7 ) , ) , ol
z \ i o | - | | \ —
5 ‘ | ' ‘ ‘ ! ‘ <
R e I e P IS Je X
8 )
B S i M r2
% ' ' ' ' ' ' ' ' '

g 60+ - - - - - [ R i B e = r 1.5
~ | | | | ' ' ' ' '

40 7 - - ‘\ R T T

Tda®
W B s
0 } } } 0

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

t,(s)

Figura 5.50. Potencia activa consumida y corriente productora de par i, con 7. =T y sin
variacion de parametros 7. = cte . (Resultados de simulacion).

Como puede comprobarse, la potencia consumida esta por debajo de los 120 W y la corriente

i, esta entorno a 1.5 A, es decir, aproximadamente la mitad del flujo nominal.

La constante de tiempo del rotor varia tanto por encima de su valor nominal como por debajo.
Si la constante de tiempo del rotor disminuye respecto de su valor nominal, la potencia activa
consumida disminuye, y el flujo optimo se desvia del flujo Optimo en condiciones

ideales(7 =T ). La figura 5.51 muestra los resultados obtenidos cuando 7. = 025" V¢,

y T' =T"""" Vt. Como puede comprobarse, el flujo éptimo en este caso alcanza valores

inferiores, aproximadamente 1 A. Basicamente, esta diferencia se debe a que las pérdidas en
el hierro y en el cobre quedan descompensadas y por tanto el flujo 6ptimo que consigue hacer

un balance se desvia del nominal.
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200 1
180
160 + M
140
120 ]
1004 - - -

80 -
60

Potencia consumida, (W)

40

20 +

Figura 5.51. Potencia activa consumida y corriente productora de par i, con
T =0257"""" Nty T =T""" Vt.(Resultados de simulacion).

Resultados analogos se obtienen cuando la constante de tiempo del rotor aumenta respecto a
su valor nominal. En este caso, las pérdidas disminuyen respecto al caso ideal y el flujo
optimo que proporciona minimas pérdidas aumenta. La figura 5.52 muestra los resultados

obtenidos cuando 7 =2T7""" vt y T =T"""",Vt. Como puede comprobarse, la

potencia consumida est4 por debajo de los 120 W y la corriente de flujo 6ptimo esta entorno a
los 2 A.

200 T
180 +
160 +
140 +
120
100 4 - - -

80
60

Potencia consumida, (W)

40 1 , . .
e

Figura 5.52. Potencia activa consumida y corriente productora de par i, con
T =2T"""" Nty T =T"""" Vt.(Resultados de simulacion).

Las siguientes simulaciones intentan mostrar qué ocurre cuando durante el proceso de
busqueda del flujo 6ptimo varian los pardmetros de la maquina. En el instante #=10s se

impone una variacion de la constante de tiempo del rotor en forma de escalon con
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T =0257"""" (Fig. 5.53). Puesto que el enfoque basado en la medicion de potencia mide

constantemente la potencia consumida, se detecta la variacion de parametros indirectamente a
través de la potencia consumida y se obtiene el flujo dptimo para las nuevas condiciones de

operacion.

200 7|- < - - s
180 [l - - - - -4 oo .. ..., PoteciaConsumida |4
@ A
2 a0 M - - el g
s 1 M ‘ ‘ ‘ “ ‘
2120 7 1 bt o o AL L 5
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R e e L I I
8 3
B I L L2 ®
Q ] i i i 1 ] I I I
5
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~ | | | | | | | T '

20 T i,ds? L OAS

0 ‘ ‘ 0

0 2 4 6 8 0 12 14 16 18 20

Figura 5.53. Potencia activa consumida y corriente productora de par i, con un escalon de
T =025T"""" enelinstante t =10s y 7" = T"""“ V¢ . (Resultados de simulacién).

Semejantes resultados se obtienen cuando se impone un escalon positivo, es decir, en ¢ =10s
la constante de tiempo del rotor se duplica 7 =27""". La figura 5.54 muestra los
resultados obtenidos para estas nuevas condiciones de operacion. Como puede apreciarse, el
método de busqueda es capaz de encontrar el nuevo valor de flujo 6ptimo (en este caso, un

valor de i de 2A).
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. . . . . oK 4
Figura 5.54. Potencia activa consumida y corriente productora de par i, con un escalon de

T =2T""""y T =T""""en el instante ¢ = 10s. (Resultados de simulacion).

Debe tenerse en cuenta que aunque se compense la variacion de la constante de tiempo del
. . e * J . r
rotor 7. variando en el tiempo el parametro 7, las pérdidas en el motor varian en el caso de

que cambien los parametros de la maquina. Es por ello necesario emplear la técnica de

busqueda infinita que se propone en el siguiente apartado.

5.11.1 BUSQUEDA INFINITA DEL PUNTO DE MINIMAS PERDIDAS

Para evitar los problemas asociados a la variacion de pardmetros por efecto de la temperatura,
es aconsejable que el algoritmo de busqueda no se detenga mientras dura el proceso de
optimizacion, es decir, que se realice una busqueda “infinita”. Algunos de los métodos
propuestos, de por si, ya implican una busqueda infinita. Sin embargo, otros, como los

métodos de eliminacion, se detienen pasados unos cuantos ciclos del optimizador de energia.

Una idea sencilla y eficaz es realizar un “barrido” en el entorno del punto de minimas
pérdidas, de manera que el accionamiento siempre se encuentre en el punto de maximo
rendimiento del sistema. Dicho barrido consiste en variar el flujo 6ptimo a ambos lados de la

curva de potencia, buscando de este modo el punto de minimas pérdidas de forma infinita.
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Potencia Activa Consumida

Punto de
miminas pérdidas

/

A

/_/_/ zona de barrido
88 ids* £ &

\ | g
| >

ids* optima Consigna de corriente ids*

Figura 5.55. Filosofia de la busqueda infinita entorno al flujo éptimo para asegurar
un perfecto seguimiento del punto de maximo rendimiento.

El “barrido” de flujo (figura 5.55) se efectia cuando se detecta que el ultimo incremento de

corriente productora de flujo es menor que un determinado valor, Ai, <g, , es decir, que se

ha encontrado el punto de minimas pérdidas con una precision suficiente. Entonces, se
impone una corriente de consigna igual al flujo Optimo mas una constante & . Si el nuevo
punto genera menores pérdidas, tendremos un nuevo flujo 6ptimo para el sistema. En caso
contrario, se impone un flujo en la direccion opuesta, es decir, el flujo se decrementa con la
constante o . De esta forma, la busqueda del flujo 6ptimo nunca se detiene, evitando asi
posibles desviaciones del punto de maxima eficiencia por efecto de variacién de parametros

por temperatura, etc.
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Figura 5.56. Velocidad experimental del motor y corriente productora de par utilizando el
método de Rosenbrock e imponiendo una bisqueda infinita.

300
250
200

150

ids*, (A)
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Potencia consumida, (W)
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Figura 5.57. Potencia activa consumida y consigna de corriente de flujo i, cuando se impone
una busqueda infinita.

Para demostrar la eficacia del método propuesto ante variaciones de parametros, se ha
simulado el método propuesto imponiendo una variacion de la constante de tiempo del rotor

1 = f(t)como la que se muestra en la figura 5.58.
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1.8 +
1.6 +
1.4 +
1.2 +

T

Tr=2Tr*

Tr/Tr*

Tr=0.25 Tr*

l

0.8 +
0.6 +
0.4 +
02 +

t, (s)

Figura 5.58. Variacion de la constante de tiempo del rotor en funcion del tiempo. 7. = f(¢).

Potencia Consumida, (W)

t,(s)

Figura 5.59. Potencia activa consumida y corriente productora de flujo i, cuando la constante

de tiempo del rotor varia en funcion del tiempo (Fig. 5.58)y T = 7" vt . (R. simulacién)

Si la constante de tiempo varia lentamente, el algoritmo de busqueda infinita permite alcanzar

el flujo 6ptimo para cada punto de operacion de la constante de tiempo del rotor.

Potencia Consumida, (W)

t,(s)

Figura 5.60. Potencia activa consumida y corriente productora de flujo i, cuando la constante

de tiempo del rotor varia en funcion del tiempo (Fig. 5..58) y T =T . (R. simulacion)
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Como puede observarse en la figura anterior, si la constante de tiempo del rotor es
compensada en el control, el flujo 6ptimo apenas se desvia del flujo para el caso ideal donde

T’ es constante en el tiempo.

Esta afirmacion es valida para valores de par de carga pequefios, ya que con cargas elevadas
las pérdidas en el cobre varian y por tanto, una variaciéon de los parametros provoca
variaciones mayores de la potencia consumida. Para motores grandes, la sensibilidad de la
potencia a la variacidon de los parametros se hace significativa y por tanto, estos resultados no
son en absoluto generalizables. Para el motor estudiado de 1.5 kW, la variacion de potencia
consumida por el no desacoplo del control vectorial es mayor que la debida a la propia

variacion de parametros de la maquina.
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5.12. LIMITACIONES EN LA REDUCCION DEL FLUJO DEL MOTOR

5.12.1 INTRODUCCION

Trabajar con flujos reducidos para optimizar el rendimiento del motor trae consigo una serie
de limitaciones. En primer lugar, se produce una reduccion del par maximo disponible.
Ademas, se debe considerar las limitaciones de corriente por los devanados del motor de
induccién. En régimen permanente no se debe superar la corriente nominal del motor para no
rebasar el limite térmico. En régimen transitorio (en general, de duracién menor de 60
segundos) la corriente por el motor suele limitarse a 1.5 veces la corriente nominal en
régimen permanente [5]. Al reducir el flujo del motor, la corriente de estator puede aumentar,
con lo que se debe tener especial cuidado en la limitacion de corriente. A continuacion se

describen estas limitaciones analitica y graficamente.

5.12.2 VARIACION DE LA CORRIENTE DE ESTATOR

Si se utiliza control vectorial, las corrientes en los ejes d-g cumplen:

1

s

(1) +(5) -

(5.46)

Ademas, el par electromagnético desarrollado por el motor m, puede expresarse como:

m, =k, i iy (5.47)

Manipulando ambas expresiones (5.46), (5.47), podemos obtener la ecuacion del valor de la

corriente por estétor, en funcion del par desarrollado y de la corriente de flujo del rotor i, :

SCRG

Si consideramos el par constante, se puede obtener el minimo de esta funcion analiticamente.

l

N

. ., . . . . ok .
Derivando la ecuacion anterior e igualando a cero, la corriente de flujo i, que proporciona

corriente de estator minima se expresa con:

=[5 5.49
el k (549)

oK
lds
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La condicion de minimo puede obtenerse mediante la segunda derivada de la ecuacion (5.48).
2

+2 (5.50)

-~ 4z 3
i:z.\v_ = 16 m: 2 m,
7 k

siendo esta expresion positiva con lo que se obtiene la condicion de minimo.

a6
d?|I, 1 k V2
diy, . [

La siguiente figura muestra la superficie generada por la ecuacion (5.48). El eje z representa

el médulo de la corriente de estator, en funcion de los distintos valores del par

electromagnético m_ y de la corriente de flujo i, .

2,
1.8
1.6
1.4+ ‘Y

1.2
Is, (pu) 1+

1.9

me* (p.u.)

ids* (p.u.)

Figura 5.61. Variacion de la corriente de estator en régimen permanente,
.y * . Sk
en funcién del par m, y de la corriente i, .

La siguiente figura muestra un plano en dos dimensiones de la superficie generada por la

ecuacion (5.48).
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Figura 5.62. Valor de la corriente de estator en régimen permanente, para distintos valores de
la corriente de flujo i, (curvas parametrizadas con el par electromagnético m, ).

Es importante resaltar la disminucion de la corriente de estator cuando se imponen flujos
reducidos en la maquina. Desde un punto de vista tedrico, es posible estudiar de la misma
manera que en los apartados anteriores, el modulo de la corriente de fase por los devanados
del estator considerando el control vectorial. La expresion (5.48) nos permite representar

(Figura 5.63) el modulo de la corriente de estator en funcion del par electromagnético
desarrollado para distintos valores de la corriente productora de flujo i,,. Con linea mis

gruesa se ha representado el valor de la corriente de estator para el caso nominal, es decir, con
flujo nominal. Como puede comprobarse, todos los puntos por debajo de esta curva consiguen
una disminucion de la corriente de estator. Esto sugiere la idea de que ademas de optimizar el
rendimiento del accionamiento, se obtienen otras ventajas adicionales por el hecho de reducir
el flujo en el motor. Es obvio que no s6lo se optimiza energia en el accionamiento, sino que
también se puede optimizar el rendimiento de las lineas de transmision de energia, dado que
las pérdidas en las lineas dependen del modulo de la corriente que circula por las mismas.
Una futura linea de investigacion podria ser cuantificar los beneficios de la optimizacion del
rendimiento de los motores desde el punto de vista del distribuidor de energia eléctrica, es
decir, cuantificar con nimeros cuanta energia se puede optimizar en las lineas de transmision

que alimentan un determinado accionamiento.
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Figura 5.63. Modulo de la corriente de estator para distintos valores de par electromagnético.
(Curvas parametrizadas en funcion de la corriente productora de flujo i) ).

5.12.3 FLUJO MiNIMO ADMISIBLE

Considerando un valor constante de corriente maxima admisible por los devanados del

r M oF 14 . .
estator, podemos obtener la corriente i, minima para un valor determinado de par

S

electromagnético:

(&) +(i) =

s

(5.51)

max
De nuevo, considerando la ecuacion del par electromagnético (5.47), podemos obtener
analiticamente la expresion de la corriente i, minima en funcién de la corriente de estator y

del par:

(5.52)

Esta ecuacion genera la superficie tridimensional de la figura 5.64, donde se ha considerado

valores de corriente de estator comprendidos en el rango [1, 1.5] p.u.
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0.8+ /
- 0.6+ !'
ids*, (p.u.) 04l 17
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0
1

Figura 5.64. Corriente de flujo minima para distintos valores de par y
de corriente maxima de estator admisible.

Para el caso particular en régimen permanente, la corriente de estator no debe superar el valor
nominal del motor. En régimen transitorio, la corriente de estator puede alcanzar el valor de

1.5 veces la corriente nominal del motor.

ro. . nominal
En régimen permanente |lS| <2 |1 RS (5.53)

. . . . nominal
En régimen transitorio |1S| <1521 RS (5.54)

N\ 2
m
-\ _4[];j

La siguiente figura muestra la corriente i, = d minima admisible para el

caso de régimen permanente y para el de régimen transitorio.
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Figura 5.65. Corriente minima i, admisible para distintos valores de par,
tanto en régimen permanente como en transitorio.

y e . . . K .
Es logico que a par nominal, no se pueda reducir la corriente i, , como puede apreciarse en la

figura 5.65.

5.12.4 DISMINUCION DE PAR ELECTROMAGNETICO EN FUNCION DE LA
REDUCCION DE FLUJO DE LA MAQUINA.

El médulo de la corriente maxima admisible que circula por cada fase del estator es:

\2 o \2
= (zqs) +(lds) <

El par electromagnético que se impone en la maquina a partir de las corrientes de referencia,

1

N

!

s

(5.55)

max

K k .
Iy €1, es:
* Sk
m, =ki, i, (5.56)

Con el limite de corriente de estator, /", y para cada referencia de flujo i, , la corriente

s

maxima de par i;s es:
(=2 =02 657

Y por tanto, la relacion del par maximo de referencia con flujo reducido respecto al par

maximo con flujo nominal viene dado por la siguiente expresion:
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()., (1) (@) & (5.58)

# \ Lis nom 2 * 2 *
m ) max \* _ [+ .
( € ) max \/( Is ) (lds nom ) lds nom

La siguiente figura muestra la superficie generada por la ecuacion anterior.
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Figura 5.66. Evolucion de la disminucién de par debida a la reduccion de flujo.
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Figura 5.67. Evolucion del par en funcién de la corriente i, para régimen permanente y
transitorio.
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5.13. CONCLUSIONES

En este capitulo se ha estudiado la optimizacion del rendimiento de un motor de induccion en
régimen permanente. Este es un tema de vanguardia como asi lo demuestra el gran namero de
publicaciones existentes hasta la fecha. Se ha presentado un anélisis de antecedentes bastante

exhaustivo, haciendo énfasis en las implementaciones mas recientes y originales.

