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Resumen

En este trabajo se presenta el analisis y disefio de un sistema de control de velocidad de un
motor de reluctancia variable de seis polos y cuatro fases. El modelo no lineal de motor incluye
la no linealidad de la friccién de Coulomb mas la friccién viscosa. Se lleva a cabo el anéilisis
estructural del modelo no lineal el cual es linealizado en el punto de operacién establecido a las
2000rpm. Tanto el modelo no lineal como el lineal son comparados tanto en su estructura como
en sus respuestas mediante simulaciones digitales encontrandose que bajo ciertas condiciones
ambos tienen comportamientos similares.

Posteriormente, con base en el modelo lineal se disefia un controlador clasico PI y se
somete a pruebas de regulacién, seguimiento y variaciones del torque de carga. El diseno del
controlador se realiza mediante la técnica de Bode shaping garantizando margenes de ganancia
y fase adecuados con un ancho de banda mayor al modo del subsistema mecénico. La robustez
es verificada mediante la simulacién digital del sistema de control utilizando el modelo no
lineal, el cual es, ademas, sometido a variaciones de carga encontrandose que el controlador
PI tiene excelente desempeno tanto en regulacién como en seguimiento.

Por tltimo, se proponen dos controladores adicionales: el primero se trata de un controlador
PII, cuyo objetivo es reducir el efecto de la no linealidad llamada zona muerta presente en
el motor en el arranque o a bajas velocidades. El segundo es un controlador PI que agrega
una nueva técnica para la reduccién del rizo presente en las respuestas de velocidad y torque,
caracterfsticas de este tipo motor.



Abstract

In this work, the analysis and design of a speed control system of a variable reluctance motor
with six poles and four phases is presented. The nonlinear motor model includes the nonlinea-
rity of the Coulomb friction plus the viscous friction. The structural analysis of the non-linear
model is carried out, which is linearized at the operating point established at 2000rpm. Both
the non-linear and linear models are compared both in their structure and in their responses
through digital simulations, finding that under certain conditions both have similar behaviors.

Subsequently, based on the linear model, a classic PI controller is designed and subjected to
regulation, tracking and load torque variation tests. The controller design is carried out using
the Bode shaping technique, guaranteeing adequate gain and phase margins with a higher
bandwidth than the mechanical subsystem mode. The robustness is verified by means of the
digital simulation of the control system using the non-linear model, which is also subjected
to load variations, finding that the PI controller has excellent performance in both regulation
and tracking.

Finally, two additional controllers are proposed: the first is a PII controller, the objective
of which is to reduce the effect of the non-linearity called dead zone present in the motor at
start-up or at low speeds. The second is a PI controller that adds a new technique for reducing
the ripple present in the speed and torque responses, characteristics of this type of motor.
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1. Preliminares

A fin de establecer las bases de este trabajo, primero se da un breve resumen de las princi-
pales caracteristicas, principio de funcionamiento del motor de reluctancia variable, topologias
del circuito inversor, y se describen las caracteristicas y herramientas de la teorfa de control
clasica. Posteriormente, se presenta el estado del arte citando algunos de los trabajos relacio-
nados con el control de motores de reluctancia variable y finalmente, se plantea el problema y
justificacién, y se enlistan los objetivos del presente trabajo.

1.1. Introduccién

1.1.1. Caracteristicas del MRV

El motor de reluctancia variable o reluctancia conmutada, VRM o SRM por sus siglas
en inglés, se distingue del resto de motores eléctricos debido a que el rotor carece tanto de
devanados como de imanes permanentes y solo es excitado por los devanados del estator.
Debido a esto, las pérdidas por la resistencia de conductores son tinicamente en el estator, lo
cual permite que el motor sea facilmente enfriado externamente. De acuerdo con los polos del
estator y rotor, el VRM puede clasificarse en dos tipos [1]:

Motor sincrono de reluctancia o de salientes simples: Este motor solo tiene polos
salientes en el rotor, se asemeja en gran medida al motor sincrono excepto que este motor no
posee devanados en el rotor y su movimiento resulta de su alineacién con la posicién de menor
reluctancia.

Motor de doble saliencia o salientes dobles: En este tipo de motor tanto el estator
como el rotor poseen polos salientes. Las fases del estator se alimentan con corrientes conmu-
tadas mediante un circuito inversor alimentado con corriente directa a diferencia del motor
sincrono de reluctancia que se alimenta con corriente alterna.

A pesar de la clasificacién anterior, cuando se habla tipicamente, de motores de reluctancia
variable, se hace referencia al motor de salientes dobles. A diferencia de lo que ocurre en los
motores de CD, en estos motores la rotacion se produce gracias al campo magnético que aparece
cuando se energiza cada una de las fases del estator. Cada fase consta de un devanado colocado
en polos opuestos del estator, la cual, al ser energizada produce un campo magnético. Este
campo tiende a fluir a través de los polos del rotor, que son las protuberancias o salientes que
éste posee. El rotor naturalmente tiende a adoptar la posicién donde exista menor reluctancia
y por ende el flujo del campo sea el maximo.

Para lograr que este motor se mueva de forma continua es necesario alimentar cada una de
sus fases de manera secuenciada, una tras otra. Por ejemplo, para mover el motor en sentido
horario (sentido de las manecillas del reloj) ver la Figura 1.1. Primero se energiza la fase A de
manera que el polo del rotor més cercano se alinee con A, posteriormente se debe apagar A y
al mismo tiempo encender la fase B, provocando que el rotor gire una pequena distancia en
sentido horario hasta alinearse con B. Luego se apaga B y se enciende la fase C, con lo cual se
avanza nuevamente en la misma direccién, finalmente se apaga C y se enciende D, a partir de
este punto se vuelve a usar la misma secuencia para continuar con el giro en sentido horario.



1.1. Introduccién Preliminares
MCIE JDGS

Figura 1.1: Secuencia de giro horario

Para el caso del giro antihorario simplemente se invierte la secuencia antes descrita.

FEl accionamiento del VRM depende de un circuito denominado circuito inversor, el cual
se encarga de realizar la conmutacién de las fases del motor. El circuito inversor debe cumplir
con algunas caracteristicas para el correcto funcionamiento del motor:

= Cada fase debe ser independiente, es decir, cada fase debe contar con su propio interrup-
tor o transistor

= Capacidad de desmagnetizar las fases, para evitar que la corriente residual de las fases
produzca fuerza contra electromotriz.

Es interesante que este motor posee gran cantidad de ventajas, como son las siguientes:

= Robusto ante la falla de una de sus fases, ya que puede seguir funcionando, aunque con
deterioro en su desempeno.

» Logra alto torque a bajas velocidades |2].
= Baja inercia debido a la carencia de devanados en el rotor.

» Magnitud importante de la relacion potencia/volumen. Para un mismo tamano, un motor
de reluctancia variable puede llegar a ser un 40 % mas potente que un motor sincrono
de iman permanente 3.

» La relacion costo/beneficio es mayor que en motores sincronos de imanes permanentes.
Esto es consecuencia inmediata de la ventaja anterior, dado que a menor tamano menor
es el costo debido al material empleado en su construccion.

= Torque constante independiente de la posicién angular del rotor.

= Rango de velocidad de funcionamiento amplio, esto debido a que la velocidad de giro
depende en gran medida de la velocidad a la que se conmuten las fases, asi como del
reducido peso del rotor. En algunos motores de reluctancia variable se puede llegar a
obtener velocidades de hasta 100000 rpm [4].

= Diseno adecuado para lograr una eficiente conversiéon de energia, contrario a lo que
ocurre con los motores a pasos, los cuales, estin especialmente disenados para mantener
precision e integridad en los pasos |1].
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» Enfriamiento simple 5], como se mencioné anteriormente el estator es el principal res-
ponsable del calentamiento y resulta facil extraer el calor de éste externamente.

Como es de esperarse también hay desventajas, en seguida se muestran algunos inconvenientes
que presentan estos motores |6]

= Requiere de un elevado ntimero de conexiones.

= Necesario conocer la posicion del rotor. Como se mencioné en la seccién anterior para
operar estos motores se requiere de un inversor, el cual a su vez necesita saber la posicién
exacta del rotor, lo cual implica un sensor que puede resultar en costo adicional.

= Ruido. La naturaleza de conmutacién de estos motores genera vibraciones mecénicas
indeseables, que pueden llegar a ser audibles.

= La conmutacién provoca que las formas de onda del torque y de la velocidad presenten
rizo, provocando bajo desempeno al realizar tareas de regulacion |7].

1.1.2. Circuito inversor

El accionamiento de esta maquina depende de un circuito denominado convertidor estatico
o circuito inversor, el cual se encarga de realizar la conmutacién de las fases de la maquina.
Todo convertidor debe cumplir con algunas caracteristicas para el correcto funcionamiento de
la mAaquina, las cuales son:

= Cada fase debe ser independiente, es decir, cada fase debe contar con su propio interrup-
tor o transistor.

= Capacidad de desmagnetizar las fases.

Este circuito puede presentar distintas topologias, cada una lleva a cabo su funcién de forma
distinta. A continuacién, se da un breve resumen de algunas topologias del circuito inversor
[6] [8], mismas que se ilustran en las figuras 1.2 a 1.6.

Vin

Figura 1.2: Convertidor de puente

Convertidor de puente o clasico: Cada fase posee dos transistores y un par de diodos
que retornan la corriente almacenada a la fuente de alimentaciéon. Cuando se desea energizar
una fase, los dos transistores correspondientes a dicha fase se activan, permitiendo que el
voltaje de entrada alimente directamente el bobinado de la fase. Una vez alcanzado el nivel de
corriente deseado, se desactiva uno de los transistores de la fase, de manera que el bobinado
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entra en cortocircuito y la corriente remanente fluye a través del transistor restante y uno de
los diodos, a este modo de operacién se le conoce como circulacién libre. Finalmente, para
desenergizar la fase, ambos transistores de desactivan, logrando asi, que la corriente fluya a
través de ambos diodos y el voltaje aplicado a la fase se invierta, esto ayuda a que la corriente
decaiga a mayor velocidad.

Convertidor de puente con transistor coman o de Miller: Al sustituir los transisto-
res superiores de cada fase por uno solo se obtiene esta configuracion. Con esta configuracion
es posible realizar los mismos modos de operacién que con el convertidor clésico, pero con
un menor nimero de transistores. El tinico inconveniente es que no se puede desenergizar y
energizar dos fases adyacentes, dado que esto requiere que el transistor comin este activo para
energizar y desactivado para desenergizar.

" L

1L
1

Figura 1.3: Convertidor de puente con transistor comun

Convertidor de puente compacto: Esta topologia surge de modificar la de puente con-
vencional de manera que cada par de fases comparta un transistor, al igual que la configuracién
de transistor comin, el nimero de transistores es reducido. Est& configuraciéon también com-
parte el mismo inconveniente que la configuracién anterior, dado que es imposible desenergizar
una fase adyacente a una que se esté energizando.

Vin

KT

Figura 1.4: Convertidor de puente compacto

Convertidor con recuperaciéon pasiva: Esta configuracién consta tnicamente de un
transistor por fase. En este caso la energia no se devuelve a la fuente, en cambio, se disipa
por una resistencia. Cuando se activa el transistor, la fase correspondiente se energiza con el
voltaje de entrada. En el momento que se apaga el transistor la energia se disipa a través
de la resistencia. El inconveniente de esta configuracion es que es poco eficiente dado que la
energfa no se regresa a la fuente de alimentacién, ademds, no es posible reducir la corriente

4



1.1. Introduccién Preliminares
MCIE JDGS

rapidamente, energizando de forma invertida la fase.

[Viny>—

-

Figura 1.5: Convertidor con recuperaciéon pasiva

Convertidor con fuente partida: En esta configuraciéon la fuente de alimentacién debe
tener el doble del voltaje nominal del motor. Cuando se desconecta una fase, la corriente pasa
a través del capacitor correspondiente, cargandolo.

Vin -

Figura 1.6: Convertidor con fuente partida

Durante la operacién del motor a velocidades altas el nivel de corriente se regula mediante
el tiempo de encendido y apagado de los transistores de potencia. Sin embargo, a velocidades
medias y bajas la corriente se regula mediante el troceado de la corriente. Existen dos técnicas
de troceado |8], los cuales se pueden implementar facilmente mediante el convertidor clasico y
se describen en seguida.

Soft chopping: Esta técnica consiste en encender y apagar solo uno de los transistores
de la fase segiin se requiera subir o bajar el nivel de corriente, por otro lado, el transistor
restante inicamente obedece la senal de conmutacién. En esta técnica el voltaje aplicado a la
fase puede ser el nominal o cero, como se muestra en la figura 1.7

Hard chopping: En este caso ambos transistores se activan o desactivan al mismo tiempo
haciendo que al momento de apagar la fase, esta entre en modo de desmagnetizacion, de manera
que el nivel de corriente decaera con mayor velocidad; figura 1.8.

Ambas técnicas de troceado pueden ser implementadas dentro de cualquier técnica de
regulacién de corriente. Las mas comunes son regulacién de corriente por histéresis y por



1.1. Introduccién Preliminares
MCIE JDGS

modulacion del ancho de pulso, PWM por sus siglas en inglés [1].

i A i A
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Figura 1.7: Técnicas de regulacion de corriente con Soft chopping: a)Histéresis, b) PWM
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Figura 1.8: Técnicas de regulacion de corriente con Hard chopping: a)Histéresis, b) PWM

Regulacion por histéresis: En esta técnica al menos uno de los transistores se apaga
cuando el nivel de corriente supera un valor maximo prestablecido. Cuando el nivel de corriente
decae por debajo de un nivel de corriente minimo, ambos transistores se encienden, permitiendo
que la corriente vuelva a subir. De esta forma la corriente de la fase se mantiene dentro de
una banda, denominada banda de histéresis como se muestra en las figuras 1.7 a) y 1.8 a). Lo
anterior es posible siempre y cuando la fuerza contra electromotriz no sea muy grande, lo cual
solo puede ocurrir a altas velocidades.
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Regulacion por PWM: Cuando se aplica estd técnica al menos uno de los dos transistores
de la fase se encenderéd y apagara a una frecuencia de corte y con un ciclo de trabajo calculado
de forma tal que el voltaje aplicado a la fase se “reduce” produciendo el nivel de corriente
deseado, figuras 1.7 b) y 1.8 b). A diferencia de la regulacion por histéresis, en PWM la
regulacién de corriente es a lazo abierto, por lo cual, no existe una retroalimentacion de la
corriente instanténea.

En cualquier combinacién de las técnicas de troceado y regulacién de corriente, al momento
que la fase debe ser desactivada, esta puede ser simplemente apagada aplicando un voltaje de
cero a la fase. La otra opcién es desmagnetizar la fase aplicando un voltaje negativo de la
magnitud del voltaje nominal hasta lograr que la corriente decaiga a cero, posteriormente el
voltaje aplicado a la fase se hace igual a cero. En las figuras 1.7 y 1.8 se muestra el caso donde
se aplica desmagnetizacion de las fages.

1.1.3. Teoria de control clasica

La teoria de control clasico forma parte del control lineal, la cual, ha demostrado a lo
largo de los anos eficacia y buen desemperio, al lograr controlar una gran diversidad de sis-
temas y procesos altamente no lineales, por ejemplo, control de posicién, velocidad y torque
de motores trifasicos tipo jaula de ardilla, control de levitadores magnéticos, control de gi-
roscopios mecdanicos, control de griias transportadoras, control de posicién de actuadores con
efecto “stick-slip”, control de sistemas aeronduticos, entre muchos otros. Dichos sistemas de
control no solo se limitan a problemas de regulacién, donde se busca alcanzar un valor deseado
constante, sino que también incluyen problemas de seguimiento, los cuales, permiten evaluar
el desempenio del sistema de control en rangos de operacion amplios. A pesar de existir otras
estrategias para disenar sistemas de control, una buena parte de ellas utilizan controladores
sumamente complejos, por ende, su implementacién puede resultar muy costosa y en ocasiones
no realizable. Es en este punto que, el control clasico muestra una de sus ventajas ante otras
estrategias, dado que, los controladores obtenidos mediante control clésico son baratos y alta-
mente implementables, tanto en forma analégica como digital. Otra ventaja que presenta la
teoria de control clasico es que posee un marco de anéalisis y disefio completo, lo que significa
que cuenta con los marcos de referencia y herramientas necesarias para medir cualquier in-
certidumbre, perturbacion o ruido. De manera que es posible disenar un controlador capaz de
reducir los efectos de dichos inconvenientes o en su defecto detectar la causa de alguna falla en
el mismo controlador. Por otro lado, la teoria de control clasica también dispone de medidas de
robustez, las cuales, se utilizan para asegurar que el sistema serd controlado de forma efectiva
ante variaciones parameétricas. Las técnicas de anélisis basicas del control clésico son:

= Anadlisis de respuesta transitoria.
= Lugar geométrico de las raices.
= Analisis en el dominio de la frecuencia.

Estas técnicas a su vez se valen de algunas herramientas de analisis, dentro de las cuales estdn
las siguientes:

Analisis de respuesta transitoria: Este andlisis plantea la excitacion del sistema o
proceso a través de una senal de entrada, generalmente estas pueden ser funciones impulso,
escalon, rampa o parabola; y finalmente se observa el comportamiento del sistema y se obtienen
mediciones de pardmetros como tiempo de establecimiento, sobre impulso, periodo y frecuencia
de oscilacion [9].
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Criterio de estabilidad de Routh-Hurtwitz: Esta herramienta de andlisis brinda va-
liosa informacién acerca del nimero de polos de lazo cerrado que estén en el semiplano iz-
quierdo, derecho y sobre el eje imaginario, lo cual permite concluir acerca de la estabilidad en
lazo cerrado del sistema sin necesidad de encontrar la ubicacion de los polos |10].

Griéfico del lugar geométrico de las raices: Esta herramienta permite analizar las
trayectorias que pueden seguir las raices de la ecuacién caracteristica de un sistema cuando un
parametro varfa, por ejemplo, la ganancia. De esta forma es posible utilizar esta herramienta
para conocer cuanto se puede variar un pardmetro del sistema antes que éste se vuelva inestable
o si es necesario agregar polos o ceros para estabilizar el sistema [11].