Tanto el enfoque basado en un modelo teorico de pérdidas como el de la medicion de potencia
activa consumida son validos para optimizar el rendimiento de un motor. Respecto a este
ultimo enfoque, se han presentado y comparado una serie de métodos en funcién de unos
criterios, de manera que sea posible escoger el mas apropiado para cada aplicacion particular.

Una tabla de comparacion resume las caracteristicas de todos los métodos propuestos.

La conclusion mas importante que se puede extraer del analisis realizado es que no existe una
solucion Optima definitiva, sino que cada aplicacion requiere su propia solucion particular.
Tampoco existe un enfoque mejor que otro y en principio, una sinergia de ambos enfoques
(solucion mixta utilizando un modelo tedrico junto con la medicion de la potencia activa

consumida) parece ser la solucion mas optima a la hora de optimizar el rendimiento.

Finalmente, se han presentado una serie de aportaciones relacionadas con la optimizacion del
rendimiento de un motor de induccion. En particular, se ha estudiado la influencia de la
constante de tiempo del rotor tanto sobre la velocidad de optimizacion como sobre la
busqueda del flujo 6ptimo. Se ha propuesto un método de busqueda infinita para evitar los
problemas asociados a la variacion de parametros. También se han analizado las posibilidades
para medir la potencia activa consumida. Se proponen dos métodos distintos de compensacion
del par electromagnético desarrollado por el motor cuando este se somete a variaciones de
flujo. Para terminar, se ha estudiado desde un punto de vista tedrico las limitaciones que
aparecen cuando se trabaja con flujos reducidos en la optimizacion del rendimiento. En
especial, se ha analizado la variacion de la corriente de estator y la reduccion del par
electromagnético cuando se optimiza el rendimiento utilizando un esquema de control

vectorial.
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CAPITULO 6

OPTIMIZACION EN
REGIMEN TRANSITORIO

E n este capitulo se estudia la posibilidad de optimizar el rendimiento de un motor de
induccion durante el régimen transitorio. Para ello, se propone una idea novedosa y

original, que consiste en un controlador de logica difusa, que actuando como supervisor
permite optimizar energia trabajando con flujos reducidos durante transitorios tanto de par
como de velocidad.
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6.1 INTRODUCCION

En el capitulo anterior hemos podido comprobar que es posible optimizar el rendimiento de
un accionamiento en régimen permanente simplemente reduciendo el flujo del motor,
obteniendo un balance entre las pérdidas en el hierro y en el cobre. En este capitulo se
pretende estudiar la posibilidad de mejorar el rendimiento del accionamiento también en
régimen transitorio. Si bien es cierto que en la mayoria de aplicaciones el régimen permanente
es dominante respecto al régimen transitorio, existen otras donde el régimen transitorio es
igual o superior en duracion al régimen permanente. Es el caso de los ascensores, de los
vehiculos eléctricos, o de los trenes de laminacion. Por otra parte, existen aplicaciones donde
el consumo energético es el pardmetro mas critico y por tanto, la optimizacion del
rendimiento del accionamiento se hace prioritaria [1] (es el caso de los vehiculos eléctricos
alimentados por baterias). Finalmente, existen aplicaciones con continuas variaciones de la
carga donde si bien el régimen permanente domina al régimen transitorio, la respuesta
dinamica no es fundamental y por tanto el consumo energético es prioritario (como por

ejemplo, maquinas de cizalladura y embuticion, la industria petroquimica, etc.).

De lo dicho se deduce la importancia de optimizar el rendimiento de un accionamiento
también en régimen transitorio para determinadas aplicaciones. La idea no es nueva ni mucho
menos, si bien existe escasa literatura relacionada con el tema [2], [3]. La razén es obvia y no
es otra que la complejidad inherente de la idea de optimizar el rendimiento también en

transitorios.

La primera aportacion al tema de optimizacion en transitorios es la propuesta por Lorenz y
sus colaboradores [2]. La idea es aplicar la Teoria de Control Optimo a la optimizacion del
rendimiento de un motor de induccion mediante la técnica denominada “programacion
dinamica” [4]. Desde un punto de vista teorico, es posible determinar la trayectoria 6ptima
del flujo del motor para minimizar las pérdidas en el accionamiento a partir de una funcion de
costes. Desde un punto de vista practico, los algoritmos basados en control 6ptimo presentan
importantes problemas de implementacion fisica, dada la complejidad de calculos que
requieren. Ademas, el método estd basado en una funcion de costes (relacionada con las

pérdidas en el accionamiento) dependiente de los parametros del motor, con lo que se requiere
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un conocimiento riguroso de los parametros del sistema durante su funcionamiento. Mendes y
sus colaboradores [3] también utilizan la programacién dindmica para calcular las trayectorias
de flujo 6ptimo que minimizan las pérdidas en un ciclo mecénico. Su enfoque presenta tres
inconvenientes claros. En primer lugar, se deben conocer de antemano las trayectorias de
velocidad y par. Ademas, el tiempo de calculo es enorme, requiriendo una implementacion
fisica con DSP. Finalmente, el método esta basado en una funcion de pérdidas que depende de
la mayoria de los parametros del motor, con lo cual es muy sensible a la variacion de los

mismos.

Las ultimas aportaciones a la optimizacion en régimen transitorio son meras aproximaciones
al problema, destacando la de Thogersen y sus colaboradores [5] y la de Matic y sus

colaboradores [6].

La dificultad de aplicar complejas herramientas matematicas a la optimizacién en régimen
dinamico ha provocado olvidarse un poco del tema. Todos los trabajos publicados sobre
optimizaciéon en régimen permanente’ proponen establecer el flujo nominal cuando se
produce un transitorio, ya sea por variacion de la carga o por variacion de la consigna de
velocidad. Esta solucion, desde un punto de vista de prestaciones dinamicas de velocidad, es
la mas Optima, ya que permite disponer de la maxima capacidad de par electromagnético
durante el transitorio, consiguiéndose de este modo una respuesta dindmica muy buena. Sin
embargo, desde un punto de vista de eficiencia, esta solucion no es la mas optima. El
siguiente apartado demuestra con resultados experimentales que es posible mejorar el
rendimiento durante transitorios trabajando con flujos reducidos en el motor de induccion. Por
otro lado, y para determinadas aplicaciones con frecuentes cambios del par de carga o de
consigna de velocidad, trabajar con flujos reducidos en un transitorio permite acelerar el
proceso de busqueda del flujo Optimo en régimen permanente, que de otro modo seria
imposible (recuérdese que el enfoque basado en la medicidon de potencia activa consumida es

relativamente lento en comparacion con los métodos basados en modelos de pérdidas).

En este capitulo se propone una nueva solucion al problema, siendo una de las aportaciones

mas originales de la tesis [7]-[9]. La idea es trabajar con flujos reducidos durante los
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transitorios utilizando un controlador de l6gica difusa, que actiia como supervisor del sistema
de manera que aumenta el flujo en funcion del error que se produce en el lazo de velocidad

del sistema de control. Ello permite alcanzar los dos objetivos propuestos:

e Mejorar el rendimiento del accionamiento durante el régimen transitorio.
e Acelerar el proceso de minimizacion de los métodos de busqueda para el régimen

permanente, mejorando en consecuencia el nimero de kWh ahorrados por ciclo de trabajo.

Una de las criticas mas importantes al enfoque de optimizacion basado en la medicion de
potencia activa es que el tiempo en alcanzar el flujo Optimo es relativamente grande en

comparacion con los controladores basados en modelos tedricos de pérdidas.

El lector se preguntard porqué se ha utilizado légica difusa, en lugar de utilizar alguna
herramienta matematica o la teoria cldsica de control. Basicamente, se debe a la sencillez para
disefiar un controlador a base de reglas, que se pueden describir intuitivamente, permitiendo
un rapido desarrollo del sistema de control [10]-[13]. Los puntos mas criticos, sin embargo,
son demostrar la estabilidad del accionamiento y sintonizar el supervisor propuesto. En
definitiva, se trata tan solo de una alternativa mas de disefio (que hoy en dia estd de moda) a
disposicion del investigador para resolver un problema complejo. No es la primera vez que se

utiliza 16gica difusa en el disefio de accionamientos para motores de induccion [14]-[25].

Los siguientes apartados detallan explicitamente la nueva solucion propuesta para optimizar

el rendimiento del accionamiento durante transitorios.

'Véanse las referencias [5], [16], [29], [33], [34] del capitulo 5.
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6.2 POSIBILIDADES DE OPTIMIZAR ENERGiA DURANTE
TRANSITORIOS

Mediante resultados experimentales, se puede demostrar que es posible mejorar el
rendimiento del accionamiento en régimen dinamico, es decir durante transitorios de par y/o

velocidad. Es interesante comprobar dos posibilidades:

e Si se optimiza energia trabajando con flujos reducidos respecto al caso de utilizar flujo
nominal.
e Si se optimiza energia trabajando con flujos reducidos durante el régimen permanente y no

se impone flujo nominal durante el transitorio.

Las figuras 6.1 y 6.2 muestran la evolucion de la velocidad ante un escalon de par (0.25 p.u.)
en régimen permanente trabajando al 100% y al 60% del flujo nominal. En la figura 6.3 se
puede observar la potencia consumida en ambos casos. Como puede comprobarse, trabajando
con flujos reducidos, la potencia consumida por el accionamiento no s6lo es menor que para
el caso de flujo nominal durante el régimen permanente, sino que también es menor durante el

transitorio de par.
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Figura 6.1. Evolucion de la velocidad del rotor con el 100% del flujo nominal
durante todo el ciclo de trabajo (escalon de par de 0.25 p.u.).
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Figura 6.2. Evolucion de la velocidad del rotor con el 60 % del flujo nominal
durante todo el ciclo de trabajo (escalon de par de 0.25 p.u.).
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Figura 6.3. Comparacion de la potencia consumida por el accionamiento durante el transitorio
de par (0.25 p.u.) para el caso de 100% y 60% del flujo nominal.

Las resultados experimentales anteriores indican que es posible optimizar energia trabajando
con niveles reducidos de flujo tanto en régimen permanente como en régimen transitorio,
sobre todo cuando se trabaja con cargas ligeras. Para el ciclo de trabajo estudiado, se ahorra

hasta un 20.15% respecto del ciclo efectuado con flujo nominal.
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Otro de los puntos interesantes a estudiar es la posibilidad de trabajar con flujos reducidos
durante el régimen permanente y analizar si es posible durante el transitorio optimizar energia

y que nivel de flujo es més adecuado desde un punto de vista energético.

El siguiente experimento consiste en aplicar un escalén de par (0.3 p.u.) en régimen
permanente e imponer flujo nominal durante el transitorio para el primer caso (Fig. 6.4) y
aumentar ligeramente el flujo para el segundo caso (Fig. 6.5) sin llegar al flujo nominal. En la
figura 6.4 se puede observar la evolucion de la velocidad para el caso de transicion a flujo
nominal. La figura 6.5 muestra los mismos resultados pero en esta ocasion con una transicion
a flujo reducido. Como puede observarse, la respuesta dinamica del accionamiento empeora
considerablemente, si bien se mejora el rendimiento del accionamiento (Fig. 6.6). Notese que
también durante el transitorio de velocidad (es decir durante el frenado del motor) se
disminuye la potencia consumida cuando se trabaja con niveles de flujo por debajo de su

valor nominal.

Velocidad del rotor, (rpm)

t, (s)

Figura 6.4. Evolucion de la velocidad del rotor ante un escalén de par (0.3 p.u.) cuando se
impone flujo nominal durante el transitorio.
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Figura 6.5. Evolucion de la velocidad del rotor ante un escalén de par (0.3 p.u.) cuando se
impone el 60% del flujo nominal durante el transitorio.
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Figura 6.6. Potencia consumida en el accionamiento con transiciones a flujo nominal y a flujo
reducido (60%) ante un escalon de par de 0.3 p.u.

Los resultados experimentales demuestran que es posible disminuir la potencia activa

consumida por el accionamiento tanto en régimen permanente como en régimen transitorio

tanto de par como de velocidad trabajando con flujos reducidos y no imponiendo flujo

nominal durante los transitorios. Para el ciclo de trabajo estudiado se puede ahorrar hasta un
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7.42% de energia. Estas cifras dan idea de la importancia que puede tener la posibilidad de

trabajar con flujos reducidos, tanto en régimen permanente como en régimen transitorio.

6.3 SUPERVISOR BASADO EN LOGICA DIFUSA PARA TRABAJAR
CON FLUJOS REDUCIDOS DURANTE LOS TRANSITORIOS

6.3.1 INTRODUCCION

La complejidad de calcular las trayectorias optimas del flujo del motor para optimizar energia
nos obligan a plantearnos el problema de optimizacioén en régimen transitorio desde un punto
de vista practico. Como se ha demostrado en los apartados anteriores es posible mejorar el
rendimiento del accionamiento trabajando con flujos reducidos. Ello sugiere la idea de
permitir al accionamiento trabajar con niveles de magnetizacion bajos. Sin embargo, esto
presenta un grave problema, ya que ante solicitaciones de par o de velocidad importantes, el
motor no puede generar el par electromagnético necesario para superar la consigna pedida. De
ahi surge la idea original de incorporar al algoritmo de control vectorial un controlador,
denominado supervisor, que incremente el flujo del motor en funcién de la solicitacion de par
o de velocidad requerida. Al controlador propuesto se le ha denominado supervisor, dado que
supervisa el “buen” funcionamiento del accionamiento, incrementando el flujo cuando sea
necesario, de manera que el accionamiento sea capaz de seguir las consignas de par y de

velocidad solicitadas.

El controlador propuesto s6lo impone incrementos positivos de flujo, es decir, proporciona al
motor mayor capacidad de par electromagnético disponible. Dado que no se dispone de una
medida directa del par de carga, su estimacion se realiza indirectamente a través de la

velocidad del rotor, la cual si es medida fisicamente.
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*
® Supervisor Velocidad del rotor
* .
Ad = fl(ey,6,)
Ad*>0
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Velocidad Control ¢ motor Motorde | | @
Vectorial Flujo Flujo \ Induccion
Reducido  Impuesto

al Motor
Figura 6.7. Esquema general de la idea que se propone para trabajar con flujos reducidos
durante los transitorios.

6.3.2 DESCRIPCION DEL SUPERVISOR BASADO EN LOGICA DIFUSA

El supervisor de flujo propuesto es un controlador basado en légica difusa. Los antecedentes

del controlador son 2; el error de velocidad del motor e, y la derivada del error de velocidad

é, , definidos por:

e, =0, —m, (6.1)
de

o = 6.2

=" (6.2)

El consecuente es la variacion de flujo impuesta en el motor, en términos de corriente
productora de flujo:

8ig = ia),., = (i), (63)
La implementacion del controlador es la clasica, conteniendo las 4 partes de los controladores
difusos convencionales:
o “Fuzzificacion”
e Tabla de reglas
¢ Motor de inferencia
o “Defuzzificacion”
El supervisor proporciona incrementos positivos de corriente de flujo, que son afiadidos a la
corriente de flujo en ese instante:

i =i, + supervisor(ew ,e'm) (6.4)
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permanente, como se muestra en la figura 6.8.
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Si consideramos el esquema de control vectorial indirecto implementado en esta tesis, el

supervisor de logica difusa estaria situado junto al optimizador de potencia en régimen
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Figura 6.8. Esquema de un control vectorial indirecto incluyendo optimizacioén en régimen

permanente con un algoritmo de busqueda y el supervisor de 16gica difusa propuesto.

implementado:

Supervisor basado en Légica Difusa

Fuzzificacion

L0000

Tabla de
Reglas

Defuzzificacion

Motor de
Inferencia

La siguiente figura muestra un diagrama de bloques del controlador de logica difusa

Figura 6.9. Esquema de bloques del supervisor de l6gica difusa propuesto.
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Para la “fuzzificacion”, se han empleado funciones de pertenencia simples, tipo triangulares,
para permitir una implementacion sencilla y rapida en tiempo real. La figura 6.9 muestra las

funciones de pertenencia para ambos antecedentes.

NG NM NP ZE PP PM PG

0.5 +

-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

[en}

Variacion de Potencia v P, (pu)

Figura 6.10. Funciones de pertenencia para los antecedentes del supervisor propuesto.