Diagramas de Bode: Formado por dos graficos, el primero de magnitud en decibeles y
el segundo de fase en grados, en ambos contra la frecuencia en escala logaritmica |9]. Estos
graficos son de gran utilidad para analizar la respuesta, en el dominio de la frecuencia, de
un sistema. Esta herramienta es de gran utilidad en el disefio de pre compensadores y post
compensadores tomando en cuenta margenes de robustez.

Grafico de Nyquist: Mediante este grafico es posible definir la estabilidad que tendréa
un sistema en lazo cerrado a partir de la funcién de transferencia en lazo abierto, mediante
el criterio de estabilidad de Nyquist [9]. Este grafico es ttil para hallar el numero de polos
inestables de lazo cerrado, calcular los margenes de robustez de frecuencia y ganancia, y al
igual que los diagramas de Bode, para el diseno de pre compensadores y post compensadores.

1.2. Estado del arte

En 2019 se publico el articulo “A new control method based on DTC and MPC to reduce
torque ripple in SRM” [12|, donde se propone una estrategia de control con el objetivo de
reducir las oscilaciones del torque de un motor de reluctancia variable. Dicha estrategia de
control se basa en el modelo de control predictivo de flujo MPFC (por sus siglas en inglés) y el
esquema tradicional de control directo del torque DTC (por sus siglas en inglés). Los resulta-
dos experimentales presentados en dicho articulo se obtuvieron para un motor de reluctancia
variable trifasico de 12/8 polos. El resultado mas notorio de este trabajo fue que el enfoque de
control utilizado puede superar las oscilaciones del torque mucho mejor que los métodos DTC
y el control directo del torque instantaneo DITC (por sus siglas en inglés).

En el trabajo “High speed SRM using vector control for electric vehicle”|13] del ano 2019, se
propone el uso de control vectorial aplicado a un motor de reluctancia variable para impulsarlo
en la regién de alta velocidad con las especificaciones de bajo nivel de vibraciones, alta eficiencia
del motor y amplio rango de conduccién. El control desarrollado se aplicé a un motor de 20
polos y 30 ranuras logrando controlarlo hasta una velocidad maxima de 20000 rpm, reduciendo
las vibraciones en la regién de alta velocidad.

En 2017 se present6 un articulo donde se propone un control de velocidad para un motor
de reluctancia variable mediante una simple ley de control, este trabajo es “A new simplified
control strategy for switched reluctance motor” [14|. En esta estrategia, la corriente del sistema
se controla a través de corte, para lo cual, un controlador PI genera la corriente de referencia.
En la region de baja velocidad el dngulo de activacion es fijo y el dngulo de desactivacién se
reduce a medida que aumenta la velocidad. En la regiéon de alta velocidad, se usa el modo
de control angular, en este modo, el dngulo se controla por un segundo controlador PI y no
de la forma habitual basada en la tabla de busqueda. El desempeifio del sistema de control
unicamente se puso a prueba mediante simulacion a través del software Matlab /Simulink.

Algunos sistemas de control de velocidad que se han disefiado para el motor de reluctancia
variable se basan en controladores PID de légica difusa, como es el caso del control presentado



1.3. Planteamiento del Problema vy Justificacion Preliminares
MCIE JDGs

en 2017 en el trabajo “Research on switched reluctance motor speed control systems base on
roboust control” |15|. El control obtenido en este trabajo logré demostrar, mediante simulacion,
un comportamiento del sistema con menor sobre impulso, asf como, tiempos de establecimiento
reducidos, ademas de exhibir una gran robustez. Un resultado destacable de este articulo
fue que el sistema de control desarrollado mostré un comportamiento similar al de un PID
convencional a velocidades bajas y medias, mientras que a velocidades altas el desempefio del
PID difuso es mucho mejor.

1.3. Planteamiento del Problema y Justificacion

1.3.1. Planteamiento del problema

Se propone disenar un control de velocidad de bajo costo para un motor de reluctancia
variable de cuatro fases y seis polos, planteado con el enfoque de control clasico asegurando
alto desempeno.

1.3.2. Justificacion

Dado que los resultados publicados se basan principalmente en el problema de control
de regulacién, tanto en sus versiones lineales como no lineales, en este proyecto se pretende
obtener un sistema de control de velocidad para este tipo de motores que satisfaga no solo
condiciones de regulacién sino de seguimiento, utilizando un enfoque de control clasico.

1.4. Objetivos

1.4.1. Objetivo general

Disenar un sistema de control de velocidad para un motor de reluctancia variable de cuatro
fases y seis polos utilizando técnicas de control clasico.

1.4.2. Objetivos especificos

= Disenar y simular un circuito inversor ideal.

= Analizar la estructura de los modelos no lineal v lineal del motor, utilizando parametros
reportados en literatura o por algin fabricante de motores. Los pardmetros a utilizar
seran la inductancia y resistencia de fase y el momento de inercia del rotor, el valor
nominal de operacién del motor se considera es de 6000 rpm a 24 volts de alimentacion.

= Disenar y simular el controlador lineal en las siguientes condiciones de operacion:

e Region de operaciéon centrada alrededor de 2000 rpm.
e Sin saturacién magnética.

e Para fines de seguimiento y rechazo a perturbaciones y variaciones paramétricas se
selecciona un ancho de banda entre 1y 10 rad/s.

e Mirgenes de robustez estandar: margen de fase > 45° margen de magnitud > 12
dB.

e Sin torque de carga.



2. Modelos del motor de reluctancia variable
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Como cualquier maquina electromecénica, la méquina de reluctancia variable se divide
en dos subsistemas: mecanico y eléctrico. Las ecuaciones (2.1) y (2.2) representan dichos
subsistemas correspondientemente:

donde:
= w = Velocidad angular del rotor.
= J = Momento de inercia.
= 7. = Torque electromagnético.
= 73 = Torque de carga.
» 74 = Torque por friccion.
= v; = Voltaje de la fase j.
» i; — Corriente de la fase j.
= R = Resistencia de fase.
= 1; = Encadenamiento de flujo de la fase j.

El modelo seleccionado para representar el torque por friccién es el modelo de friccion viscosa
maés friccion de Coulomb [16] y [17], el cual, se muestra en (2.3).

7t = Dw + Asgn(w) (2.3)

Donde A es el coeficiente de friccion de Coulomb y D es el coeficiente de friccion viscosa.

2.1. Modelo simplificado

El analisis lineal supone que la inductancia no se ve afectada por la corriente: es decir, no
hay saturacién magnética. Por simplicidad, también ignoramos el efecto del flujo de franjas
alrededor de las esquinas de los polos y asumimos que todo el flujo cruza el espacio de aire
en la direccidon radial. El acoplamiento mutuo entre fases normalmente es cero o muy pequefio
y se ignora En resumen, para obtener un modelo simplificado del motor se deben tomar en
cuenta una serie de consideraciones [18]:

10
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= La inductancia mutua es despreciable.
= Las fases son idénticas
» La inductancia de fase es una funcién senoidal de la posicién del rotor.

= No hay saturaciéon magnética, por lo tanto, los encadenamientos de flujo de cada fase
estan dados por la ecuacion (2.4).

Vi = Lji; (2.4)
Sustituyendo (2.4) en (2.2) obtenemos:
di; dL;

Donde la inductancia de la fase j L;j o f;(f) , estda dada como una funcién de la posicion 6 del
rotor [19], la cual se muestra en la ecuaciéon (2.6).

—1)2
Lj = f](G) = Lo — L1 COS <N7«9 — (j]\[)ﬂ-> (2.6)
Donde:
= [y = Autoinductancia de cada fase.
= [; = Inductancia dependiente de la posicién del rotor.
= NV, — Numero de dientes del motor.

s N — Nuamero de fases.

Sustituyendo (2.6) en (2.5) y despejando la derivada de la corriente se obtiene lo siguiente:
(G —1)2r
di; N

di Lo — Lq cos (NTH — (‘7_]\;)2ﬂ>

U — in - L1Nrijw sin <Nr9 —

(2.7)

La ecuacién anterior define al subsistema eléctrico. Por otro lado, la ecuacién para el subsistema
mecéanico se obtiene mediante el método de co-energia, por lo tanto, se tiene que el torque
generado por cada fase es:

) 8W]’»
Tj(@,lj) = 00 (28)
La funcion de co-energia esta dada por la siguiente ecuacion:
i
W;(0,i;) = /0 ¥ (0,4;)di (2.9)

De las ecuaciones (2.4), (2.8) y (2.9), se obtiene el torque por cada fase. La suma de los pares
de cada fase da como resultado el torque electromagnético; ecuacion (2.10).

Te =

N .
N, L 9 . (j—1)2rm
5 ]Ezl i sin (NTG -y (2.10)
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2.2. Modelo con saturacion variable 8/6
MCIE JDGS

Finalmente, sustituyendo la ecuacién (2.10) en la (2.1), se encuentra la expresion para la
derivada de la velocidad; ecuacion (2.11).

N .
d 1 |NL &, (j —1)21
L=z Y iZsin (Ng - L) - 2.11
7Y =7 5 2 i Sll’l< 0 ~ T — Ty (2.11)

2.2. Modelo con saturacion

Para obtener el modelo no lineal con saturaciéon basta con tomar la relacién no lineal de
los encadenamientos de flujo y la corriente, de la ecuacion (2.12). Cabe mencionar que dicha
relacion se obtiene de forma experimental y es ampliamente reconocida como valida [19] [20]
y [21].

(0, 45) = 1) (1 - e‘iffj(g)) (2.12)

Donde 1, es el encadenamiento de flujo de saturado. Siguiendo el mismo procedimiento
que en el desarrollo del modelo simplificado, se tiene lo siguiente:

- —i;1;(0) 4 - iip0)95(0)
vj = Rij + s fi(0)e Jff(e)d—t] + 1psije 1$i(6) Zl@ w
i vj — i [R + waLlNTe_iij’(e) sin <NT0 - (‘]_]\})277>]
- = : 2.1
at AR (2.13)
W;(0,i;) = /0 T (0, 4)di; = v /0 J (1 - e*ijfj(")) di;
ws . (] - 1)27T —i:F:(0 .
) {LINT sin (N,ﬂ— L) 1 e O (14 451,(0))| (2.14)

De esta forma el modelo con saturacion queda definido mediante las ecuaciones (2.13) y (2.14).
Ambos modelos no lineales simplificado y con saturacion mostrados en este capitulo, son
modelos que cominmente se encuentran en la literatura [19].

2.3. Modelo lineal

Con la finalidad de disenar un controlador lineal es necesario obtener un modelo lineal del
motor, este debe ser lo mas sencillo posible y debe relacionar la variable de velocidad y voltaje,
por esta razon el grado de libertad correspondiente a la variable 6 no es considerado, ndtese
que un modelo lineal que cuente con esta variable serfa de gran utilidad para un control de
posicién. Para linealizar el modelo se consider6é que la inductancia de la fase tiene un valor
constante, el cual, se obtiene a su vez de considerar un valor constante de la posicién del rotor
0 = O. Para la seleccion del valor de © se compararon el modelo no lineal simplificado y el
modelo lineal operando a una velocidad de 2000rpm y se escogié el valor en que ambos modelos
se asemejaron més, este valor fue © = 2.

En cuanto a la ecuacién de la velocidad solo se considera la parte positiva, es decir, cuando
w > 0, debido a que el punto de operacién también es positivo. Como resultado de las consi-
deraciones anteriores, el conjunto de ecuaciones a linealizar son las mostradas en la ecuacién

(2.15).
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Modelos del motor de reluctancia

2.3. Modelo lineal variable 8/6
MCIE JDGS
di R i LN, sin(N,©) i+ 1 y
dt ~ Lo— Licos(N,©)  Lo— Ljcos(N,0) Loy — Ly cos(N,0)
(2.15)
dw  N,;Lisin(N,©) , D A1
= ¥ — —w—— — =T

dt 2.J J J J

Para simplificar el modelo y pasarlo al espacio de estados se define lo siguiente; ecuacién
(2.16).

P R o N, Ly sin(N;©)
YT Lo — Licos(N,©) ' 2J ’
L1N, sin(N,0) D
as =: i by =1 —;
Ly — L; cos(N,©) J
1 A (2.16)
as =: i by =1 —;
Ly — L; cos(N,©) J
1
by =: j;
Ty =:1 To =W

Por lo anterior, el modelo en el espacio de estados queda definido por la ecuacion (2.17) y
escrito de forma matricial queda como se muestra en la ecuacion (2.18).

T1 = —ai1x1 — aax1x2 + asv
.fz = bll‘% — bg.rz — b3 — b47‘l

0= <JZ1> _ (—alxl — a2xr1T2 + agv) _ f(x,u) (2.18)

Lo b1x% — boxg — b3 — bymy

(2.17)

Ahora se encuentra un punto de operacién parametrizado para zo = x9, de lo cual, se
obtiene la ecuacion (2.19).

bg.%'g + bg + b47’l

b1 (2.19)
x?(al + agxg)

az

20—

V =
La forma matricial a, la cual, se desea llegar es la siguiente:

z = Az + Bu

Y= Ca (2.20)
Al calcular cada una de las matrices se obtiene lo siguiente:
Ao Of (z,u) _ (a1 + azzy) —asxl\
Ox 20 20 2[)11‘(1) —by ’
172
B Of (xz,u) _fas 0\ (2.21)
B ou 20 20 \0 —by 7
172
C=(0 1)

13



Modelos del motor de reluctancia

2.8. Modelo lineal variable 8/6
MCIE JDGS

Donde los vectores de entrada y salida son:

u: <Z> ’ (2.92)

Si se asume que el torque de carga es igual a cero, 7, = 0, se recalcula el punto de operacién,
matriz de entrada B y el vector de entrada.

0 __ ngg-f—bg_
1 - b )
\/ 1

:E(l)(al + aga:g)‘

8

V:a—g’ (2.23)
()
u = v(t);

A continuacion, se calcula la funciéon de transferencia mediante la ecuacion (2.24), el desa-
rrollo del célculo se muestra en las ecuaciones (2.25) a (2.27).

_ CAdj(sI - A)TB

= 2.24
Gls) det(sI — A) (2:24)
AV N —agxy
Adj(sI = A)" = <21)1:1:(1) s+ (a1 + az29) (2.25)
det(sI — A) = (s + (a1 + a2x9) (s + b) + (2012Y)(az?)
det(sI — A) = 5% + (a1 + aza + ba)s + bo(ay + aoxd) + 2asby (2)? (2.26)
2@3()1%(1)
G(s) = (2.27)

2 + (a1 + aga + ba)s + ba(ar + agx)) + 2a9b; (29)2

Finalmente, considerando los parametros ajustados del motor RA130135 del fabricante System
Tech que se enlistan a continuacion:

» R=1Q

w Lo =2.1puH
= [y =13 uH
= N =4

= N, =6

s J = 3.9063x1075 K gm?
» D =0.0001 Nm/rad/s
= A =0.006 Nm
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Modelos del motor de reluctancia

2.8. Modelo lineal variable 8/6
MCIE JDGS

" O=2

Se sustituyeron los parametros anteriores en la ecuacion (2.27), se obtiene la funcién de
transferencia de una sola fase del motor de reluctancia variable, mostrada en la ecuacién (2.28).
Dicha funcion de transferencia carece de ceros y tiene un par de polos sumamente separados.
Por lo tanto, la funcién de transferencia obtenida coincide con lo que normalmente se obtiene
en motores de corriente directa, en los cuales, se tiene un polo dominante proveniente del
subsistema mecanico y un polo no dominante del subsistema eléctrico, como se corrobora en
trabajos como (22|, [23] y |24].

283470 '
52 4+ 1619.7s + 6740.2°

G(s) =
(2.28)

polos = {—4.2, —1615.5};
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3. Analisis de la estructura del modelo no
lineal simplificado

Para realizar de forma adecuada el diseno del controlador de cualquier sistema, es impres-
cindible conocer a fondo este dltimo. Por esta razon, es necesario analizar la estructura del
modelo no lineal y posteriormente el modelo lineal, dado que ambos modelos son una de las
principales fuentes de informacién sobre el motor. A fin de conocer a profundidad el modelo
no lineal del motor, se llevé a cabo su linealizacién exacta con lo cual, se conocié el grado y
el grado relativo del mismo, y se encontré una forma lineal y controlable que puede ser de
utilidad en estudios posteriores de motor, que busquen emplear técnicas de control no lineal.

Es importante mencionar que este andlisis Gnicamente se realiz6 para el modelo no lineal
simplificado, dado que, como se concluird mas adelante en el capitulo 6, este modelo es casi
idéntico al modelo con saturacién, siempre y cuando el motor no se someta a saturaciéon, caso
en que se encuentra el control que se desea disenar.

3.1. Linealizaciéon exacta

Como se menciond anteriormente el conjunto de ecuaciones no lineales que modelan el
motor, se muestran en la ecuacién (3.1).

) — 1)2
vj — in — LlN,.ijw sin <N70 _ (])ﬂ->

dij _ N_J
- —1)2 ’
di Lo — L cos <NT9—(‘7)7T
N,L ('N1)2 3.1)
ri/1 9 . ] — ™
Te =5 Z;y:12551n<N,,9—N>;
=2 (re 1~ D~ Asgn(w));
dtw_JTe T w sgn(w));

Dado que una de las consideraciones que toma en cuenta el modelo es que cada una de las
fases son idénticas y en vista que cada una de ellas se activa de forma secuencial, es decir, en
ningin momento dos fases o més se encontrarén activas, solo se analiz6 una fase. De lo anterior
y considerando el torque de carga como una perturbacién del sistema y no como una entrada,
fue posible trabajar con un sistema de una entrada y una salida en lugar de un sistema de
multiples entradas y miltiples salidas, SISO y MIMO correspondientemente, por sus siglas en
inglés. Para analizar el sistema es necesario reescribirlo en el espacio de estados, cuya forma
se muestra en la ecuacion (3.2).