Por lo que respecta a la base de reglas, se han considerado dos casos distintos, disefiando por
tanto 2 tablas de reglas diferentes, para distinguir entre un transitorio de par y un transitorio
de velocidad. Ello se debe a que la evolucion del error de velocidad y de su respectiva
derivada ante un escalon de par son distintas que las correspondientes a un escalon en la
velocidad de consigna. En consecuencia, se tienen 2 controladores distintos, con tablas de
reglas y factores de escalado diferentes. Ambos controladores no funcionan simultineamente,
permitiendo asi supervisar el funcionamiento del accionamiento ante cualquier tipo de
consigna de par y/o velocidad. Las siguientes tablas muestran las bases de reglas para ambos

tipos de solicitaciones.

e, \e., |ZE PS PM PB
ZE ZE ZE PS PM
PS PS PS PM PB
PM PM PM PB PB
PB PB PB PB PB

Tabla 6.1. Tabla de reglas para una transicion de par positivo
con consigna de velocidad positiva y transiciones de par
negativo con velocidad de consigna negativa.
Las claves para la tabla anterior estan descritas en la tabla siguiente:
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PG Positivo Grande
PM | Positivo Medio
PP Positivo Pequerio
CE Cero
NG | Negativo Grande
NM | Negativo Medio
NP Negativo Pequerio
Tabla 6.2. Claves para los adjetivos de los antecedentes
y consecuentes del supervisor de logica difusa.

Para una transicion de par negativo con velocidad de consigna positiva y viceversa, las reglas
son idénticas que las anteriores, variando Uinicamente los antecedentes, que en lugar de ser
positivos, son negativos. Notese que tanto el signo del error de velocidad como el de su

derivada cambian en ambas transiciones.

Ante una transicion de velocidad son necesarias reglas distintas, como se muestra en la tabla
6.3.

e, \é,, ING |[NM [NP [ZE
ZE ZE |ZE ZE |ZE
PP ZE |ZE ZE |PG
PM PP |ppP PS [PG
PG PP |PM  |[PM [PG

Tabla 6.3. Base de reglas para una transicion de velocidad,
con consigna de velocidad positiva o negativa
e incremento de velocidad positivo.

Para variaciones negativas de velocidad las reglas son idénticas que las que se muestran en la

tabla 6.3, variando inicamente el signo de los antecedentes.

Las reglas son del tipo:

Si el error de velocidad e, es Positivo Grande (PG) y la derivada del error ¢, es Negativo

Medio (NM) entonces el incremento de corriente Ai,,, es Positivo Medio (PM).

Como inferencia se ha empleado el método suma-producto, en lugar del conocido minimo-

maximo, por proporcionar mejores resultados [26]-[28]. El método de “defuzzificacion”
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implementado ha sido el del centro de gravedad con “singlefons” de salida, para acelerar la
ejecucion global del algoritmo. Noétese que el supervisor so6lo proporciona incrementos
positivos de flujo, ya que la idea es dar al accionamiento mayor capacidad de par

electromagnético ante la solicitacion de par y/o velocidad impuesta.

En la figura anterior (Fig. 6.9) aparecen unos factores de escalado N, ,N, , N,

u

, que

permiten tener un controlador universal y sintonizar de forma mas simple el supervisor de
flujo. Las transformaciones de escalado estdn expresadas en las siguientes ecuaciones:

e

e =— 6.5

o = (6.5)
e

e =-—° 6.6

o =N (6.6)

Aiy = Ay, N, (6.7)
El supervisor disefiado ha sido programado en lenguaje C, junto con el algoritmo de control

vectorial, con el procesador de control descrito en el apéndice 5.
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6.4 RESULTADOS EXPERIMENTALES CON EL SUPERVISOR DE
LOGICA DIFUSA

6.4.1 TRANSICION ANTE UNA SOLICITACION DE PAR

En primer lugar es interesante analizar los resultados cuando se produce una variacion del par
de carga. Ello quiere decir que estamos trabajando a velocidad constante, y en un determinado
instante varia el par de carga del accionamiento. Las figuras 6.11-6.14 muestran los resultados

obtenidos a 300 r.p.m. ante un escalén de par de 0.2 p.u. en el instante ¢ =15s .

200 T+

=
(=]

Velocidad del rotor, (r.p.m.)
I
(=}

50

t.(s)

Figura 6.11. Velocidad del rotor con transicion a flujo nominal ante un escalon de par de 0.2
p.u. girando a 300 r.p.m. (Resultados Experimentales).

Velocidad del rotor, (r.p.m.)

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
t(s)

Figura 6.12. Velocidad del rotor con transicion a flujo reducido ante un escalon de par de 0.2
p.u. girando a 300 r.p.m. (Resultados Experimentales).
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Figura 6.13. Potencia consumida con transicion a flujo nominal ante un escalon de par de 0.2
p.u. girando a 300 r.p.m. (Resultados Experimentales).
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Figura 6.14. Potencia consumida con transicion a flujo reducido empleando el supervisor de
logica difusa ante un escalon de par de 0.2 p.u. girando a 300 r.p.m. (Res. Experimentales).
Como puede observarse en las figuras anteriores, se puede ahorrar energia en un transitorio de
par trabajando con niveles de flujo por debajo de su valor nominal, gracias al supervisor de
logica difusa propuesto. Ademas, el supervisor acelera la convergencia de la busqueda en
régimen permanente, siendo €sta otra de las ventajas del método propuesto. La reduccion de

energia consumida en el transitorio es mayor cuanto menor sea el par de carga aplicado.
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Evidentemente, para transiciones a par nominal, el supervisor proporciona flujo nominal,

inhibiendo por tanto la posibilidad de ahorro de energia.

El mismo experimento puede hacerse para otras consignas de velocidad y par de carga. Las
figuras 6.15-18 reflejan los resultados experimentales obtenidos con una consigna de
velocidad de 500 r.p.m. ante un escalén de carga de 0.3 p.u. en el instante ¢ =15s .

600 7 - - - - s - A e I e R T I ‘

500
400
300

200

Velocidad del rotor, (r.p.m.)

100

t.(s)

Figura 6.15. Velocidad del rotor con transicion a flujo nominal a 500 r.p.m. ante un escalon
de carga de 0.3 p.u. (Resultados Experimentales).
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Figura 6.16. Velocidad del rotor con transicion a flujo reducido a 500 r.p.m. ante un escalon
de par de 0.3 p.u. (Resultados Experimentales).
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Figura 6.17. Potencia consumida con transicion a flujo nominal a 500 r.p.m. ante un escalon
de par de 0.3 p.u. (Resultados Experimentales).
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Figura 6.18. Potencia consumida con transicién a flujo reducido a 500 r.p.m. ante un escalon
de par de 0.3 p.u. (Resultados Experimentales).
De nuevo, puede comprobarse el ahorro de energia durante el transitorio al trabajar con flujos
reducidos ante cargas ligeras. Uno de los inconvenientes que presenta el método propuesto es
la sintonizacion del supervisor de logica difusa. En este caso, se ha sintonizado mediante
prueba y error a partir de la energia consumida durante el transitorio, variando la constante de

salida del controlador de logica difusa N, .
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6.4.2 TRANSICION ANTE UN CAMBIO DE CONSIGNA DE VELOCIDAD

Otro de los puntos importantes es estudiar la posibilidad de ahorro de energia ante transitorios
causados por cambios de consigna de velocidad. El primer caso a estudiar (figuras 6.19-22) es

un cambio de referencia de velocidad de 400 a 475 r.p.m. arrastrando a un generador de CC.

500 -
450
400 -

350 + - -

wol [
250 [l
200 1 {- - le s
I

Velocidad del rotor, (r.p.m.)

100 4| - SR
50 & f - - ci- - o oo o e e e oo e e o oLl

t(s)

Figura 6.19. Evolucion de la velocidad con transicion a flujo nominal ante un cambio de
consigna de 400 a 475 r.p.m. (Resultados Experimentales).
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Figura 6.20. Evolucion de la velocidad con transicion a flujo reducido ante un cambio de
consigna de 400 a 475 r.p.m. (Resultados Experimentales).
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Figura 6.21. Potencia consumida con transicion a flujo nominal ante el cambio de consigna de
velocidad de 400 a 475 r.p.m. en ¢ =15s (Resultados Experimentales).
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Figura 6.22. Potencia consumida con transicion a flujo reducido ante el cambio de consigna
de velocidad de 400 a 475 r.p.m. en ¢ =155 (Resultados Experimentales).
Los resultados experimentales anteriores demuestran que también es posible optimizar
energia durante transitorios debidos a cambios de consigna de velocidad. Obsérvese que en la
transicion a flujo nominal (Fig. 6.21) el pico de potencia alcanza los 400 W, mientras que
para el caso que emplea el supervisor de logica difusa, apenas supera los 300 W (Fig. 6.22).
Notese que se esta hablando de transitorios de velocidad pequefios, con cargas ligeras, donde

mayor ahorro de energia se puede conseguir.
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En el siguiente ensayo experimental se estudia un cambio de consigna de velocidad de 300 a

390 r.p.m. en ¢ = 15s arrastrando al generador de CC.

N
W
(e

200

150

Velocidad del rotor, (r.p.m.)

100

50

t.(s)

Figura 6.23. Velocidad con transicion a flujo nominal durante un cambio de consigna de
velocidad de 300 a 390 r.p.m. en ¢ =15s. (Resultados Experimentales).
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Figura 6.24. Velocidad con transicion a flujo reducido durante un cambio de consigna de
velocidad de 300 a 390 r.p.m. en ¢ =15s. (Resultados Experimentales).
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Figura 6.25. Potencia consumida con transicion a flujo nominal durante un cambio de
consigna de velocidad de 300 a 390 r.p.m. en ¢ =15s. (Resultados Experimentales).
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Figura 6.26. Potencia consumida con transicion a flujo reducido durante un cambio de
consigna de velocidad de 300 a 390 r.p.m. en ¢t =15s . (Resultados Experimentales).
Como en los casos anteriores, se ahorra energia durante el transitorio, acelerando el proceso
de busqueda del flujo 6ptimo. Las mejoras mas significativas se obtienen trabajando con
flujos reducidos durante pequefios cambios de consigna de velocidad accionando cargas
ligeras. Cuando se imponen grandes transitorios de velocidad, con cargas elevadas, el
supervisor incrementa el flujo hasta llegar a su valor nominal, de manera que se obtenga una

buena respuesta dindmica.
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6.4.3 RESULTADOS DE CICLOS DE TRABAJO DE PARY VELOCIDAD

Para terminar los ensayos con el supervisor de logica difusa propuesto, se han obtenido
resultados experimentales teniendo en cuenta un ciclo de trabajo con transiciones de par y

velocidad, de cara a una aplicacion real.

El ensayo consiste en imponer un escalon de par de 0.25 p.u. en el instante =155y
seguidamente, un escalon de velocidad de 500 a 600 r.p.m. en ¢ =20s manteniendo la carga
impuesta, para el caso de trabajar a flujo nominal constante y para el caso de trabajar con un

algoritmo de busqueda (M. de Rosenbrock) y el supervisor de l6gica difusa implementado.

700 - - - e e e A |

600 4 - - - - - - - - : 777777 N 77777777 : 77777777 : 777777777 fNM

400

300

Par de Carga 0.25pu.

200 0 [ SRR R NN R |

100 +f------- e P R P e |

Velocidad del rotor, (r.p.m.)

t, (s)

Figura 6.27. Velocidad del rotor ante el ciclo de trabajo descrito empleando flujo nominal
constante. (Resultados Experimentales).
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Figura 6.28. Velocidad del rotor ante el ciclo de trabajo descrito trabajando con flujos
reducidos con el M. de Rosenbrock y el supervisor de logica difusa. (R. Experimentales).
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Figura 6.29. Potencia consumida para el ciclo de trabajo descrito con flujo nominal durante
todo el proceso. (Resultados Experimentales).
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Figura 6.30. Potencia consumida con flujos reducidos durante el ciclo de trabajo descrito,
empleando el M. de Rosenbrock y el supervisor de 16gica difusa. (Resultados

Experimentales).
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Figura 6.31. Comparacion de potencias consumidas para el ciclo de trabajo impuesto,
trabajando con flujo nominal y reducido.
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Figura 6.32. Comparacion de flujos para el ciclo de trabajo impuesto a la maquina.
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Figura 6.33. Ampliacion de la potencia consumida en el transitorio de par para ambas
situaciones (flujo nominal y flujo reducido).

Para el ciclo de trabajo total impuesto, se ahorra hasta un 15.7% respecto al caso nominal.
Esto de idea de la eficacia del método propuesto y de su validez. Sin embargo, su aplicacion
practica depende del ciclo de trabajo que se imponga. Ademas, el disefiador debe decidir entre
optimizacién del rendimiento y respuesta dindmica del sistema, dado que al trabajar con

flujos reducidos, la respuesta dindmica del sistema empeora considerablemente.
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6.5 CONSIDERACIONES

6.5.1 VENTAJAS E INCONVENIENTES DEL SUPERVISOR PROPUESTO

Como se ha demostrado en los apartados anteriores, el método propuesto es eficaz para
mejorar el rendimiento del accionamiento durante transitorios. Si bien se ha presentado
empleando un algoritmo de control vectorial, es posible utilizar la idea propuesta en otro tipo
de sistemas de control, como es el caso de controladores escalares con sensor de velocidad. El
supervisor es eficaz con cargas ligeras y cambios pequefios de consigna de velocidad. Sin

embargo, el algoritmo propuesto presenta algunos inconvenientes importantes.

En primer lugar es necesario conocer la velocidad del rotor, con lo que se incrementa el coste
del sistema, y dificulta su aplicaciéon en equipos que trabajan sin bucle de regulacion de

velocidad (controles escalares, etc.).

Por otra parte, en los controladores vectoriales clasicos, se disefaba el regulador de velocidad
(tipicamente un controlador PI) suponiendo flujo constante, lo cual, simplificaba el disefio al
tener tan so6lo un bucle de regulacion. Si se varia el flujo del motor, es necesario disefiar el
regulador de velocidad considerando ambos bucles de control. Una posible solucion podria
estar basada en un controlador de reglas heuristicas que tuviese en cuenta el nivel de flujo que
se esta imponiendo en la maquina. No cabe duda que asegurar la estabilidad del
accionamiento resulta mas complejo, por lo menos en lo que se refiere a su demostracion

matematica formal.

Finalmente, la critica més importante a la solucién propuesta es como sintonizar o ajustar el
optimizador propuesto para obtener el maximo rendimiento en una aplicacion real concreta.
Una posibilidad es aplicar técnicas de computacion avanzada como se comenta en el capitulo

7. El siguiente apartado muestra una forma sencilla de sintonizar el supervisor.
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6.5.2 SINTONIZACION DEL SUPERVISOR

La forma mas sencilla, y la empleada en esta tesis doctoral, para sintonizar el supervisor de
logica difusa propuesto es dejar todos los parametros y reglas heuristicas sin alterar y variar

Unicamente la constante de salida del supervisor N, tanto para el caso de transitorio de par

como para el transitorio de velocidad.

Su variacion se debe realizar en funcion de la energia consumida durante el transitorio, de
manera que se obtenga el compromiso de respuesta dindmica y optimizacion del rendimiento
deseado. Este método es el mas simple, aunque puede ser excesivamente lento. Otros métodos

de autosintonizacion parecen ser una solucion y linea de investigacion mas interesante.

6.5.3 EFICIENCIA Y RESPUESTA DINAMICA

Para optimizar el rendimiento de un accionamiento es necesario trabajar con niveles de flujo
por debajo de su valor nominal. Ello reduce el par maximo disponible en el eje del motor, y
en consecuencia, se empeora la respuesta dinamica del sistema. Para aquellas aplicaciones

donde la respuesta dindmica sea prioritaria, la solucidon aportada no es valida.

En cualquier caso, siempre se debe llegar a un compromiso entre respuesta dindmica y
optimizacion del rendimiento. Sin embargo, es aconsejable no inhibir o anular los efectos del
supervisor de logica difusa para evitar consecuencias irreversibles, como desmagnetizacion de

la maquina o enclavamiento del accionamiento.

6.5.4 RENTABILIDAD DE LA SOLUCION PROPUESTA

El método presentado parece eficaz para mejorar el rendimiento del accionamiento ante
distintas solicitaciones de par y/o velocidad de carga. Uno de los inconvenientes que presenta

es su aplicacion practica.
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Para ello, es necesario conocer con precision los ciclos de trabajo de la aplicacion real en
concreto. Si se dispone de un ciclo real de trabajo, es posible ajustar el controlador en funciéon
de la respuesta dinamica que se pretenda obtener, para obtener el maximo ahorro de energia

por ciclo de trabajo.

En funcién del coste del accionamiento y del estudio de la rentabilidad del método, podra ser
interesante desde un punto de vista econdmico su aplicacion. Ello hace necesario estudiar
cada aplicacion industrial en concreto, para poder determinar si es rentable el método o no, ya
que es practicamente imposible generalizar los resultados dada la dificultad inherente de
cuantificar los beneficios medidos en kWh ahorrados en todo el rango de par y velocidad de

un accionamiento.
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6.6 CONCLUSIONES

En este capitulo se ha estudiado la posibilidad de mejorar el rendimiento de un accionamiento
para un motor de induccion trabajando con niveles reducidos de flujo. Los resultados

experimentales obtenidos demuestran que es posible ahorrar energia mediante esta técnica.

Para evitar problemas de desmagnetizacion y enclavamiento del accionamiento, se propone
un algoritmo totalmente original basado en logica difusa. El controlador de flujo propuesto
actia como supervisor, permitiendo al accionamiento trabajar con niveles de flujo por debajo
de su valor nominal y ddndole capacidad de par en caso de solicitaciones importantes de par

y/o velocidad.

Los resultados experimentales del supervisor de logica difusa demuestran la validez del
enfoque presentado. Sin embargo, éste presenta algunos inconvenientes claros. Quizas el mas
importante es la dificultad de cuantificar la rentabilidad de su aplicaciéon para un
accionamiento general. Ello nos obliga a estudiar, para cada aplicacion en concreto y

dependiendo de los ciclos de trabajo exigidos, la rentabilidad del algoritmo propuesto.

Finalmente, el algoritmo de optimizacion requiere conocer la velocidad del rotor y un método
de sintonizado, ya sea sencillo, como puede ser un método de prueba y error, 0 métodos mas
complejos, basados en técnicas de computacion avanzada (redes neuronales, algoritmos

genéticos, ...).
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CAPITULO 7

CONCLUSIONES Y
FUTURAS LINEAS DE
INVESTIGACION

n este capitulo se resume el contenido de la tesis presentada, asi como una breve
descripcion de las aportaciones realizadas y futuras lineas de investigacion sobre el
tema estudiado.
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7.1 CONCLUSIONES DE LA TESIS

Las conclusiones mas importantes que se pueden extraer de los resultados obtenidos en esta

tesis doctoral son:

Los accionamientos de alterna, y en especial los basados en motores de induccion son uno
de los mas importantes dentro del mercado de accionamientos industriales en la actualidad.
Se prevé que el motor de induccidon sera el motor eléctrico del siglo XXI, en su version
integral, incluyendo la electrénica de potencia y los dispositivos de mando y control.

La necesidad imperiosa de conservacion del medio ambiente, conservacion de energia y
reduccion de la contaminacion, esta despertando un interés cada vez mayor en mejorar el
rendimiento de los accionamientos de motores, tanto en su disefio como en su
funcionamiento.

La potencia consumida por un accionamiento es una funcién muy compleja dependiente de
todas las variables del sistema. Si bien existen varios modelos que representan las pérdidas
del motor de induccidon, es necesario llegar a un compromiso entre precision y
complejidad.

Para optimizar el rendimiento de un motor de induccién en régimen permanente existen
dos enfoques bien diferenciados. Ambos son validos, si bien no existe una solucién
definitiva al tema de optimizacion. Una solucion mixta basada en ambos enfoques parece
ser la forma mas eficaz de mejorar el rendimiento de un accionamiento.

Respecto al enfoque basado en la medicion de potencia consumida, tampoco existe un
algoritmo 6ptimo, ya que todo depende de la aplicacion donde se pretenda implementar. La
comparacion de los métodos presentados en funcion de una serie de criterios practicos nos
permite elegir el mejor algoritmo para cada aplicacion concreta.

Trabajar con flujos reducidos para optimizar el rendimiento conlleva limitaciones fisicas
importantes que deben tenerse en cuenta. En concreto, se debe considerar la reduccion de
par electromagnético disponible en el eje del motor y el valor de la corriente maxima que
circula por los devanados del estator.

Es posible mejorar el rendimiento del accionamiento también en régimen transitorio, ante
cambios de consigna de velocidad y perturbaciones del par de carga. Para ciclos de trabajo

cerrados, reduciendo el flujo del motor, se puede ahorrar una importante cantidad de
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energia si se compara con el caso nominal. Sin embargo, se ha de llegar a un compromiso
entre ahorro de energia y respuesta dindmica. De nuevo, para cada aplicacion concreta es
necesario estudiar cual es la mejor solucion de optimizacion.

e No cabe duda que el futuro estd en el disefio de motores mas eficientes en todo el rango de
par-velocidad y el empleo de accionamientos con optimizacion del rendimiento tanto en
régimen permanente como en régimen transitorio, utilizando las modernas teorias y

tecnologias de control inteligente.

7.2 RESUMEN DE LAS PRINCIPALES APORTACIONES

Las principales aportaciones de esta tesis doctoral versan sobre la optimizacion del
rendimiento de motores de induccion que trabajan a velocidad y carga variable. A

continuacion se hace un breve resumen por capitulos.

El capitulo 2 recopila una exhaustiva bibliografia sobre las pérdidas del motor de induccién
asi como del convertidor de potencia que alimenta a la maquina. También se describen los
principales modelos de pérdidas enfocados a simulacién, mencionando las ultimas

aportaciones sobre el tema.

En el capitulo 3 se describe una panordmica histérica de la regulacion de la maquina de
induccion. En el capitulo 4 se presentan resultados experimentales de un control vectorial
indirecto sin tener en cuenta las pérdidas en el hierro, demostrando la validez del método

implementado.

Los capitulos 5 y 6 forman el ntcleo central de las contribuciones aportadas. En concreto, el
capitulo 5, tras un profundo analisis de antecedentes publicados, presenta una interesante
comparacion de distintos algoritmos propuestos para optimizar el rendimiento empleando el
enfoque basado en la mediciéon de potencia consumida. Su descripcion matematica viene
acompanada de resultados experimentales. En particular, se han implementado los siguientes
métodos: busqueda exhaustiva, método proporcional, el gradiente, método de Fibonacci,
seccion aurea, busqueda dicotomica, logica difusa, métodos de interpolacion y regresion

basados en minimos cuadrados. Una tabla resumen permite comparar todos los métodos
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propuestos con el fin de escoger el mejor método para cada aplicacion especifica. La mejora
del rendimiento del accionamiento en régimen permanente se resume en curvas de

rendimiento parametrizadas.

Se ha estudiado mediante simulacion qué ocurre cuando varian los parametros del motor
mientras se optimiza el rendimiento, analizando la sensibilidad de la potencia consumida ante

variaciones de la constante de tiempo del rotor.

Para la compensacion del par electromagnético debido a las perturbaciones del flujo
impuesto, se proponen dos métodos distintos y se demuestra mediante resultados

experimentales su eficacia.

Se han analizado las posibilidades del punto de medida de la potencia consumida,
demostrandose que se debe llegar a un compromiso entre coste y optimizacion de cada una de

las partes del sistema.

El capitulo 5 describe una serie de aportaciones tedricas sobre las limitaciones en la reduccion
del flujo del motor. En concreto, se ha estudiado para el control vectorial indirecto orientado
por el flujo del rotor, qué sucede con el par electromagnético desarrollado por el motor, asi
como la evolucion de la amplitud de la corriente de estator cuando se trabaja con niveles de
flujo por debajo de su valor nominal. Ello nos permite obtener expresiones para el minimo

flujo admisible ante distintas consignas de par y velocidad.

El capitulo 6 resume la contribucion mas original de la tesis. Se trata de un nuevo algoritmo
de optimizacion en régimen transitorio basado en ldégica difusa. Mediante resultados
experimentales, se demuestra la eficacia del control implementado. Finalmente, se presentan
resultados experimentales de ciclos de trabajo con par y velocidad variable, comparando los
métodos de optimizacidon propuestos con el caso de trabajar con flujo nominal, demostrando

que importantes cantidades de energia pueden ahorrarse empleando este enfoque.
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7.3 FUTURAS LINEAS DE INVESTIGACION

El campo de los accionamientos eléctricos es amplio y sin duda alguna, muy complejo. Si
bien se ha investigado mucho durante las ultimas tres décadas, todavia queda mucho por
hacer, sobre todo, en lo que se refiere a accionamientos de altas prestaciones. Sin embargo, es
practicamente imposible hacer mencion a todas las posibles futuras lineas de investigacion en
este campo. En este apartado, nos limitaremos a describir las lineas de investigacion mas
directamente relacionadas con la optimizacidon de energia motores de induccion y otras, ya sea
por ser hoy un tema de vanguardia, ya sea por ser consideradas los campos de investigacion

del manana.

7.3.1 DISENO DE MOTORES MAS EFICIENTES

Uno de los temas mas importantes en el campo de los accionamientos es el disefio de motores
cada vez mas eficientes [1], utilizando nuevos materiales y las modernas técnicas de
optimizacion de disefios constructivos. Algunas empresas ya han comenzado a estudiar el
disefio de motores especificos para el control vectorial, ya que parece evidente que si el motor
trabaja en distintos puntos de operacion por debajo de la potencia nominal, es de vital

importancia disefiar motores eficientes en todo el rango de velocidad y par de carga.

7.3.2 OPTIMIZACION DE ENERGIA

En lo que se refiere a optimizaciéon de energia, varios campos quedan abiertos a su
investigacion [2]. En primer lugar, hacer especial mencion a la aplicacion de los algoritmos y
métodos propuestos en esta tesis doctoral a aplicaciones reales en la industria, como es el caso
de los vehiculos eléctricos alimentados por baterias [3]. Es importante estudiar la
optimizacién tanto en régimen permanente como en transitorio sobre ciclos de trabajo
cerrados, para evaluar cuantitativamente el ahorro de energia, de manera que sea posible
estimar la rentabilidad de los métodos propuestos para determinadas aplicaciones. Esta idea

presenta una dificultad inherente ya que los ciclos de trabajo de los vehiculos eléctricos por
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ejemplo, no son constantes, si bien es posible estimar con una cierta exactitud ciclos de

trabajo medios.

+ / MOTOR
— \ INDUCCION

Figura 7.1. Esquema de un accionamiento eléctrico para un vehiculo alimentado por baterias.

En relacion a este tema, es también importante el disefio de convertidores mas eficientes [4],
estudio de técnicas Optimas de conmutacion de los interruptores de potencia [5], [6] y el

empleo de baterias de gran capacidad y maxima eficiencia.

7.3.3 SOLUCIONES MIXTAS DE OPTIMIZACION

En esta tesis doctoral se ha estudiado en profundidad el enfoque de optimizacion de energia
en régimen permanente utilizando la medicion de potencia consumida. En el capitulo 5
quedaba bien claro que no existe una solucién dptima ni definitiva al tema de optimizacion
del rendimiento, sino que cada aplicacion particular requiere una solucion especifica. El
enfoque de optimizacion basado en un modelo tedrico de pérdidas presenta sin duda alguna
ventajas e inconvenientes respecto al enfoque estudiado en esta tesis. Todo ello nos sugiere la
posibilidad de plantear soluciones de optimizacion mixtas utilizando la sinergia de ambos

enfoques.
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Parametros
del motor
Aproximacidn rapida
MODELO DE al entorno del flujo 6ptimo
PERDIDAS |
DEL MOTOR
Consigna
de Flujo | CONVERTIDOR | _ MOTOR DE
| DE POTENCIA INDUCCION
ALGORITMO | — |
DE BUSQUEDA
DEL MINIMO Localizacién precisa
del flujo 6ptimo

Corriente

Tensién

Figura 7.2. Solucién mixta empleando los 2 enfoques de optimizacion descritos en el cap. 5.

En una solucion mixta (Fig. 7.2), un modelo tedrico de pérdidas nos permitiria alcanzar
rapidamente la zona de localizacién del punto de minimas pérdidas. Una vez situados cerca
del minimo, se podria emplear un sensor de potencia para obtener una precision adecuada
independientemente de si varian los pardmetros de la maquina por la temperatura, la

saturacion, etc.

7.3.4 ALGORITMOS DE APRENDIZAJE PARA EL TRANSITORIO

Unos de los puntos claves a estudiar es como disefiar y sintonizar un algoritmo de
optimizacion para el régimen transitorio, ya sea basado en logica difusa, redes neuronales,
algoritmos genéticos etc. Hoy en dia, ya existen algunos métodos para sintonizar sistemas de
control basados en logica difusa, si bien hasta hace bien poco se utilizaba el clasico método
prueba-error. La unidn de la logica difusa, las redes neuronales y los algoritmos genéticos [7],

[8], puede ser una via valida y eficaz para solucionar este problema. Sin embargo, en opinién
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del autor, se deben estudiar casos concretos y de aplicacion real, puesto que la generalizacion

del problema puede ser compleja y practicamente imposible de resolver.

7.3.5 ACCIONAMIENTOS SIN SENSORES

El tema de accionamientos sin sensor de velocidad ha sido mas que estudiado durante la
ultima década, existiendo hoy en dia un sinfin de algoritmos de estimacion de la velocidad.
Tanto es asi, que incluso los fabricantes de accionamientos ya comercializan equipos de
regulacion de velocidad de altas prestaciones sin sensor de velocidad, como es el caso del
conocido DTC de ABB [9] y del NFO de NFO DRIVES AB [10]. Sin embargo, ninguno de

ellos tiene en cuenta la optimizacion del rendimiento del accionamiento.

Una de las posibles lineas de investigacion mas interesantes es el disefio de un accionamiento
con un unico sensor de corriente que incluya optimizacion de energia tanto en régimen
permanente como en régimen transitorio, basandose en uno de los ultimos trabajos publicados
sobre accionamientos sin sensor de velocidad [11]. La figura 7.3 muestra un esquema del

accionamiento con un unico sensor de corriente.

CA L MOTOR
- —] INDUCCION
u ‘ ‘
cc
Tabla basada | DRIVERS +
en el modelo icc TABLA DE
del motor . , Filtro CONMUTACION
fee
-
®
© e

e i Proteccion
! corriente

Figura 7.3. Esquema de un accionamiento con un unico sensor de corriente.
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7.3.6 FACTOR DE POTENCIA, ENERGIA REACTIVA Y PERDIDAS EN LAS
LINEAS

En esta tesis se ha estudiado sdlo la optimizacion de energia, es decir, la reduccion de
potencia activa consumida por el accionamiento. Sin embargo, también es importante estudiar
la posibilidad de mejorar el factor de potencia asi como el consumo de energia reactiva para

determinadas aplicaciones industriales.

Por otra parte, en los estudios realizados, siempre se ha analizado al accionamiento
unicamente desde el punto de vista del consumidor y no del generador o del distribuidor de
energia (Fig. 7.4). En el capitulo 5 se ha demostrado analiticamente que reduciendo el flujo
del motor se reduce la corriente consumida por el estator. Ello sugiere la posibilidad de
reducir las pérdidas en la lineas de transmision, asi como de utilizar mejor los equipos de
generacion y de transmision. Este es un tema que se pretende estudiar en el proyecto europeo
ALFA [12] en el que participa el Departamento de Ingenieria Electronica de la Universidad
Politécnica de Cataluna. No cabe duda que para las compaiias de generacion y de

distribucion de energia éste es un tema que merece especial dedicacion.

OPTIMIZACION

DISTRIBUCION CONSUMO
LINEAS DE MOTORES

TRANSMISION

Figura 7.4. Optimizacion en la generacion, transmision y consumo de energia.

7.3.7 GENERADORES EOLICOS BASADOS EN MAQUINAS ASINCRONAS

Uno de los temas que se estan estudiando en el mencionado programa europeo [12] es el

disefio de generadores edlicos de pequenia potencia basados en maquinas de induccion, para
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aplicaciones rurales en Argentina. El Dr. Garcia, de la Universidad de Rio Cuarto en
Argentina, estd ya estudiando la aplicabilidad de los algoritmos propuestos en su tesis

doctoral [13] en el campo de la generacion edlica de energia eléctrica.