&= f(x) +g(x)u (3.2)
y = h(z) '

Del motor se sabe que la variable de entrada u es el voltaje y, dado que, se desea controlar
la velocidad del motor, esa es la variable de salida. Para definir por completo el estado del
sistema es necesario tomar en cuenta la posicién del rotor, por lo tanto, se define el siguiente
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Analisis de la estructura del modelo no

3.1. Linealizacion ezacta lineal simplificado
MCIE JDGS

cambio de variable para los estados del sistema; ecuacion (3.3).

T =:1
T =: 0 (3.3)
T3 =:w

El modelo de una sola fase en el espacio de estados se muestra en la ecuacion (3.4).

_miR+ LNy 23 sin(N,x2) 1
T Lo — Ly cos(Nyx2) Lo — Ly cos(N,a2)
; N, L 1
s 27"7117% sin(N,z2) — j[ng + Asgn(xs)] 0

Yy=x3

Para comenzar la linealizacion exacta, se debe comprobar que el sistema es transformable a
uno lineal y controlable, lo cual, es posible si y solo si se cumplen las siguientes condiciones [25]:

» La matriz [g(mo), adsg(zo), - - - ,ad?_lg(azo)] tiene rango n.

= La distribucion D = {g, adgg, - ,ad?ﬂg} es involutiva cerca de xg.

Ahora se procede a calcular cada uno de los elementos de la matriz y la distribuciéon, como se
observa en las ecuaciones (3.5) a (3.8).

R+ LiNya3 sin(N,x2) _ LN, [LoN,x123 cos(Nyxe) — x1 Rsin(N,x2) — L1 N,z 23]

Lo — Ly cos(N,x2) (Lo — Ly cos(N,z2))?
of
o 0 0
N, L N2L
! x1 sin(N,x2) gj L x% cos(N,x2)
_ LiNyay sin(N,x2)
Lo — Lj cos(Nyz2)
1 (3.5)
_D
J
0 LlNr SiIl(NTZCQ)
@ _ (Lo — Ll COS(ANT.’L‘Q))2 (3 6)
ox 0 0 0 .
0 0 0
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Analisis de la estructura del modelo no

3.1. Linealizacion ezacta lineal simplificado
MCIE JDGS
Ly N,x3sin(N,x2) - RL+ Llivrx?) 81]1\1[(er22) I — 1 A N 3
(Lo — Ly cos(Nyz2))? (Lo — Ly cos(Nyz2)) (Lo — L1 cos(N;z2))
adsg(x) = 0 - 0 = 0
0 Ly N,z sin(Nyxz2) LNz sin(N,xz2)
J(Lo — Ly cos(Nyz2)) J(Lo — Ly cos(Nyz2))
(3.7)
0 2RL1 N, sin(N,z2) 0
(Lo — Ly cos(Nyx2))3
Oadyg
= 0 0 0
oz
LN, sin(Nyxa) N2Lyz1 Ly — Locos(N,x2) 0
J(Lo — Ly cos(Nyz2)) J (Lo — Ly cos(Nyx2))?
QRLler‘g sin(NTxg)
(Lo — Ly cos(Nyx3))3
ad?cg(x) = 0 -

N1, Sin(NT.%'Q)(.%'lR + LiN,x123 Sin(NT.I'Q)) Nlexlmg Ly — Ly COS(N,«.%'Q)
J(L1 — Lo cos(N,x2))? J (Lo — Ly cos(Nyx2))?

B R(R + LiN,z3sin(Nyz2)) 1 ( L1 N,z sin(N,x2) >2

(Lo — Ly cos(N,x2))3 J \ Lo — Ly cos(N,z2)

LlNr.’L‘l Sin(erg)
J(Lo - Ll COS(NT.’EQ))

LN, Rz sin(N,x2) DLiN,z sin(N,x2)
J(Lo — Ly cos(Nyx2))?  J?(Lo — Ly cos(Nyx2))

JR[R — LiN,x3sin(N,x2)] — [Lo — L1 cos(N,x2)|L? N2z? sin? (N, z2)
J(LO — L1 COS(erg))S

LlNTJ:l sin(erg)
J(Lo — L1 cos(Nyz2))

J[L? N2z 23 5in?(N,x9) — L1 LoN2x123 cos(Nyx2) + L1 Nyz1 Rsin(N,z2) + L2 N2z 3]

[J(Lo — Ly cos(N,x2))]?

(3.8)

[Lo — L1 cos(Nyx2)| DN, Lyzq sin(N,x2)
[J(Lo — Ly cos(N,x2))]?

18



Analisis de la estructura del modelo no

3.1. Linealizacion ezacta lineal simplificado
MCIE JDGS

Se comprueba, que al evaluar las ecuaciones (3.6) a (3.8) en zg, la matriz mantiene rango
n igual a 3. Enseguida se observa que la distribucién D tiene rango 2, por tanto, solo resta
comprobar que el rango de la matriz (g, adyg, [g, adg]) sea el mismo que el de la distribucion
D. En la ecuacion (3.9) se muestra como se obtiene [g, adfg].

0 0
0 0 0
l9,adrg] = _ LiN,sin(Nyzo) B 8 - _ LiN,sin(Nyz9) (3.9)
J(Lo — Ly cos(N,x2))? J(Lo — Ly cos(N,x2))?

Con ayuda de la ecuacion anterior facilmente se comprueba que la matriz (g, adyrg, [g, adg])
tiene rango 2 y, por lo tanto, la distribucién D es involutiva, lo cual, a su vez demuestra que el
sistema es transformable a un sistema lineal y controlable. Ahora se calcula el grado relativo r
del sistema para determinar si es necesario obtener una funcién de salida distinta a la original.
Se dice que el sistema tiene grado relativo r en el punto xg si se cumple lo siguiente [25]:

g LgLSih(x) = 0 para toda x en la vecindad de z¢ y toda k < r — 1.
= Lyl h(z) # 0

En las ecuaciones (3.10) a (3.14) se muestran las operaciones realizadas para encontrar el grado
relativo.

Oh

—=(0, 0, 1 3.10
aw ( Y Y ) ( )
1
Lh(z) = (0, 0, 1) | o1 BOS(NT“) =0 (3.11)
0
N, L . 1
Lh(z) = 2(]1%% sin(Nyxz2) — j(ng + Asgn(x3)) (3.12)
OLgh (N, N2Ly D
= r i r = 3.13
Ee ( x1 sin(N,x2), 57 x7 cos(Nyx2), 7 ( )
L1 N,yx1sin(N,
LoLyh(z) = —2r1 sin(Neza) (3.14)

J (Lo — Ly cos(N,x2))
De la ecuacién (3.14) se deduce que el grado relativo del sistema es igual a 2 para toda
x1 # 0y xo # km con k € Z. Por lo tanto, es necesario buscar una funcién de salida lambda
tal que dA(x) (g(x), adsg(x),- - ,ad?_Qg(ac)> = 0. Por consiguiente, se obtiene lo que se

muestra en la ecuaciéon (3.15).

1 R
Lo — Lycos(Nyxza) (Lo — Ly cos(N,x2))?
o\ o\ o\
-z = 0 0 =0
(8:51 ’ 833'2 ’ 8ZE3>
0 LNy sin(NV,x2)

J(Lo - Ll COS(N,&‘Q))

1 2 R Q _ LiNyay sin(N,x2) @ (3.15)
LO — L1 COS(NTIEQ) 8:751’ (LO — L1 COS(NTQUQ))Q 8x1 J(LU — L1 COS(erg)) 8113 ’
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Analisis de la estructura del modelo no

3.1. Linealizacion ezacta lineal simplificado
MCIE JDGS

De la ecuacion (3.15) se aprecia que es factible escoger como funcién de salida a xs. Nueva-
mente se calcula el grado relativo para comprobar que este coincida con el grado del sistema,
las operaciones necesarias para esta tarea se muestran en las ecuaciones (3.16) a (3.21).

oA

5, = (0.1, 0) (3.16)
1
Lyh(z) = (0, 1, o) [ Lo~ 1 %OS(NT”) —0 (3.17)
0
LiA(z) = x3 (3.18)
OLsA
= 1
Ox (0. 0, 1)
LyLyA\(z) =0 (3.19)
Lff)\(x) = %x% sin(N,xzg) — l(Darrg + Asgn(xs)) (3.20)
2J J
LiN,x1sin(N,x
LyLiN(z) = ———"— (N,z2) £0 (3.21)

J(Lo - L1 COS(erg))

De la ecuaciéon (3.21) se obtiene que el grado relativo es igual a 3 para toda z; # 0y
o # kmw con k € Z al igual que sucedi6 en el calculo anterior. Es a partir de este punto que es
posible realizar la linealizacién por retroalimentacién de estado, para lo cual, se debe obtener
la entrada u mediante la ecuacion siguiente; ecuacion (3.22).

—L?A(ZL’) +v
LgL?)\(a:)

u =

(3.22)

El desarrollo realizado para hallar L?)\(x) se muestra en la ecuacion (3.23).