7.3.8 CONTROL INTELIGENTE

Hoy en dia uno de los temas de vanguardia que comienzan a publicarse en congresos y
revistas internacionales es la aplicacion de lo que en la terminologia anglosajona se conoce
como “Evolutionary Computation” o “Soft Computing”. La idea es aplicar técnicas de
computacion avanzada, como son los algoritmos genéticos [7], [14], [15], las redes neuronales
[8], [16], [17] y la logica difusa [18], [19], para mejorar las prestaciones y el disefio de los
accionamientos de maquinas eléctricas. Es lo que mas cominmente se denomina control
inteligente [20], [21], y engloba todas y cada una de las partes del disefio de los
accionamientos. En definitiva, se trata de obtener sistemas autonomos de control de maquinas
eléctricas, con todas y cada una de las prestaciones que deberia tener un accionamiento ideal,

monitorizacion, diagnosis, autosintonizado [19], [22], optimizacion, identificacion [16], etc.

Sobre el disefio de sistemas de regulacion y control de motores eléctricos, cabe destacar la
tendencia al empleo de plataformas integradas de simulacion y control en tiempo real
empleando procesadores digitales de altas prestaciones junto con los interfases de
acondicionamiento (convertidores A/D, D/A, encoders y sensores de tension y corriente) y
comunicacion con el procesador central, permitiendo un menor tiempo de desarrollo de

proyectos industriales [23].

Para terminar, mencionar la integracion cada vez mayor de la electronica de potencia junto
con los dispositivos de control, con una clara tendencia a la comercializacién de equipos mas
compactos, empleando complejos circuitos de mando y control [24]. El motor integral [25]
serd a partir del siglo XXI el motor estandar incluyendo la electronica de potencia y los

dispositivos de control.
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APENDICE 1

SISTEMAS DE
REFERENCIA

n este apéndice se detallan los sistemas de referencia mas utilizados en el analisis de
mdquina eléctricas asi como las transformaciones matematicas fundamentales.
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Al.1 INTRODUCCION

El modelo dindmico del motor de induccion, por estar basado en magnitudes vectoriales, ha
de estar referido a unos ejes de coordenadas. Para ello, es necesario definir las variables
utilizadas, los ejes de coordenadas y la manera de transformar las variables de unos ejes a

otros.

El empleo de diferentes sistemas de referencia para el céalculo de las magnitudes en los
sistemas trifasicos de corriente alterna fue propuesto por R.H. Park. A partir de la teoria
desarrollada, demostré que el calculo de las maquinas sincronas podia ser simplificado

refiriendo las magnitudes eléctricas a los ejes ortogonales que giran a la velocidad del rotor.

El método fue sucesivamente empleado para el calculo de las maquinas de induccion y se
demostrd que se podian obtener importantes simplificaciones en el calculo de la maquina de
inducciéon usando simultdneamente sistemas de referencia sincronas con el flujo o
estacionarias. Sucesivamente el uso de diversos sistemas de referencias vienen unificados en

una teoria general.

Generalmente, cuando se estudia el comportamiento de la maquina asincrona en régimen
dinamico no se emplea un sistema de ejes de referencia tinico. Aunque existe la posibilidad de
trabajar directamente con las variables de fase, es mas habitual hacerlo en un sistema de ejes
ortogonales. Segun el estudio a realizar puede ser mas conveniente trabajar en un sistema de
ejes ortogonales fijo en el estator, fijo en el rotor, girando a la velocidad de sincronismo o

girando a una velocidad arbitraria [1]-[4].

En éste apéndice se describen los diferentes sistemas de referencia empleados en el estudio
del modelo matematico del motor de induccioén cuando se aplica el control vectorial. Ademas,
se indican las expresiones necesarias para realizar el cambio de un sistema de referencia a

otro.
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Al.2 SISTEMAS DE REFERENCIA

Como hemos mencionado anteriormente, el control vectorial es una técnica que se aplica a las
maquinas de corriente alterna, tanto de induccién como sincronas, con el objetivo de realizar
un preciso control de la velocidad o de la posicién de las mismas. Para llevar a cabo dicho
control es imprescindible conocer en todo momento y con exactitud la posicion del angulo

que forman los ejes de referencia.

En el analisis del modelo dindmico del motor de induccién, aplicando las técnicas de control
vectorial, se requieren diversos cambios de ejes de referencias. A continuacion se describen
los distintos sistemas de ejes de referencia que son empleados en el estudio y andlisis del

modelo matematico de la maquina asincrona.

El modelo dindmico de la méquina de induccion puede ser expresado en un sistema de ejes

estacionario o en un sistema de ejes giratorio.

En el sistema de ejes estacionario, los ejes de referencia d y ¢ estan fijos en el estator,
mientras que en el sistema de referencia giratorio, éstos estan girando. El sistema de ejes
giratorio puede estar fijo en el rotor o girar a la velocidad de sincronismo. La ventaja de
expresar el modelo en el sistema de ejes giratorio que gira a la velocidad de sincronismo es
que con alimentacion senoidal, las variables aparecen como magnitudes de continua en

régimen permanente.

Por lo tanto, en el control por orientacion de campo, se utilizan tres sistemas de ejes de

referencia tal como se aprecia en la figura Al.1.
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Figura A1.1. Distintos sistemas de ejes de referencia empleados en el control vectorial.

Estas coordenadas de referencia empleadas en el control vectorial reciben diferentes nombres

segun los ejes estén fijos al estator, al rotor o segiin con que velocidad realizan su giro.

o Sistema de ejes d° —¢’:

En el sistema de ejes d’ —¢°, referencia estatorica, o coordenadas de estator, los ejes estan
fijos al estator, de forma que el eje d° apunta en la direccion de la bobina de la fase 1, y el eje
q’ es ortogonal a ¢l. Esta referencia se emplea cuando se realiza un estudio en el que se

presentan variaciones simultaneas de frecuencia de la red y de la velocidad angular del rotor

[5].

e Sistema de ejes d" —¢g":

A diferencia de las coordenadas anteriores, los ejes d" —¢", o coordenadas de rotor estan
sujetos al rotor de la maquina y por lo tanto, giran a velocidad de giro del rotor con respecto a

las coordenadas de estator d° —¢’. Este sistema de ejes se emplea cuando se realiza un
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estudio de control a velocidad constante o cuando se emplea un sensor de posicion de

velocidad [5].

o Sistema de ejes d° —¢g°:

Los ejes d° —¢° o coordenadas de campo son los representativos del campo magnético en el

rotor y giran con velocidad de sincronismo con respecto a las coordenadas de estator d° — ¢°.

Es frecuente elegir el sistema de ejes ortogonales de referencia girando a la velocidad de
sincronismo porque, en régimen permanente y con alimentacion senoidal, las variables en ejes

d-q tienen valores constantes, lo que representa una simplificacion importante.

En la figura A1.2 se proyecta un fasor espacial de estator )? . sobre cada uno de las diferentes

coordenadas ortogonales de referencia. Analizaremos las transformaciones de dicho fasor

espacial sobre los distintos ejes de referencia, cuando estos giran un determinado angulo.

Figura A1.2. Proyeccion de un fasor espacial de estator )?5 sobre cada uno de ejes de

referencia.
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Supondremos giros y angulos positivos los que se realizan en sentido de giro de rotacion

contrario al de las agujas del reloj.

En la figura Al.2, aparecen representados los siguientes angulos y velocidades a las cuales

giran los distintos ejes de referencia, asi como el fasor espacial de estator.

Para algun instante tenemos que:

0,=0,+0, (Al.1)

d®  Velocidad de giro del fasor espacial de estator expresado en radianes por

segundo.

dd,  Velocidad angular de giro del campo magnético rotorico o vector flujo de rotor

expresado en radianes por segundo.

d0,  Velocidad angular de giro del rotor expresado en radianes por segundo.

Al.3 CAMBIO DE COORDENADAS

Como los valores de las tensiones y corrientes que se miden en la maquina son valores de
fase, si se quiere trabajar en otro sistema de referencia sera necesario establecer las

correspondientes relaciones de paso de un sistema a otro.

Seguidamente desarrollaremos las ecuaciones necesarias para efectuar la transformacion de

las expresiones entre los distintos sistemas de referencia empleados.
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Consideramos solamente las tensiones de alimentacion del estator y derivamos las relaciones
de transformacion entre los ejes as— bs—cs y los ejes d’— ¢°, donde ambas estdn en
referencia estacionaria como se muestra en la figura A1.3. El angulo 6 es arbitrario entre los
dos pares de ejes. Las tensiones de fase en funcion de las tensiones d° y ¢g° pueden ser

escritas en forma matricial como:

Ve cosO sen© L | v
V,, |=]cos(®@—120°) sen(®@ —120°) 1|.| v} (Al.2)

V. cos(0 +120°) sen(0 +120°) 1|| vy,

[

y la correspondiente inversa es:

Vis 5 cos® cos(0—-120°) cos(@ +120°) | | v,
Vi | = 3 sen® sen(B —120°) sen(0 +120°) |.| v,, (A1.3)
Vos 0,5 0,5 0,5 V.,

donde v, es la componente homopolar. Para un sistema trifasico equilibrado, la componente

homopolar es nula o no existe. Esta ha sido considerada para obtener una tnica relacion de

transformacion.



228

Apéndice 1

-
A"
Y
Vs q
0
Vas
as
N
s A
Y vd\' <4
s

Figura A1.3. Diagrama vectorial para el cambio del sistema trifidsico as— bs— cs al sistema

bifasico d° — ¢° en referencia estacionaria.

Es conveniente que el angulo ### sea nulo, para que el eje ¢° coincida con el eje as. Si

despreciamos la componente homopolar, las relaciones de transformaciones pueden ser

escritas de manera simplificada como:

1, 3,
—V

vbs = _qus - 2 ds (Al 4)
_ L B
Ves = _qus +7vds
v —2v 1v v
gs — ~ Yas o~ Vbs A Yes
3303 (AL5)

o |
v;is :_ﬁvbs +ﬁvcs

Las tensiones en la referencia estacionaria d’ — ¢° pueden ser convertidas a la referencia

sincrona d° — ¢° con la ayuda de la figura A1.4 como sigue:



Sistemas de Referencia 229

0y
q(.
v,
63:0\) N t s s
< Vg q
[B.
de NN QRN
v 14
d

Vd /‘
(0%

Figura A1.4. Diagrama vectorial para el cambio de referencia sincrona d° — ¢¢ a estatorica

d’ — ¢’ de un sistema bifasico.

e s s
V. =V COS® [—V, senm [
qs qs e ds e
(A1.6)

e __ s s
Vi =V, SCNO f 4V, COSO 1

Las ecuaciones anteriores pueden ser invertidas para definir las relaciones que transforman las

variables expresadas en referencia estacionaria a referencia sincrona:

s

K e e
vV = Vv _COS® [+V, sen [
qs qs e ds e
(A1.7)
s _ e e
Vs __Vqs Sen())et +vds COS® et

Si suponemos que las tensiones por fases son equilibradas y senoidales, entonces tenemos:

v, =V cosw,t
v,, =V cos(ow t—120%) (AL.8)
v, =V cos(w,t+120°)
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Sustituyendo (A1.8) en (A1.9) obtenemos:

v, = V,cosm t
(A1.9)
v, =—V senwm t
y reemplazando (A1.9) en (A1.6) tenemos:
v S = Vm = Am
¢ (A1.10)
v, =0

Estas relaciones verifican que las variables sinusoidales aparecen como cantidades continuas

en referencia sincrona.

En el andlisis anterior se han obtenido las relaciones de transformaciones de referencia y de
sistemas para la magnitud tension. Las otras variables, tales como corrientes y flujos, pueden
ser transformadas en modo similar. Seguidamente se presentan las matrices de
transformaciones necesarias para efectuar transformacion de las expresiones entre los

distintos sistemas de referencias empleados, escritas para una magnitud genérica X :

A1.3.1 PASO DE UN SISTEMA TRIFASICO A UN SISTEMA BIFASICO CUYOS
EJES ESTAN FIJOS EN EL ESTATOR (Y VICEVERSA)

1 0
X
as XS
Xy |= L —ﬁ. » (A1.11)
2 2 |lx;
X 1 3
—_— +_
22

Esta transformacion de ejes se representa por un bloque como el que se indica en la figura

siguiente:
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X X, con:
d\v_qv\v XI).T d_y _ qs 1 O
SR T S
X; s %4 12 2
g as-bs-cs as— bs— cs " ;
—_— _l__
L 2 2

Figura A1.5. Paso de un sistema bifasico de estator a un sistema trifasico.

Mientras que la transformacion inversa viene dada por:
2 1 1 Ty

XS - _— _— as

{ ‘f}: o3 3. (A1.12)
ds 0 —_ +—

BB

Esta transformacion de ejes se representa por un bloque como el que se indica en la figura

siguiente:
X, de con:
-bs-cs
X, as
" as—bs—cs 2 11
s 13 3 3
X, d-q e oo oL 4
d'~q NG

Figura A1.6. Paso de las variables de fase del sistema trifasico al sistema bifasico de estator.



232 Apéndice 1

A1.3.2 PASO DE UN SISTEMA BIFASICO DE EJES GIRATORIOS /5 —q5 AUN
SISTEMA BIFASICO DE EJES g€ —q¢ (Y VICEVERSA)

Ve CoOS® ! —senm .t | v’
o | = J (A1.13)
Vi senm,  CoSM I || v

Esta transformacion de ejes se representa por un bloque como el que se indica en la figura

siguiente:
X! X, con:
d-q
dS _qS
. cosw,! —senm t
: e X, a |=
X d-q° | " . . senw,f  cosW,t
d*—q

Figura A1.7. Paso de las variables del sistema bifasico de estator al sistema bifasico sincrono.

Mientras que la transformacion inversa viene dada por:
Ve cosw .t senw .t | |ve
® = ‘ L (Al1.14)
Vi —senw, t  cos®, ! || v,

El bloque representativo de esta transformacion de coordenadas se muestra en la figura

siguiente:
X: X, con:
d-q°
d@ _q@
. cosw ¢t senm,t
: » X; a |=
Xy d-q o . .| [—senw, cosw,t

Figura A1.8. Paso de las variables del sistema bifasico sincrono al sistema biféasico de estator.
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APENDICE 2

MODELO MATEMATICO
DEL MOTOR DE
INDUCCION

I : n este apéndice se describen los modelos matematicos fundamentales que describen el
comportamiento dinamico de un motor de induccion.
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A2.1 INTRODUCCION

El comportamiento dindmico de una maquina de induccidon es complejo debido al
acoplamiento existente entre las fases de estitor y rotor, donde los coeficientes de
acoplamiento varian con la posicion del rotor. Por lo tanto, la maquina se modela por un

conjunto de ecuaciones diferenciales con coeficientes variables.

Un profundo conocimiento del modelo de la maquina de induccién es de vital importancia
para comprobar la eficacia de los distintos algoritmos de control que se proponen y analizan

en este trabajo y para la implementacion del mismo.

A2.2 MODELADO

El modelo matematico del motor de induccidn de rotor cortocircuitado en régimen dindmico y
en coordenadas de campo orientado estd representado por un sistema no lineal de ecuaciones

diferenciales de 5° orden [1]-[4].

Para la obtencion del modelo de una méaquina de induccion trifasica conectada en estrella se

deben considerar las siguientes hipotesis:

1- La maquina es simétrica.

2- El entrehierro es uniforme.

3- Los devanados del estator son idénticos y distribuidos senoidalmente.

4- Igualmente, los devanados del rotor son idénticos y distribuidos senoidalmente.
5- El circuito magnético es lineal.

6- Se desprecian las corrientes parasitas y el fendmeno de histéresis.

Las restricciones 3 y 4 aseguran que el acoplamiento magnético entre las bobinas del rotor y
del estator varia sinusoidalmente con el angulo eléctrico entre sus ejes. Este hecho permite

aplicar la transformacion de cambio de sistema de referencia y conseguir que la matriz de



Modelo Matematico del Motor de Induccion 237

inductancias mutuas sea invariante en el tiempo. Ademas, esto garantiza que la onda de fuerza

magnetomotriz esté libre de armoénicos espaciales.

La suposicion de circuito magnético lineal (sin saturacion) y de ausencia de armoénicos
espaciales es una simplificacion que no puede describir el comportamiento de las maquinas de
induccién en todos los modos de operacion. Sin embargo, en la mayoria de aplicaciones, esta

representacion simplificada es suficiente para predecir el comportamiento de la maquina [1]-

[4].

A2.3 MODELO DINAMICO DE LA MAQUINA DE INDUCCION

El modelo dindmico eléctrico del motor asincrono en funcién de las tensiones y corrientes

puede ser dado en forma matricial como:

v; R +SL, o,L, SL, o, L, i;
vi | | .l R, + 5L, ~w,L, SLy 1| a2
v SL,  (@,-w)L, R+SL,  (0,-0)L ||
v | |@,~o)L,  SL,  —~@,~w)L R+SL ||i

Siendo S es el operador de Laplace y (me - 03,) = o,, la frecuencia de deslizamiento.

Para méquinas de alimentacion estatorica tipo jaula de ardilla, las tensiones v, y v, deben

ser asumidas como cero. Si la velocidad ®, es considerada constante, y se conocen las

e
qs’

e

e e . .
entradas v, vy, y ®,, las corrientes i o

iy, i e i, pueden ser resueltas mediante la ecuacion

(A2.1).

Si se desea solo la solucion en régimen permanente, todos los términos que acompafan a la

variable S en la ecuacion (A2.1) deben ser considerados como cero.

En régimen permanente, todas las variables en referencia sincrona aparecen como magnitudes

de CC con excitacion senoidal.
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Puesto que no se puede acceder directamente a las corrientes del rotor, es usual representar el
modelo anterior mediante el flujo concatenado por el rotor a partir de sus proyecciones sobre

losejesd y q.

Seguidamente se describe el modelo matematico de un motor de induccion trifisico conectado
en estrella referido a unos ejes de referencia ortogonales d“— ¢° que giran a la velocidad de

sincronismo.

Este es el modelo dindmico mas utilizado tradicionalmente, debido fundamentalmente a que

todas las variables son constantes en régimen permanente.

] R+LS oL, L g w, Ly o
Vas ’ L, L. Lgs
e L L ¢
Vo l_| —@.L. R +L,S -a,-m Zng | (A2.2)
0 L, L, A,
-R.L 0 R +LS (w,-w,)L e
0 r~m r r e r r ﬂ“dr
0 -R.L, —(w,-w,)L R +LS |
Donde la ecuacion mecénica se representa por:
m,=JSo, + Do, +m, (A2.3)
donde m, es el par de carga 'y J la inercia del sistema.
y el par electromagnético desarrollado por el motor es:
3 Lm (Y24 e e e
m,= Ep L (lqsﬂ’dr - ldsﬂ“qr) (A24)

-

Como puede apreciarse, el modelo del motor puede representarse mediante un sistema de 5

ecuaciones diferenciales no lineales de primer orden.
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La no linealidad radica en los términos donde aparecen ®, y ®,, y en la expresion del par

e

r .ene .e
electromagnético donde se encuentran los productos cruzados i, A}, y iz A, -

Las expresiones de los flujos de rotor y estator son:

Ay =Li, + L, (A2.5)
Ay, =Li, +Li, (A2.6)
Ay =Li, +Li, (A2.7)
Ay=Li, +Li, (A2.8)

Sustituyendo las relaciones entre los flujos y las corrientes, otras formas de expresar m, son

posibles:

me - %p(le ie - /le Si;s) - %pL’" (ie lsr - l;l;) (A29)

ds”qs q. qs

Las ecuaciones (A2.1), (A2.3) y (A2.4) representan el comportamiento dinamico de una
maquina de induccion. Las ecuaciones del sistema compuesto es de 5° orden y la no linealidad
en el modelo es muy evidente. Las ecuaciones pueden ser facilmente escritas en forma de
ecuacion de estado. El modelo electromecénico con la transformacion de las ecuaciones
puede ser simulada en un ordenador para estudiar el comportamiento en régimen transitorio o

permanente.

A2.3.1 MODELO DINAMICO REFERIDO A UNOS EJES SOLIDARIOS AL
ESTATOR



240 Apéndice 2

Este modelo, denominado Stanley, es una consecuencia directa del modelo sincrono sin mas

que hacer o, = 0.

L
s RS + LG'S 0 _mS 0 .S
Vqs Lr lqs
K L .5
Val_| 0  R+LS 0 Zmg o || (A2.10)
0 L [z
0 “RL, 0 R+LS -ol ||z
0 -RIL, o, R +LS|
m, =JSLe+ DL, (A2.11)
p P
3 L .5 1S .5 As
me = EpL_m(lqsﬂ’dr - ldsﬂ“qr) (A2 12)

r

Para este caso se representan en la figura A2.1 los circuitos eléctricos equivalentes para cada
eje de coordenadas, cuyo comportamiento viene dado por las ecuaciones anteriores. En este

circuito las tensiones de entrada v, y v; se determinan mediante la ecuacion (A2.2).

s K
Ids ldr
Ry Lis Lir Ry

i
+
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Figura A2.1. Representacion eléctrica del modelo de la maquina de induccion en unos ejes d-

g fijos en el estator.

donde L, =L —-L, yL, =L -L,.

El sistema de ecuaciones anterior, una vez expresado mediante variables de estado, puede

resolverse mediante integracion de un sistema de 6 ecuaciones de primer orden segin el

sistema [5]-[7]:

d;fs B LSL,,I— L (Lh@,ip + R, L,jis, + L, Lo,y + Ly, -

d;is _ LSL,,I— = (-L,i5 + R, L,i, - L,Lo,i, + Ly,

dZ B LSL,I— L (~LL,@,i ~ L L, = LR = L,vi + L,R,,)
dl';,: 1 (L‘La)is.-l-L.Lﬂ)i - LR, —L,v,

di LL -, e

R,Li},)

s rtgs

—RLz)

+L R’

m=rstgs

)

(A2.13)

(A2.14)

(A2.15)

(A2.16)

(A2.17)

(A2.18)
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_ % pL(isi, - i3 (A2.19)

En el apéndice 3 se analizan diferentes soluciones para resolver el sistema de ecuaciones

anterior [5]-[7].

A2.3.2 MODELO DINAMICO PROPUESTO POR LEONHARD

El modelo matematico del motor de induccion de rotor cortocircuitado en régimen dindmico y
en coordenadas de campo orientado estd representado por el siguiente sistema no lineal de

ecuaciones diferenciales [2]-[3]:

di, . vy, . d
oT +i, = +olw,i, — (1-0o)T

i
— A2.2
S dt ds RS e’qs S dt ( 0)
diqs . vqs . .
G]; dt + lys = R h G];(’Oelds - (1_ cy)TsO‘)e‘lmr (A221)
di,, . _.
T r +i, =i, (A2.22)
e, i
J do, o
F dt = Pklmrlqs — T; = T; —_ ]; (A224)
do
o, (A2.25)

Las ecuaciones (A2.20) y (A2.21) representan la relacién que existe entre las tensiones y las
corrientes de estator. La ecuacion (A2.22), representa la dinamica del motor. El eje d se
define de forma que tenga la misma direccion que el fasor espacial de corriente magnetizante
del rotor y el eje g ortogonal a €l. Por ello el fasor s6lo tiene componente sobre el eje d que es
iy La ecuacion (A2.23) es la expresion del deslizamiento, la ecuacion (A2.24) representa la

ecuacion mecanica y la ecuacion (A2.25) representa la posicion del rotor.
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APENDICE 3

METODOS NUMERICOS
DE INTEGRACION

E n este apéndice se estudia el comportamiento dinamico de una maquina de induccion
partir de los modelos matematicos descritos en el apéndice 2. Varios algoritmos

numéricos son utilizados en la resolucion de las ecuaciones diferenciales de la maquina
obteniéndose resultados satisfactorios. Los modelos son comparados con ensayos
experimentales sobre un bancada de laboratorio.
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A3.1 INTRODUCCION

Durante los ultimos afios se han dedicado grandes esfuerzos de investigacion en el diseno de
controladores para accionamientos de motores de induccion de altas prestaciones para
aplicaciones industriales [1]-[4]. Una parte importante de esta investigacion se ha dedicado a

la simulacion del comportamiento dinamico de la maquina [5]-[11].

Actualmente existen diversos paquetes comerciales para realizar simulaciones del motor de
CA y su correspondiente sistema de control, (ACSL, CADENCE, EMTP, LABVIEW,
PSPICE, SABER, SIMNON, SIMULINK, etc.).

La mayoria de estas herramientas de simulacion presentan dos limitaciones importantes: baja
velocidad de célculo y problemas numéricos de convergencia, en especial cuando existe un
bucle de realimentacion. Otro problema comun es la dificultad de cambiar los pardmetros del
motor durante el proceso de simulacion. Aunque algunas de estas herramientas incluyen
librerias especificas de motores, so6lo se dispone de un niimero reducido de modelos y

generalmente estan encriptados.

Una alternativa es el disefio de una herramienta de simulaciéon con un lenguaje de
programacion de alto nivel, de manera que el disefador no tenga las limitaciones
anteriormente citadas. Para ello, es necesario utilizar un modelo matematico de la maquina y

un método numérico de resolucion de ecuaciones diferenciales.
En este apéndice se proponen distintos métodos numéricos, verificados mediante resultados

experimentales con una bancada de laboratorio. También se realizan simulaciones con dos

paquetes comerciales bien conocidos: PSPICE y SABER.

A3.2 MODELOS MATEMATICOS DEL MOTOR DE INDUCCION

Los modelos matematicos de la maquina de induccidn utilizados (véase el apéndice 2) son:
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e Modelo en coordenadas de campo segun Leonhard [1].
e Modelo con referencia sincrénica segun Bose [2].

e Modelo en un sistema arbitrario de referencia segin Krause [3].

A3.3 METODOS NUMERICOS IMPLEMENTADOS

Para resolver los modelos matematicos mencionados se proponen tres algoritmos numéricos:

e Me¢étodo de Euler.
e M¢étodo de Runge-Kutta de cuarto orden.

e M¢étodo de Runge-Kutta utilizando las rutinas adaptativas Cash-Karp y Gilbert-Sullivan.

El método de Euler es el mas simple y rapido, aunque presenta problemas de convergencia y
de precision. El método de Runge-Kutta de cuarto orden es muy utilizado porque proporciona
resultados precisos; sin embargo requiere cuatro evaluaciones de las funciones de la parte
derecha de las ecuaciones diferenciales en cada paso de integracion, incrementando el tiempo

de calculo. Su relacion precision/velocidad es bastante aceptable.

Mejor precision se obtiene utilizando las rutinas como las de Cash-Karp y Gilbert-Sullivan,
con adaptacion del paso de integracidon junto con el algoritmo de Runge-Kutta. Estas rutinas
proporcionan un buen integrador de ecuaciones diferenciales ordinarias, lo que permite
controlar la solucion de forma adaptativa, haciendo frecuentes cambios en el paso de
integracion. El proposito especifico del control adaptativo del paso de integracion es obtener

una precision predeterminada con el minimo esfuerzo de calculo [12].

A3.4 RESULTADOS EXPERIMENTALES Y DE SIMULACION

Las figuras (A3.1.a) y (A3.1.b) muestran la evolucién de la velocidad del rotor obtenida
experimentalmente y la forma de onda de la corriente de estator, utilizando el motor de
induccién de la bancada I (véase el apéndice 5), durante un arranque en vacio y un escalon de

carga en régimen permanente, respectivamente.
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Las figuras (A3.2.a) y (A3.2.b) muestran una ampliacién de los resultados experimentales

(Fig. (A3.1.a), (A3.1.b)) para permitir la comparacion con el resto de las figuras.

La velocidad del eje del rotor fue medida empleando una dinamo tacométrica y las corrientes
de estator mediante un sensor de corrientes de efecto Hall. Un motor de CC de 2.2 kW
trabajando como generador ha sido empleado para aplicar el par de carga al motor de

induccion.

Las simulaciones fueron realizadas utilizando un programa escrito en lenguaje C. Las
simulaciones de los métodos numéricos y del PSPICE [13], [14] se llevaron a cabo utilizando
un ordenador personal 80486 DX2 a 66 MHz. Por otra parte, las simulaciones realizadas con

el SABER [15] fueron obtenidas utilizando una estacion de trabajo Sparc-2.

Las figuras A3.3 y A3.4 muestran los resultados numéricos usando los paquetes comerciales
SABER y PSPICE, respectivamente. En las figuras (A3.5, A3.6, A3.7 y A3.8), se pueden
observar los resultados numéricos obtenidos utilizando los programas de simulacion

desarrollados con los diferentes métodos numeéricos:

Fig. A3.5: Método de Euler y modelo de Leonhard.
Fig. A3.6: Método de Runge-Kutta y modelo de Leonhard.

Fig. A3.7: Método de Runge-Kutta y modelo de Krause.

Fig. A3.8: M¢étodo de Runge-Kutta y rutinas de Cash-Karp y Gilbert-Sullivan con el
modelo de Bose.

El arranque del motor en vacio se simula durante 180 ms y el escalon de carga nominal
durante los siguientes 500 ms. Comparado las figuras A3.5, A3.6, A3.7 y A3.8 se puede

observar una buena correlacion entre los resultados experimentales y los de simulacion.

Durante el transitorio del arranque del motor es posible observar saturacion en la corriente
experimental de estator, entorno a unos £20A (Fig. A3.1.a), debido al sensor de corriente de
efecto Hall. Por otra parte, observando los resultados experimentales y simulados, existe

diferencias apreciables entre los niveles de corriente, debido a las hipdtesis consideradas para
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la obtencidén del modelo matematico del motor de induccion citadas en el apéndice 2, tanto en

régimen permanente como en transitorio.

Si se requiere una mayor exactitud, se deben considerar en el modelo del motor las pérdidas

en el hierro y adicionales [16] (véase el capitulo 2).
Durante el régimen transitorio se observan oscilaciones cuando se emplea el modelo de
Leonhard con el método de Euler, (véase la figura (A3.5.a)). Mejores resultados se obtienen

usando el mismo modelo pero empleando el método de Runge-Kutta.

En régimen permanente, los métodos propuestos no presentan diferencias en la corriente de

estator ni en la velocidad del rotor.

SABER y PSPICE proporcionan resultados aceptables si se comparan con los resultados

experimentales. De nuevo no se consideran las pérdidas adicionales.

Tek Stopped: 11 Acquisitions Tek Stopped: slng[le Seq
I T S —

/\/H\.L\./\./.\.l\/\l\/\l\k
VVVVVVVVVVVV

R TS0V & ST oms CRT 73 omV Chi 150V &% WM50.0ms CR3 7 10.0mV.

20.0mVEA 20.0mVEeA

Figura. A3.1.a. Resultados experimentales del ~ Figura A3.1.b. Resultados experimentales
arranque del motor en vacio. del motor ante un escalon de carga del
100%.
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Figura A3.8. Resultados de simulacion con el modelo de Bose y las rutinas Cash-Karp y Gilbert-Sullivan .

La columna izquierda muestra los resultados de simulaciéon de un arranque en vacio

alimentado directamente desde la red trifasica, mientras que las columna derecha muestra la

dindmica del motor ante un escalon de par del 100% en régimen permanente.
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La tabla A3.1 muestra el tiempo de calculo, definido como el tiempo requerido en simular el

comportamiento del motor durante los primeros 180 ms.

El método de Euler necesita un paso de integracion muy pequefio para obtener resultados
precisos. El método de Runge-Kutta con paso fijo es mas lento que el de Euler pero

proporciona mejores resultados.

Las rutinas Cash-Karp y Gilbert-Sullivan con paso adaptativo proporcionan excelentes
resultados aunque se consume una gran cantidad de CPU en la simulacion (véase la tabla

A3.1).

En estas rutinas, una parte importante del tiempo de calculo se utiliza en manipulacion de
datos en la memoria del ordenador. Analizando los tiempo de calculo y los resultados de
simulacion, es aconsejable evitar el empleo de rutinas adaptativas por su complejidad y por el

gran consumo de tiempo de calculo.

METODO | TIEMPO (segundos)
Herramientas propias

EULER 129  (PC 66 MHz)

Runge-Kutta 23.46  (PC 66 MHz)

Rutinas adaptativas 84.89  (PC 66 MHz)
Paquetes comerciales

PSPICE 8.9 (PC 66 MHz)

SABER 10.2 (SPARC 2)

Tabla A3.1. Tiempos de Caélculo.