_l‘lR + L1 N, x1x3 Sin(NTSCQ)
Lo — Ly cos(Nyz2)

L N2L D
! x1 sin(Nyxz2), gj ! x? cos(N,2), —) T3

N, L 1
57 ! 23 sin(N,z2) — j[ng, + Asgn(xs)]

B LoLy N2x2x3 cos(N,x3) — 2L1 N, Rz? sin(N,z2) — L2 N2z3x3(1 + sin?(N,22))
B 2J[Lo — Ly cos(N,z2)]

L‘;’c)\(as)

2D .
“—[Lo — Ly cos(N,z2)][L1 N,2? sin(N,z2) — Dxs — Asgn(z3)]

J
2J[Lo — Ly cos(N,z2)]

Sustituyendo las ecuaciones (3.21) y (3.23) en la ecuacion (3.22), se obtiene la entrada wu;
ecuacion (3.24).

(3.23)

—LoLy N2z?x3 cos(N,x2) + 2L1 N, Rz? sin(N,z2) + L2 N2z3x3(1 + sin?(N,22))
u =
LN,z sin(N,x2)
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Analisis de la estructura del modelo no

3.2. Dindmica cero lineal simplificado
MCIE JDGS
2D
T[Lg — Ly cos(Nyx2)][L1 Ny23 sin(N,z2) — Dz — Asgn(xs)] + v
3.24
+ L1 Nyzq sin(N,x2) ( )

Finalmente, el cambio de coordenadas se muestra en la ecuacion (3.25).
z1 = Mz) = 29
20 = LyAx) = 3 (3.25)

N, L . 1
23 = L%)\(x) = 7130% sin(N,xz2) — j[DzL'g + Asgn(xs)]

3.2. Dinamica cero

FEn el andlisis de sistemas no lineales es de gran utilidad conocer la dinamica cero, la cual,
tiene un papel similar a los ceros en sistemas lineales. En este caso la dinamica cero es el
conjunto de todos los estados xo y entradas u(xg), definidos para toda t en la vecindad de
t = 0 que hagan que la salida sea idéntica a cero. El procedimiento para encontrar la dindmica
cero de cualquier sistema consiste en hacer cero todos los estados 21,29, - ,2r—1, ¥V 2r ¥
sustituirlo en la dindmica del sistema. Para realizar dichos pasos, es necesario encontrar una
transformacién de coordenadas, como la realizada en la linealizacién exacta, pero en este caso
respetando la funcion de salida h(z), para ello tenemos lo siguiente; ecuacion (3.26):

zZ1 = (;31 (.T) = h(a:) =3

29 = ¢o(x) = Lyh(x) = Ngiflx% sin(Nyx2) — %[ng + Asgn(xs)] (3.26)
23 = ¢3()

Se busca una funcion ¢3 tal que Lg¢ps(x) = 0, en consecuencia, se requiere lo siguiente;
ecuacion (3.27).
0¢s 1
Ox1 Ly — Ly cos(Nyx2)
Se propone que ¢3(x) = wo, ahora se comprueba que el Jacobiano de ®, mostrado en la
ecuacion (3.28), no sea una matriz singular.

=0 (3.27)

0 0 1
0P N, L ) N?2L D
9 TTlxl sin(N,xz2) 5 1x% cos(Nyze) —— (3.28)
0 1 0
Esto es facilmente comprobable mediante su determinante; ecuacion (3.29).
0P N, L
det ((‘337) = T;] Loy sin(N,z2) (3.29)
La transformacion inversa esta dada por la ecuacion (3.30).
T3 = 21
L2 = 23
(3.30)

oy 2[Jza + Dz + Asgn(z1)]
b N,Ly sin(N, z3)
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Analisis de la estructura del modelo no

3.2. Dindmica cero lineal simplificado
MCIE JDGS

Con el cambio de coordenadas la dindmica del sistema queda descrita por la ecuacién
(3.31).

21 = 22
Zo = b(2) + a(z)u (3.31)
Z3 = q3(2)

En donde:
a(z) = LgLsh (971(2))

b(z) = L?h (@1(2)) (3.32)

g3(2) = Ly (271(2))

De las ecuaciones (3.14) y (3.30), se obtiene a(z) mostrada en la ecuacion (3.33).

2N, Lysin(N,z3)[J2z2 + Dz + Asgn(z1)]

3.33
al2) J[Lo — L1 cos(Nyz3)] (3:33)
Se calcula L%h(z); ecuacion (3.34).
N, Ly23sin(N,z9)[R + L1 Nyw3sin(Nyx2)]  N2Ly
L2h _ 1 r r T r 2 Nr
rhz) J[Lo — L1 cos(Nya2)] + i cos(Neaa)
D N,L .
- ﬁ[ 5 ! 23 sin(N,x9) — Dxg — Asgn(z3)] (3.34)
De las ecuaciones (3.30) y (3.34) a encuentra b(z); ecuacion (3.35)
b(z) =  2[Jzp + Dz + Asgn(21)][R + LN,z sin(Ny23)]
B J[Lo — L1 cos(Nyz3)]
Nyzi1[Jzo + Dz1 + Asgn(z1)] cos(Nyzg) D
- — 3.35
* J sin(N,z3) 72 (3:35)
Para hallar ¢3(z) se tiene lo siguiente; ecuacion (3.36).
993 _ . e _ “1)) — o
= (0, 1, 0) : Lips(x) = x3; q3(2) = Lygs (<I> (z)) = z1; (3.36)
Se hace z; = 20 = 0 y se sustituye en las ecuaciones (3.33) y (3.35), obteniendo las
ecuaciones (3.37) y (3.38) correspondientemente.
2N, Ly sin(N,z3)[Asgn(z1)]
= 3.37
a(z)|21=07z2:0 J[LO . Ll COS(N,-Zg)} ( )
2R[Asgn(z1)]
b = — 3.38
(Z)|21:O,z2:0 J[LO o Ll COS(NTZ:;)] ( )
La entrada u queda definida por la ecuaciéon (3.39).
b R
G (3.39)

a(Z) 21:0,2220 N NrLl Sin(NTZ?))

Dado que ninguna ecuacién dindmica del sistema fue diferente de cero se dice que el sistema
no tiene dindmica cero.
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4. Programacion del modelo no lineal
simplificado

La programacion del modelo del motor se dividié en seis bloques, dos correspondientes al
circuito inversor, donde un bloque se encarga de manejar la l6gica de conmutacién, mientras
que el otro cumple la funcién de la circuiteria que regula la corriente mediante histéresis.
Por otro lado, los cuatro bloques restantes corresponden al motor, el diagrama de bloques
implementado en Simulink se muestra en la figura 4.1.

. A~
[TREE] > mheta
From23 see.b
Logica_de_conmutacion $%°-¢
Voltie sec_a
Froms3 Goios
MATLAB Functiont
Voltale
[ - Gaute
Goto20
- B
e
-
secd Gotoz1
CH—>—>a
Desmag Desmag =
Chogping Gotoz2
Constant2 Electionica de potencia
.
C o ]
r— Inductancia f
fd Tidl

MATLAB Function

Goto?

From13

MATLAB Functiont

1

Integrator

1

Inegrator1

1
s

Integrator?

Integrator3

Gotof

Gotod
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Goto11

From16

From17

From14

From15

1

From18

Sub_sist_Mecanico

Te

Theta

a

Goto14

From21

[ > m

Coto5 From22

[T >—»

From19

[T+ -

Goto12 From2)

F

Velocidad

From25

Goto16

1 1

s

Integratoré | Integrators

MATLAB Function3

Goto13

MATLAB Function2

From36 To Workspace13

LD
oo e o

Fromd4 To Workspace 3

From38 To Workspace17

-
Lb, rads ’@ o -
From35 To Workspace5

Gainl

Figura 4.1: Diagrama de bloques del sistema completo del motor

FEn seguida se describe el contenido de cada uno de estos bloques y en el caso de los bloques
del circuito inversor como operan estos.

4.1.

Bloque A: Légica de conmutacion

De acuerdo con la ecuacion (2.10) el signo del torque es independiente del signo de la
corriente, y solo se ve afectado por el signo de la funcién senoidal, la cual, a su vez corresponde a
la derivada de la inductancia. Es decir, el torque producido por cada fase serd positivo siempre
que la inductancia incremente y negativo cuando la inductancia decaiga. Por ello y debido
al comportamiento de la inductancia de cada una de las fases, mostradas en la figura 4.2, se
deduce la secuencia de activacion de las fases para giro horario y antihorario las cuales, se

muestran en las figuras 4.3 y 4.4 correspondientemente.
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Programacién del modelo no lineal

4.1. Bloque A: Ldgica de conmutacion

MCIE

simplificado
JDGS

3.5

Inductancia [mH]
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—1®
|— o
N—ro|
e

0 [grados]

Figura 4.2: Inductancias de las fases del motor
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Figura 4.3: Secuencia para giro horario
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Programacién del modelo no lineal

4.1. Bloque A: Ldgica de conmutacion simplificado
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Figura 4.4: Secuencia para giro antihorario

Como se puede observar el ancho del pulso de cada sefial es de 15°, lo cual, corresponde al
adngulo de paso mismo que se puede calcular mediante la ecuaciéon 4.1, de esto se puede deducir
facilmente que el motor conmuta 6 veces cada una de sus fases por cada vuelta.

o
€= 560 (4.1)
N - N,

Generalmente un circuito convertidor posee una entrada de voltaje, un bit de direcciéon
y retroalimentaciéon de la posicién. No obstante, para la programacién del circuito en este
proyecto se decidié integrar el bit de direccién con el voltaje, de manera tal que, al recibir
voltajes negativos el circuito lo interprete como un giro en sentido antihorario. De esta forma
serd posible controlar la velocidad del motor con una tinica entrada.