La comparacion de métodos y modelos llevada a cabo en este apéndice nos permite elegir una
buena alternativa de simulacion. A partir de los resultados experimentales y de simulacion
realizados, el método de Runge-Kutta parece ser el mas conveniente a la hora de simular el
comportamiento de una maquina de induccion, considerando modelos relativamente

simplificados de la maquina [17]-[19].
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APENDICE 4

MEDICION DE POTENCIA

E n este apendice se describen las principales definiciones de potencia tanto para el caso
senoidal como para el caso en presencia de armonicos asi como los métodos de cdlculo

de la potencia activa entregada a una carga tanto en su vertiente analogica como
digital.
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A4.1 CONSIDERACIONES BASICAS

El teorema de Blondel [1] describe como medir la potencia entregada a una carga a través de
multiples conductores. Seglin este teorema (ilustrado en la figura A4.1), es necesario medir la
corriente que atraviesa por todos los conductores excepto por el ultimo', y la tension de todos
ellos respecto al ultimo. La potencia, en este caso, es igual a la suma de productos de cada par

tension-corriente.

@ 1
®, >
s ¢ | Carga

N-1

Figura A4.1. Ilustracion del teorema de Blondel

para calcular la potencia consumida por una carga.

La ecuacion A4.1 expresa dicho teorema matematicamente, para la potencia instantanea p(t)

en el instante 7, expresada en vatios (W):

N-1

p() = e, (2)i, (1) (A4.1)

n=1
Para obtener la energia consumida en kWh durante el tiempo 7, se debe integrar la potencia
durante dicho intervalo:

1
3.6x10°

jo}(t)dz (A4.2)

puesto que el lector facilmente recordara que 1 Julio equivale a 3.6x10° kWh.

Si la medida de potencia se realiza digitalmente [2], la anterior integral se convierte en una

suma discreta:

T

T
Toxior 220 (A4.3)

t=0
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La constante 7 es el tiempo entre sucesivas muestras de tension y corriente.

A4.2 POTENCIA ACTIVA, REACTIVA Y APARENTE

A pesar de que la ecuacion (A4.1) es perfectamente general, no es la clase de expresion que
los ingenieros eléctricos asocian normalmente a sistemas eléctricos de potencia. Si se asumen

tensiones y corrientes senoidales, la potencia activa P en vatios viene definida como:

N-1
P=>E,I, cosb,, (A4.4)

n=1
siendo los valores de tension y corriente, valores eficaces. Como puede comprobarse, la
potencia activa no es sino el valor medio de la potencia instantanea promediada en un ciclo de
la frecuencia de la onda de potencia. La tension £,y refleja la diferencia de potencial entre el
conductor n-ésimo y el conductor de referencia N-ésimo, la corriente 7, es la corriente que
atraviesa el conductor n-ésimo, y el angulo 6,y es el desfase entre tension £,y y la corriente

I,..

Ademas de la potencia consumida o potencia activa, existen otras magnitudes de interés para
. . . . .2 .
caracterizar un sistema de potencia. La potencia reactiva” Q, considerando formas de onda

senoidales, matematicamente, se define como:
0= E,1,cos(6,, —90) (A4.5)

expresada en VArs (voltio-amperios reactivos, para distinguirla de la potencia activa).
Esta potencia, si bien no es considera potencia consumida, si que indirectamente es causante
de pérdidas y de consumo de energia, por lo que es una magnitud fundamental para las

compaiiias eléctricas [3].

Finalmente, se define otra magnitud, denominada potencia aparente’ S, que es simplemente el
producto de las tensiones y corrientes en valores eficaces sin considerar ningun desfase

adicional.

1 . . . .y . .,
En el argot electrotécnico este tipo de conexion se denomina conexion Aron.

*También denominada potencia imaginaria o potencia en cuadratura.

*En la terminologia anglosajona se denomina phasor power (potencia fasorial).
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S=yP*+Q’ (A4.6)
en kVA.

A4.3 EFECTO DE LOS ARMONICOS

Las ecuaciones anteriormente citadas presuponen formas de onda senoidales de tension y
corriente. Esta hipdtesis es bastante razonable en lo que se refiere a las tensiones pero en
absoluto para las corrientes, debido sobre todo a la creciente incorporacion de cargas no

lineales en la parte de consumo (equipos electronicos, ordenadores, etc.).

Para tener en cuenta la presencia de armoénicos, es necesario considerar un término para la
frecuencia fundamental y para cada armoénico de frecuencia 4 veces la fundamental [3], [4].
Para ello basta sustituir cada par tension-corriente por cada conductor por sus respectivos
desarrollos en serie de Fourier. Los productos de armoénicos diferentes pueden ser descartados
puesto que su valor medio en un ciclo es nulo [1]. La presencia de armoénicos nos obliga a

redefinir magnitudes y definir nuevos conceptos sobre potencia [3].

A4.3.1 CASO MONOFASICO

Para el caso general [3], [4], con tensiones y corrientes no senoidales, supondremos las

siguientes expresiones para ambas magnitudes:

Wt) =7, +ﬁth sen(hot +a.,) (A4.7)

h#0

donde v(¢) es la tension instantdnea, ¥, es el valor medio, ¥, es el valor eficaz del arménico
h de tension y «,, es el angulo de desfase del armonico / de tension.

Anélogamente para la corriente:

i(t)=1,+2 i 1, sen(hot + ) (A4.8)

h#0

donde i(t) es la corriente instantanea, /, es componente de CC, I, es el valor eficaz del

armonico 4 de corriente y 3, es el angulo de desfase del armonico / de corriente.
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A partir de estas expresiones, se definen los valores eficaces de tension y corriente:

V= ZVh2 ; 1= ZI; (A4.9)
h=0 h=0
Separando la componente fundamental V;, I, de las componentes armonicas V,, I, se
obtiene:

Vi=V>+V, (A4.10)
rP=I1+1I; (A4.11)
donde Vi =YV} y I =) I;.

h#1 h#1

De las expresiones (A4.10) y (A4.11) obtenemos la definicion de la Potencia Aparente S:

S =) =) +(n1,) + (V1) +(Vl,) (A4.12)
La potencia aparente S tiene dos componentes:
S =8 +8, (A4.13)
donde:
St=(V1,) =R+ 0} (A4.14)
P =V I, cos0, (A4.15)
O, =V,1 send, (A4.16)

donde 60, =, - p,.
S, es la Potencia Aparente Fundamental, que se descompone en la Potencia Activa
Fundamental £, y en la Potencia Reactiva Fundamental Q, .
También podemos definir la Potencia No Activa /N de un modo no convencional:
N=+s*-P* (A4.17)

El cuadrado de la Potencia Aparente No Fundamental S, se compone de:

Sy :(VllH)2 +(VH11)2 +(VHIH)2 (A4.18)
La primera componente es el producto de la tensién fundamental eficaz y la corriente

armonica eficaz. Normalmente este es el término dominante. Incluso en el caso extremo de

tension perfectamente senoidal este término existe si /,, > 0. Este término, V,/,,, se denomina
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Potencia de Distorsién de Corriente. El segundo término, V,/,, es el producto de la
corriente fundamental eficaz y de la tension armodnica eficaz. Se denomina Potencia de
Distorsion de Tension, y refleja la distorsion de tension. La tercera componente se denomina

Potencia Aparente Armoénica S, , y puede dividirse en otras dos componentes:
S2=(V,1,) = P2+ N} (A4.19)

donde PH:ZV,,[hcoseh ; 0,=a,-p,.

h#1
P, es la Potencia Activa Arménica Total. El término restante N, es la Potencia No
Activa Armonica Total.
Debe notarse que si bien A y (O, tienen significado fisico, los restantes términos son

unicamente productos formales. Sin embargo, son ttiles como indicadores de la distorsion de

la red. Dividiendo la expresion (A4.18) por (A4.14) :

2 2 2 2
SRGRGES 20
Sl Il I/1 I/111

o reescribiendo dicha expresion en funcion de las distorsiones armonicas totales de tension y

corriente:

(S—Nj = (ITHD)’ +(VTHD)’ +(ITHD-VTHD)’ (A4.21)

1

Una buena aproximacion de esta expresion suele considerarse:

i—N ~J(ITHDY’ +(VTHD)’ (A4.22)

1
La Potencia Aparente Armonica normalizada se calcula como:
S
—2 = ITHD-VTHD (A4.23)
1
Debe notarse que la potencia aparente armonica es mucho menor que la potencia aparente no

fundamental.

La medida de P, no es un buen indicador del flujo de potencia armoénica debido a la
cancelacion de determinados términos en su calculo. Generalmente, el valor de S, y su valor

normalizado S, /S, son mejores indicadores del valor de contaminacién armonica.
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La figura de mérito mas eficaz para cuantificar la eficiencia del sistema es el Factor de

Potencia Total:

P+P
pro P _(B+F) (A4.24)
S S
También es interesante el calculo de el factor de potencia de las componentes fundamentales
de potencia, denominado Factor de Potencia de Desplazamiento (dPF):
i
dPF = — =cosb, (A4.25)

1

A4.3.2 CASO TRIFASICO

Los sistemas polifasicos equilibrados pueden analizarse utilizando el enfoque de la potencia
aparente descrito para el caso monofasico. Sin embargo, si se trata de sistemas no

equilibrados, deben tenerse en cuenta consideraciones adicionales.

Para un sistema trifasico, se define la Potencia Aparente del Sistema o Potencia Aparente

Equivalente:
S =3V, (A4.26)
donde
2 2 2
Vo= VotV +Ve +V§ +Ve (A4.27)
2 2 2
I = # (A4.28)

Para un sistema de 4 conductores, V,, V,, V. son las tensiones eficaces de fase (linea-neutro).
Para un sistema de tres conductores, la tension equivalente V, puede calcularse utilizando

(A4.27)donde V,, V,, V. son las tensiones de linea medidas desde un neutro artificial, o:

2 2 2
v = {W (A4.29)

De forma similar al caso monofésico, la tension y la corriente equivalente pueden separarse
en dos componentes:
2 2 2. 2 72 2
Vo =Va+Vas 1. =1,+1, (A4.30)

donde el subindice 1 indica la componente eficaz fundamental:
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2 2 2 2 2 2
I/:11_'_I/l)1-'_l/cl Ia1+1bl+lcl

V= 3 s I = ; (A4.31)
y el subindice H indica la componente no fundamental total en valor eficaz:
Vi +Vi +V, I+1,+1)
V@i] — Z( ah ;h chj; I:H — Z( ah ;h ch (A432)
h#1 h#1

Utilizando el mismo enfoque que para el caso monofésico, la Potencia Aparente

Fundamental se separa de la Potencia Aparente No Fundamental:

S?=82+82, (A4.33)
Definiendo las Distorsiones Armonicas Totales Equivalentes:
VH [ H
VTHD, =—*; ITHD, =—** (A4.34)
el el

podemos escribir la Potencia Aparente No Fundamental normalizada S,, /S, como en el

caso monofasico:

2
(i—NJ = (I1THD,)” +(VTHD,)’ +(ITHD, -VTHD,)’ (A4.35)

el
Para sistemas polifasicos no equilibrados, es necesario otra definiciéon de Potencia Aparente,
puesto que las cargas desequilibradas convierten parte de la potencia activa fundamental de
secuencia positiva en potencia activa fundamental de secuencia negativa y de secuencia cero.
Al igual que los armonicos, las potencias de secuencia cero y negativa son una forma de

contaminacion, que se traduce en pérdidas en la linea y en las maquinas eléctricas [3].
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A4.4 INSTRUMENTOS DE MEDIDA DE POTENCIA Y ENERGIA

A pesar del gran avance de la microelectronica, los antiguos contadores de disco giratorio
siguen siendo muy familiares en los lugares donde se consume energia eléctrica, ya sean
residencias domésticas, comerciales o industriales. Sin embargo, no es un problema
tecnoldgico sino del coste que supone reemplazar la gran cantidad de aparatos instalados en
todo el mundo. En Estados Unidos por ejemplo, existen 200 millones de contadores
aproximadamente. Sin embargo, la tecnologia moderna ha hecho posible crear una version
economica del contador convencional en estado solido, de cara a su instalacion en nuevos
lugares de consumo. Para instalaciones polifasicas, los nuevos contadores electronicos son
mas econdmicos y sobre todo mas precisos [1], [5]. General Electric ya comercializa un

contador trifasico de estado s6lido denominado “Phase3” [1].

Para analisis de armonicos de potencia, el mercado ofrece una gran variedad de instrumentos
digitales de laboratorio [6]-[8] con precisiones de hasta 0.03% a precios, por el momento,

excesivamente elevados.
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EQUIPO EXPERIMENTAL

pesar del gran avance de las técnicas de simulacion, de los modelos matematicos de

las maquinas eléctricas y de los ordenadores, hoy en dia sigue siendo imprescindible

validar los métodos de control utilizando un equipo experimental. En este apéndice se
describe el equipo experimental empleado para validar los algoritmos desarrollados en esta
tesis doctoral.
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A5.1 INTRODUCCION

El equipo utilizado para realizar las pruebas experimentales (Figura A5.1) esta formado por
una bancada, un convertidor de potencia, una carga electronica y un ordenador personal,

ademas de la instrumentacion necesaria para la medicion de resultados.

Inversor B g PC 486

v Seflales |P=—
de Tension de Control | T 66 Mhz

Controlado ,
por 7 =
Corriente =

Figura AS5.1. Esquema general del equipo de pruebas utilizado.

Motor de
Corriente -I-
Continua

Motor de
Induccion

Carga
Electrénica

Los siguientes apartados describen en detalle los componentes del equipo utilizado.

A5.2 DESCRIPCION DEL EQUIPO

En la figura AS5.2 se muestra un diagrama mas detallado del accionamiento en cuestion. El
motor de induccion es alimentado a través de un convertidor de potencia de tipo indirecto,

con fuente intermedia de tension y control por corriente.

El motor de induccion esta acoplado mecénicamente a un motor de corriente continua, que en

serie con una carga electronica trabaja como generador.

En el equipo utilizado se realimenta velocidad, las corrientes de estator y la tension y
corriente de entrada al accionamiento. El ordenador personal hace las funciones de
controlador digital y de sistema de adquisicion de datos. Para el control del inversor se ha

utilizado un ASIC, que ejecuta un algoritmo de control de corriente por histéresis.

La tension y corriente de entrada al convertidor de potencia permiten calcular digitalmente la
potencia consumida por el sistema, permitiendo ensayar experimentalmente los algoritmos de

optimizacion propuestos en esta tesis doctoral.
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CA Inversgr Encoder
220V / 50Hz | Rectificador de Tension Motor de Motor de
monofésico Controlado . -I- Corriente [ [ E
no controlado por Induccién Continua
Corriente
Senales control
de los MOSFETs Carga
Drivers Electronica
+ Corrientes
Chip Control de estator
del inversor
Corrientes de
referencia
Tension de entrada
Tarjeta Procesado
- Adquisicion Velocidad
Corriente de entrada

Ordenador
PC 486
66 Mhz

|

Consigna de
Velocidad

Figura A5.2. Esquema detallado del accionamiento del motor de induccion utilizado.

AS5.3 BANCADA EXPERIMENTAL

En esta tesis se han utilizado dos bancadas (I y II), formadas por un motor de induccion
trifasico de 1.5 kW acoplado mecénicamente a un motor de corriente continua que alimenta a

una carga electronica.

Las siguientes tablas muestran las caracteristicas de placa y los parametros de ambos motores

de induccion, obtenidos a partir de los ensayos clasicos en vacio y en cortocircuito.
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CARACTERISTICAS DE PLACA (BANCADA 1)

MOTOR DC (Vascat) MOTOR CA (Siemens) DINAMO

Tipo 1D 905 Tipo ILA 2096 - 4AA1090L | K, 0,06 V / rpm
) 2,3 kW f 50 Hz I 02A

®, 1570 rpm AJA400/230V ®,., 5000 rpm
f 400 V P 1,5 kW

I 7,8 A I, 3,4/595 A

v, 340V cos¢ 0,82

1, 043 A o, 1410 rpm

Exc. independiente )4 2

Tabla AS5.1. Caracteristicas de placa para la bancada I.

Parametros del motor de induccion
Bancada I

Resistencia estator (Rs) 5.8Q
Resistencia rotor (Rr) 4.58 e
Inductancia estator (Ls) 13.5 mH
Inductancia rotor (Lr) 20.17 mH
Inductancia mutua (Lm) 522.7 mH
Inercia (J) 0.017 Kgm®
Coeficiente de friccion (B) 0.000015

Tabla A5.2. Parametros del motor de induccion
para la bancada I obtenidos mediante ensayos clasicos.
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Figura A5.3. Fotografia de la bancada I junto con el convertidor de potencia y el hardware de
control del accionamiento.

CARACTERISTICAS DE PLACA (BANCADA 1I)

MOTOR DC (Asea) MOTOR CA (Asea) ENCODER
Tipo LAC-112 Tipo MH 90-LB-4 3600 pulsos/rev.
P 1 kW f 50 Hz salida TTL
®, 1500 rpm AJA 380/220V ®,, 6000rpm
8 460 V P, 1,5 kW precision 8 rpm
I, 22A 1, 35/6.1A
v, 220V cos¢ 0,83
1, 0.49 A o, 1400 rpm
Exc. independiente p 2

Tabla A5.3. Caracteristicas de placa para la bancada II.
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Parametros del motor de induccion
Bancada I1

Resistencia estator (Rs) 35 Q
Resistencia rotor (Rr) 5.7 Q
Inductancia estator (Ls) 779.6 mH
Inductancia rotor (Lr) 786.77 mH
Inductancia mutua (Lm) 765 mH
Inercia (J) 0.0893 Kgm®
Coeficiente de friccion (B) 0.000027

Tabla A5.4. Parametros del motor de induccion
para la bancada II obtenidos mediante ensayos clasicos.

[V |

Figura A5.4. Fotografia de la bancada II.
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AS5.4 CONVERTIDOR DE POTENCIA

El convertidor de potencia utilizado en esta tesis doctoral (Figura A5.5) estd formado por un
rectificador monofésico no controlado y un inversor trifasico de tension basado en MOSFETs
de potencia [1].

+

2T 15nF 15nF 15nF
u 1/ - N - )
350V Gl IRF140 . BY229 &3 IRF140 - BY229 G5 IRF140 . BY|229
ﬁ 12Q 12Q ﬁ 12Q
I S1 Tisvi) ke W S3 Tisvid ke 2w $5 Tisvid ik 2w
W 0.5W W 05W W 05W
o 1
o 2
22uF 3
330V 15nF 15nF
T~ G2 IRF140 F BY229 G6 IRF140 - BY229
bl 12Q o bl 12Q
H i H
S2 1k2 W $6 ﬂ 1k2 2w
W 05W W 05W
o2

Figura AS.5. Esquema del inversor de potencia utilizado.

El inversor dispone de fuentes de alimentacion independientes para la alimentacion de los

respectivos “drivers” de los interruptores.

Para medir las corrientes de estator que circulan por el motor se han empleado sondas de

corriente de efecto Hall, incluidas en el convertidor de potencia.

El convertidor de potencia empleado fue disefiado y construido en el Departamento de

Ingenieria Electronica de la Universidad Politécnica de Catalufia [2].
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Figura A5.6. Fotografia del convertidor de potencia utilizado para accionar

el motor de induccion.

AS.5 CONTROL DEL INVERSOR

En esta tesis doctoral se ha utilizado un inversor de tension controlado por corriente. La
técnica de control del inversor implementada es del tipo “bang-bang”, utilizando un ASIC
especifico desarrollado en el Departamento de Ingenieria Electronica de la Universidad

Politécnica de Cataluiia [3], [4].
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Esta técnica de control consiste en la comparacion de las corrientes de referencia y las reales.
Si la corriente de referencia para cada una de las ramas es mayor que la corriente real, se
activa el interruptor superior. En caso contrario, se activa el interruptor inferior de la rama

correspondiente.

Las corrientes de referencia obtenidas por software son sefales digitales multiplexadas de 8
bits. Las corrientes que circulan por el motor son sefiales analodgicas provenientes de los
sensores Hall, y acondicionadas para cumplir las especificaciones de tension del ASIC (véase

la figura AS5.7).

El ASIC utilizado también incluye los tiempos de retardo o tiempos de blanqueo para los

MOSFETs de potencia.

N i ASIC I
senales s Control > r-| control
analogicas 1.824> inversor > L'l drivers
de los sensores | ! ;—»  tipo —» 7| MOSFETs
bang-bang > 3
s17 7527 53
seniales
digitales del PC

Figura AS.7. Esquema de conexionado del ASIC para controlar el inversor de potencia.

La figura A5.8 muestra la forma de onda de los pulsos complementarios obtenidos del ASIC

mientras ejecuta el algoritmo de control de corriente por histéresis “bang-bang”.
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Tek Stopped: 5 Acquisitions
E + i
! |
.. ........... R LR L L LAt R

Wi 500V Ch2 5.00V M 5000s ChiF 4.9V

Figura AS.8. Pulsos de conmutacion para accionar los transistores MOSFETSs procedentes del

ASIC de control del inversor.

Tek Stopped: 17 Acquisitions
E T

@GF 100V WM50.0ps Chis 4V
Maths3 100V 50.0us

Figura A5.9. Formas de onda de tension en una rama del inversor, transistor superior e

inferior.
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AS.6 SENSADO DE LA VELOCIDAD

Para sensar la velocidad del motor de induccién se han utilizado dos sensores distintos: un
generador tacométrico y un “encoder” digital de 3600 pulsos por revolucion. Un prototipo
experimental cuenta pulsos durante un determinado periodo de tiempo y proporciona una

sefal digital de velocidad de 12 bits [3].

A5.7 HARDWARE DE CONTROL Y ADQUISICION DE DATOS

Los algoritmos desarrollados han sido ejecutados utilizando un ordenador personal clénico
tipo 80486 a 66 MHz. El interface entre el hardware de control y el equipo experimental es
una tarjeta de adquisicion de datos para PC, que incluye entradas y salidas digitales asi como

conversion analdgica-digital y viceversa.

Los programas desarrollados han sido escritos en lenguaje de programacion C y compilados

utilizando el programa Borland 3.1.

AS.8 PROTOTIPO PARA MEDIR LA POTENCIA CONSUMIDA

Para la medicion de la potencia activa consumida por el accionamiento se ha desarrollado un
pequeio prototipo montado sobre una placa independiente del inversor. La placa contiene un
sensor de corriente de efecto Hall alimentado por una fuente de alimentacion de +/- 12V y un

sensor de tension como se muestra en la figura AS.10.
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Corriente de entrada
al rectificador

W Corriente
CA 220VE: > Afuen’ff d.G’ Sensor de medida
50Hz imentacion Corriente
+-12V
PLACA DEL S d
SENSOR DE ;nso,r, € >
POTENCIA ension Tensién
Q medida

i

Tensién de entrada
al rectificador
Figura A5.10. Esquema general de la placa de medicion de potencia activa implementada.
La fuente de alimentacion estd basada en reguladores lineales de la serie 78XX, y permite

tener una tierra aislada para evitar problemas de tierras con la tarjeta de adquisicion de datos.

La siguiente figura muestra un esquema de la fuente.

B801000 7812
in out O +12V
220V L 470uF| 63V GND 47uF |30V 1k
15-0-15 :E g
>
220V 1N4[18 \\ ov
50Hz {7
o, 470uF| 63V 47uF |30V 1k
3VA i % = L3
GND
1 RS
in out N o -12V
7912

Figura A5.11. Esquema electronico de la fuente de alimentacion lineal de +/-12V que

alimenta la placa del sensor de potencia disefiado.

El sensor de tension es un simple transformador 220/6V 1.8VA 50Hz cuya tension se ajusta

mediante un potenciémetro en paralelo (véase la figura A5.12).
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220/6V
+ 1'8 VA

+
Tension o O Seiial de
de entrada § g g/lk Tension
o medida

al accionamiento o
Figura A5.12. Esquema del sensor de tension de entrada al accionamiento.

El sensor de corriente es un sensor comercial de efecto Hall, alimentado a +/- 12V. Su

conexion esta representada en la figura AS.13.

. +12V
L
O +
Corriente de Sensor 10k +
entrada al Efecto M O Sefial de
accionamiento Hall 4k7 27 10k 2k la corriente
o— - 0 medida
-12V

Figura A5.13. Sensor de la corriente de entrada al accionamiento.

Las sefiales de corriente y tension son analdgicas comprendidas en el rango +/-10V. Estas
sefiales son convertidas en valores digitales mediante la tarjeta de adquisicion de datos, que

posee dos convertidores A/D de 12 bits.

El calculo de la potencia activa se realiza haciendo un promedio del producto tension-

corriente’. La figura A5.14 muestra una imagen de la placa final.

'El apéndice 4 explica como calcular la potencia consumida digitalmente.
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Tek Stopped:

Figura A5.14. Placa de medicion de la potencia consumida.

36 Acquisitions
—

o

awdus

~Mz20.0ms Chi J 25.6mV

Figura A5.15. Forma de onda de la corriente de entrada al accionamiento.
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A5.9 INSTRUMENTACION

Para la medicién y adquisicion de resultados experimentales se han empleado los siguientes

instrumentos de laboratorio (Figura A5.16):

e Osciloscopio digital y analizador de sefial Tektronix TDS540.

¢ Ordenador personal 386 conectado via GPIB al citado osciloscopio.
¢ Fuente de alimentacion programable HP 6030A.

e Carga electronica HP 6050A.

e Sonda de corriente Tektronix TM502A.

Figura A5.16. Instrumentacion empleada para las pruebas experimentales.
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APENDICE 6

EQUIPOS COMERCIALES
DE OPTIMIZACION

I I: n este apéndice se describen algunos de los equipos comerciales de optimizacion de
energia existentes en el mercado hoy en dia.
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A6.1 INTRODUCCION

Las principales empresas de convertidores no han querido quedarse atrds en el tema de
optimizacion del rendimiento. Si bien no existe todavia una verdadera toma de conciencia
ecoldgica en lo que se refiere a optimizacion del rendimiento por parte del usuario final, este
aspecto ha sido utilizado como herramienta de marketing por los grandes fabricantes de
accionamientos. En el fondo, se trata de dar al cliente un valor afiadido con el minimo coste
para mejorar la cuota de mercado de accionamientos. En los siguientes apartados se describen
dos de los equipos industriales con optimizacion de energia que actualmente se comercializan

en Espana.

A6.2 EL SYSDRIVE DE OMROM

El Sysdrive 3GIV-PENSV de OMROM [1] es un equipo de ahorro de energia basado en un
circuito integrado que controla un convertidor de frecuencia para alimentar a un motor de
induccion. El PENSV permite mejorar el rendimiento del sistema en aplicaciones donde el
motor funciona con cargas ligeras, como por ejemplo grandes trituradoras, moledoras,
desfibradoras, etc., donde el par de arranque es alto pero el par de funcionamiento no supera
el 50% del par nominal. Este puede ser también el caso de cargas ciclicas, donde el par
maximo se desarrolla unicamente durante una pequefia parte del ciclo de trabajo, como por
ejemplo, estampado, embuticion, flexion, moldeado, etc. El proceso de ahorro de energia

consiste en hacer trabajar al motor lo mas cerca posible del punto de rendimiento maximo.

A6.2.1 FUNCIONAMIENTO

El PENSV es simplemente una aplicacion comercial del enfoque de optimizacion del
rendimiento basado en un modelo tedrico de pérdidas. De este modo se asegura que el motor
funciona lo mdas cerca posible del pico de rendimiento. La figura A6.1 muestra la
caracteristica par-velocidad tipica de un motor de induccion. El motor gira a velocidad

nominal N, desarrollando plena carga 7;. Asi, se obtiene el pico de eficiencia ¢, . Si se
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reduce el par de carga a 7;, la velocidad del motor aumentara hasta N,, provocando por tanto

una caida del rendimiento.

/ /\

Efficiency. '

No NI
Fig.1 Torque v speed behavior of an AC induction motor

Figura A6.1. Caracteristica par-velocidad tipica de un motor de induccion.
(Cortesia de OMROM ELECTRONICS).

Reduciendo la tension de V, a V,, la caracteristica del par se hace mas plana, se reduce la
velocidad substancialmente de N, a N, y el motor funciona mas cerca de su rendimiento

maximo (Fig. A6.2).

e - ~...
a4 —

Torque V2

Fig.2 Torque v speed by reduction of motor voltge N2 == N1

Figura A6.2. Caracteristica par-velocidad al reducir la tension del motor.
(Cortesia de OMROM ELECTRONICS).
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Con los parametros del motor de induccion, el algoritmo de ahorro de energia regula el flujo
del motor en funcion de la carga, estimada a través de la corriente consumida. El flujo es
ajustado mediante la regulacion de tension de salida del inversor de potencia. Con cargas
ligeras, el PENSV permite reducir la potencia consumida cuando se accionan cargas ligeras
ademas de mejorar el factor de potencia del accionamiento, puesto que la potencia reactiva es

reducida substancialmente al reducir el flujo del motor.

A6.2.2 MEJORA DEL RENDIMIENTO

La figura A6.3 muestra la comparacion del rendimiento de un accionamiento de 7.5 kW
cuando se utiliza un control V/f estdndar con y sin el algoritmo de control PENSV. Como

puede comprobarse, la ganancia de rendimiento es mayor cuanto mas ligera es la carga.

/90 Efficiency (%) Fig.3
e ———

70 ' | \ i
.1' Motor efficiency with PENSV

~
50 Energy saving amount

] 1
" Motor efficiency without PENSV [—

30

10

Torque (%)

5 20 40 60 80 100

Figura A6.3. Curvas de rendimiento con y sin el algoritmo de control PENSV de OMROM.
(Cortesia de OMROM ELECTRONICS).

A6.2.3 MODELO DEL MOTOR

El algoritmo de optimizacién PENSV utiliza un modelo de pérdidas sencillo, como se muestra

en la figura A6.4. Los parametros de dicho modelo estan descritos en la tabla A6.1.
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Rl Ll L2
O { } —
R
m
R, /s H
L
m
O

Figura A6.4. Modelo de pérdidas del motor de induccion utilizado
por el algoritmo PENSV de OMROM.

R, Resistencia de primario, en Q

R, Resistencia de secundario vista desde el primario en Q
L Inductancia de primario, en mH

L, Inductancia de secundario, en mH

R, Resistencia de pérdidas en el Hierro, en mQ/w

L, Inductancia de magnetizacion, en mH

Tabla A6.1. Parametros del modelo de pérdidas empleado por OMROM.

El algoritmo de optimizacion utiliza los pardmetros del motor, junto con la tension y corriente
que consume el motor para efectuar el ajuste de flujo que minimice la potencia consumida por
el accionamiento (Fig. A6.5). El PENSV se ejecuta a partir de dos memorias EPROM
instaladas en la tarjeta de control de los convertidores de frecuencia del propio fabricante,
siendo ésta una soluciéon muy econdmica al problema de optimizacion de energia en motores
de induccion. Téngase en cuenta sin embargo, que el equipo requiere un conocimiento exacto

de los parametros del modelo, asi como realimentar tension y corriente.

Parametros
del motor
Optimizador M d
Y dpE ado A B Ic(l)tor”e
e Energia nduccion
N g
Corriente
Tension

Figura A6.5. Esquema de optimizacion propuesto por OMROM.
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A6.3 SIMOVERT MICRO MASTER DE SIEMENS

Los Micro Master de Siemens [2] son convertidores de frecuencia para regular la velocidad de
motores de CA. Esta gama de convertidores incluye el algoritmo de optimizacion FCC “Flux
Current Control”, basado en una patente de Siemens. Ello permite una adaptacion econémica
del proceso de consumo de energia, mediante la comparacion completamente automatica del
proceso de carga. Con este algoritmo, segun el fabricante, los convertidores operan siempre
con regulacion de corriente y el punto de funcionamiento del motor se sitiia continuamente en

el punto 6ptimo de rendimiento.

REFERENCIAS

[1] SYSDRIVE 3G3IV-PENSV, Energy Saving System Chip, OMROM Electronics, pp.1-
10, Julio 1995.

[2] SIMOVERT MICROMASTER Serie 1,5-5,5 kW, SIEMENS, pag. 8, Enero 1996.
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