Para implementar el bloque correspondiente a la légica de conmutaciéon se programé un
bloque Matlab function, para encender y apagar cada una de las fases para la secuencia de
giro horario. En el caso del giro en sentido antihorario debido a la similitud de la secuencia
de giro horario, inicamente se redireccionan las salidas para obtener la secuencia correcta. El
bloque y el codigo programado se muestran en la figura 4.5, mientras que el diagrama de flujo,
en el cual, se basa el c6digo se puede observar en la figura 4.6.
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Programacién del modelo no lineal

4.1. Bloque A: Ldgica de conmutacion simplificado
MCIE JDGS
function [sec a,sec_b,sec c,sec d] = Logica de conmutacion(Theta,Voltaje)

Theta=Theta*180/pi;
Min a=[-3e€0,-300,-240,-180,-120,-€0,0,€0,120,180,240,3001;
Max a=Min a+15;
Min b=Max_a;
Max b=Min b+15;
Min c=Max b;
Max c=Min c+15;
Min d=Max c;
Max d=Min d+15;
sec_a=0;
sec_b=0;
sec_c=0;
sec_d=0;
if Theta>=0
theta=mod (Theta, 360) ;
else
theta=-mod(-Theta, 360) ;
end
for k=1:12
if (theta>Min a(k) && theta<=Max al(k))
sec_a=Voltaje;
sec_b=0;
sec_c=0;

sec_d=0;

sec_a
—»| Theta A
‘ sec_b

Logica_de_conmutacion
—p Votaje

breaks;
elseif (theta>Min b(k) && theta<=Max b(k))
sec_a=0;
sec_b=Voltaje;
sec_c=0;

SEC_C

vV

sec_d

sec_d=0;
break;
elseif (theta>Min c(k) && theta<=Max c(k))
sec_a=0;
sec_b=0;
sec_c=Voltaje;
sec_d=0;
break;
elseif (theta>Min d(k) && theta<=Max d(k))
sec_a=0;
sec_b=0;
sec_c=0;
sec_d=Voltaje;
break;
end
end
if Voltaje<O
kl=sec_aj;
sec_a=-sec_d;
k2=sec_b;
sec_b=-kl;
kl=sec c;
sec_c=-k2;
sec_d=-kl;
end

Figura 4.5: Blo%%e A y su codigo



Programacién del modelo no lineal

4.2. Bloque B: Electrénica de potencia simplificado
MCIE JDGS

heta, Voltaje

| Theta=Theta(180/m)|
¥

Se inicializan todas las
secuencias con un
valor de cero

No ; Theta positivo? Si

[Theta=|Theta|%360) [Theta=|Theta|%360)
| I

»(i=0; i<12; i+1

Sec_a=[Voltaje|;
Sec_b=0;
Sec_c=0;
Sec_d=0;

break;

Sec_a=0;

. [Sec_b=|Voltaje|;

Sec_c=0;

Sec_d=0;
break;

Sec_a=0;

. Sec_b=0;

.. Theta dentro de nlinial-

“intervalo i de C2 Sec_c—|V(ilt'f1}e|,
Sec_d=0;

break;
Sec_a=0;
Sec_b=0;
Sec_c¢=0;
Sec_d=|Voltaje];
break;

Sec_a=Sec d;

Sec_b=Sec_a;

Sec_c=Sec b;

Sec_d=Sec_c;
T

Figura 4.6: Diagrama de flujo del bloque A

4.2. Bloque B: Electrénica de potencia

Comunmente cualquier convertidor implementa alguna técnica de regulaciéon de corriente
como una protecciéon para el motor, dado que, la resistencia de las fases suele ser relativamente
pequena provocando una demanda de corriente que puede danar al motor. Por esta razon se
programé un bloque de regulaciéon de corriente por histéresis ya que esta técnica de regulacién
es de lazo cerrado y se considera mas segura que la técnica por PWM, que no tiene retroali-
mentacién de la corriente. El bloque se programé mediante un subsistema; figura 4.7, cuyas
entradas y salidas son las siguientes:

» Entradas de corriente de cada fase.

= Entradas de voltajes de secuencia de cada fase.
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4.2. Bloque B: Electrénica de potencia

MCIE

Programacién del modelo no lineal

simplificado
JDGS

Entrada de voltaje del circuito inversor.

» Entrada del bit de desmagnetizacion (0 = sin desmagnetizacion, 1= con desmagnetiza-

cion).

» Entrada del bit de troceado de corriente (0 = Soft chopping, 1 = Hard chopping).

Salidas de voltaje de cada fase.

Yoltaje
sec_a
ia
sec_b
ib

sec_c B

C

sec_d
id

Desmag

Yy v i v vvyey

Chopping

vd

vb

vC

vd

Figura 4.7: Bloque B

Internamente el subsistema cuenta con cuatro bloques de Matlab function, como se muestra
en la figura 4.8, dichos bloques se encargan de verificar que la corriente de cada fase se encuentre
dentro de la banda histéresis. Esto lo logra siguiendo el algoritmo representado en el diagrama

de flujo de la figura 4.9. Del diagrama de flujo se tienen las siguientes variables:

Voltaje = Voltaje de entrada del circuito inversor.
sec = Voltaje de secuencia de la fage.

i = Corriente de la fase.

Isup = Limite superior de corriente.

linf = Limite inferior de corriente.

d = Bit de desmagnetizacion.

¢ = Bit de troceado de corriente.

e0) = Estado anterior.

el = Estado actual.
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4.2. Bloque B: Electrénica de potencia
MCIE

Programacién del modelo no lineal

simplificado
JDGS

Voltaje Voltaje

From From2
sec vo sec vol—»(3)
sec a Sec C

= ) va = ve

ia ‘ ic ‘

[Desmag], d¢ Higeress [Desmagls d Higteress
Fromd Fromé
[Choppings— b . [Crioppings—» e
1 oltaje From8 From10
Voltaje Goto -
<Desmag] MATLAB Function1 MATLAB Functiond
Desmag Gotol D D "
[Chopping] Memory Memon2
Chopping Goto2 Voltaje Voltaje
From1 From3
(A )——»fs=c vob—»(2) sec vol—(1)
se;_b _ b sec d vd
.—’. 1 ]
ib $ id 4
@]P d Higaresis @b d Higerogic
Froma From7
[Choppngs—»c e ¢ “!
From39 From11
| =0 1 4 5

MATLAB Function2

I

Memorny1

MATLAB Function3

I

Memory3

function [vo,el] = Histeresis(Voltaje,sec,i,Isup,Iinf,d,c,e0)

if sec==
if i>0
vo=-d*abs (Voltaje);
else
vo=0;
end

else%lLa salida de voltaje actual se decide a partir del estado anterior

vo = abs(Voltaje) *(e0-(1-e0)*c);
end
if i>=Isup $51i la corriente es mayor al valor maximo deseado...
el=0; %El estado actual se iguala a cero
elseif i<=Iinf $51 la corriente es menor al valor minimo deseado...
el=1; %El estado actual se iguala a 1
else $51 la corriente se encuentra en el rango deseado...
el=e0; %El estado actual se iguala al estado anterior

end

Figura 4.8: Interior del bloque B
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Programacién del modelo no lineal

4.83. Bloques del motor de reluctancia variable
MCIE

simplificado
JDGS

Voltaje, sec, 1, Isup,
linf, d, c y €0
NOQ Si
\\/
No

[vo= [Voltaje[e0-(I-e0)c][;] [vo=0;] [vo= -d [Voltaje];]

Si

Figura 4.9: Diagrama de flujo del bloque B

4.3. Bloques del motor de reluctancia variable

Para programar el motor de reluctancia variable se dividi6 este mismo en cuatro bloques de
Matlab function para simplificar la busqueda de errores, los bloques se enlistan a continuacion:

= Bloque C: Inductancias, ecuacion (2.5), figura 4.10.
= Bloque D: Subsistema eléctrico, ecuacion (2.6), figura 4.11.
= Bloque E: Subsistema mecanico, ecuacion (2.9), figura 4.12.

= Bloque F: Velocidad, ecuacién (2.1) y ecuacion (2.3), figura 4.13.

faf—m function [fa, fb, fc, fd] = Inductancia(LO,Ll,Nr,N, Theta)
5; b > fa=L0-Ll*cos (Nr*Theta) ; $Funcién de la inductancia de
— Theta = - * 3 * 2% . & cid de i1 cC ci de
Indudendia e fb=L0-Ll*cos (Nr*Theta-2 p}/N). 5FuUn %:n de la %ndu tan %a de
fe=L0-Ll*cos (Nr*Theta-4*pi/N); $Funcidén de la inductancia de
. fd=L0-Ll*cos (Nr*Theta-6*pi/N); $Funcién de la inductancia de

Figura 4.10: Bloque de inductancias
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Programacién del modelo no lineal

4.83. Bloques del motor de reluctancia variable simplificado
MCIE JDGS
—»ifa
—» b dia — . . . . . . X
e function [dia,dib,dic,did] = Sub sist Electrico(fa,fb, fc, fd,va,vb,vc,vd, ...
ol ia,ib,iec, id, Theta,w, L1, Nr,N,R)
—alva $Derivada de la corriente de la fase a
—»vb dib | dia=(1/fa)*(va-ia*R-L1*Nr*ia*w*sin (Nr*Theta)):
“lve D %$Derivada de la corriente de la fase b
N P ga‘éwm dib=(1/fb) * (vb-ib*R-L1*Nr*ib*w*sin (Nr*Theta-2*pi/N));
—»lia $Derivada de la corriente de la fase c
T die > dic=(1/fc)* (vc-ic*R-L1*Nr*ic*w*sin (Nr*Theta-4*pi/N));
—»lic $Derivada de la corriente de la fase d
—»id did=(1/£fd)* (vd-1d*R-L1*Nr*id*w*sin (Nr*Theta-6*pi/N));
— Theta dgid |
—w
Figura 4.11: Bloque del subsistema eléctrico
—»ia Taf—»
—» b
ol function [Ta,Thb,Tc,Td] = Sub_sist Mecanico(ia,ib,ic,id, Theta,Ll,Nr,N)
E- Ta=(Nr*L1/2)* (ia~2) *sin (Nr*Theta) ; $Par producido por la fase a
»ic 4 Th=(Nr*L1/2) * (1b"2) *3in (Nr*Theta-2*pi/N) ; $Par producido por la fase b
Sub_sst_Mecanico Tc=(Nr*L1/2) * (ic*2) *sin (Nr*Theta-4*pi/N) ; $Par producido por la fase c¢
Tcl» Td=(Nr*L1/2)* (id"2) *sin (Nr*Theta-6*pi/N); $Par producido por la fase d
—-»id
— Theta Tdf—»
Figura 4.12: Bloque del subsistema mecéanico
function [Te,dw] = Velocidad(TL,J,Ta,Tb,Tc,Td,w,Delta,D)
¥ Te=Ta+Th+Tc+Td; $Par electromagnético producido
if w<0 $Par por friccidén de Columb mas vizcosa
— Te
F Tf=D*w-Delta;
elseif w>0
g S Tf=D*w+Delta;
else
- dwi- TE=0;
s end
dw=(1/J) * (Te-TL-Tf) ; $Derivada de la velocidad del motor

Figura 4.13: Bloque de velocidad
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5. Simulacion del modelo no lineal
simplificado

Como primer paso para validar el modelo mediante su simulacion, se introdujeron los
pardmetros proporcionados por el fabricante, los cuales, se enlistan abajo:

" Vinaz = 24 Viy

" Whar = 6000 rpm

= R=3Q

» Ly =210 uH
= Ly =130 uH
- N =4

= N, — 6

s J = 3.9063x1075 K gm?
» 7,=0.01 Nm

» D =0.0001 Nm/rad/s
= A =0.005 Nm

El motor se alimenté con un escalén de voltaje de amplitud igual al voltaje nominal por 1
segundo y posteriormente se invirti6 la polaridad del pulso para provocar un cambio de giro en
sentido antihorario. Con estos valores el motor no logra arrancar, por lo cual, se decidi6 ajustar
los pardmetros del motor principalmente las inductancias y la resistencia de fase hasta lograr
alcanzar la velocidad nominal del motor cuando se aplican 24V a las fases. Notese que todas
estas pruebas se realizaron sin carga, es decir, con 7;=0 y sin regulacién de corriente. Después
de varias pruebas se tomaron los siguientes pardmetros los cuales, permitieron alcanzar una
velocidad de 5700 rpm a 24V. Es importante resaltar que los datos del fabricante no son
necesariamente incorrectos, simplemente se desconoce en qué condiciones fueron obtenidos.

= R =10
» Lg=21mH
» ) =13mH

En seguida en las figuras 5.1 y 5.2, se pueden observar las sefiales de corriente y torque de
cada una de las fases del motor, por otra parte, en las figuras 5.3 y 5.4 se muestran las seniales
de velocidad y torque electromagnético total.
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Simulacién del modelo no lineal

simplificado
JDGS

Figura 5.1: Corrientes de fase
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Figura 5.2: Torques de fase
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Simulacién del modelo no lineal

5.1. Prueba del blogque: Logica de conmutacion simplificado
MCIE JDGS
6000 : : : : : : :
4000
2000
£
= 0
3
—2000
—4000
—6000
0
t[s]
Figura 5.3: Velocidad del motor
2 P ]

T [N*m]

iy ; ; ; ; ; ; ;
0

Figura 5.4: Torque total

5.1. Prueba del bloque: Légica de conmutacién

La simulacién correspondiente al bloque de logica de conmutacion se presenta en las figuras
5.1 a 5.4 de la secci6n anterior, como se puede apreciar en dichas figuras, el motor pasa por
una etapa de frenado ubicada entre los segundos 2 y 2.26 aproximadamente. Es facil notar que
al exigir un cambio abrupto en la direccién de giro el motor demanda una gran cantidad de
corriente llegando a un pico de 25 A, mismo pico se puede observar en las graficas de torque
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Simulacién del modelo no lineal

5.1. Prueba del blogque: Logica de conmutacion simplificado
MCIE JDGS

dado que el torque depende del cuadrado de la corriente. En el caso de la grafica de velocidad,
se aprecia como la velocidad decae de su valor nominal hasta llegar a cero en ese periodo de
tiempo, posteriormente el motor alcanza la velocidad nominal en sentido antihorario. A fin de
examinar con mayor detenimiento lo que ocurre con las corrientes al inicio y final de la etapa
de frenado se deben observar las figuras 5.5 y 5.6. En la figura 5.5, se puede distinguir como a
pesar de que el cambio de giro ya fue demandado al motor la secuencia continta siendo para
giro horario, es decir, A B C D; el tinico cambio apreciable en ese instante de tiempo es el
incremento de la corriente.

]8- ,,,,,,,,,, ,,,,,,,,,,, Voo ,,,,,,,,, g_ia‘
]6- ,,,,,,,,,, ,,,,,,,,,,, ,,,,,,,,,,,
S P O I N S T S

12_ ,,,,,,,,,,, ,,,,,,,,, /
7] S T NN o SR A Voo

Corriente [A]

1.998 1.999 2 2.001 2.002 2.003 2.004

N
(Y

N
S

Corriente [A]
~
D

~
S

1 I ; i i
2.245 2.25 2.255 2.26 2.265 2.27
t[s]

Figura 5.6: Corrientes de fase, fin de la etapa de frenado
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Simulacién del modelo no lineal

5.2. Prueba del bloque: Electrénica de potencia simplificado
MCIE JDGS

En cambio, al finalizar la etapa de frenado la secuencia de las fases cambia de la siguiente
forma A B C B A D C B, con lo cual, se obtiene la secuencia de giro antihorario, al mismo
tiempo que el nivel de corriente vuelve a reducirse.

5.2. Prueba del bloque: Electréonica de potencia

Para poner a prueba este bloque del circuito inversor, primero se comprueba el funciona-
miento del troceado de corriente. Se configuran los limites inferior y superior de corriente en
9 v 10A respectivamente y se aplica al motor 24V, durante dos segundos para asegurar que el
motor ha llegado a su velocidad nominal. En las figuras 5.7 a 5.9 se muestran las respuestas
de corriente de la fase A, torque y velocidad.

10

8
~
= 6
oS

4

]] N A AR
2 \ 9 \ — Soft chopping
0 / — Hard chopping
0 0.5 1 1.5 2

t[s]
Figura 5.7: Corriente de la fase A, simulacion del troceado de corriente

En la figura 5.7 se puede observar como la corriente efectivamente se mantiene dentro de
la. banda histéresis al inicio de la simulacién, cuando la corriente demandada por el motor
estaba alrededor de 20A. En esta misma grafica se observa la diferencia entre el troceado de
corriente soft y hard chopping. Donde claramente al caer con mayor velocidad el troceado
hard alcanza una mayor frecuencia de troceado que el modo soft. El resto de la simulacién
la respuesta de corriente en ambos modos de troceado se mantiene idéntica, presentando
inicamente un pequeflo desfasamiento, provocado por la regulacion del inicio. Como era de
esperarse la respuesta de torque de la figura 5.8 fue similar en ambos modos de troceado de
corriente, lo mismo ocurre con la respuesta de velocidad del rotor, figura 5.9.
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Simulacién del modelo no lineal

5.2. Prueba del bloque: Electrénica de potencia simplificado
MCIE JDGS
]
Soft chopping
0.4 — Hard chopping H

0 0.5 1 L5 2
t[s]

Figura 5.8: Torque total, simulacién del troceado de corriente

5000 / - / /77/'_‘
- e
3000 / / /

| AdhA

@ [rpm]

1000 Soft chopping
— Hard chopping
0
0 0.5 1 1.5 2

t[s]

Figura 5.9: Velocidad del motor, simulacién del troceado de corriente
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Simulacién del modelo no lineal

5.2. Prueba del bloque: Electrénica de potencia simplificado
MCIE JDGS

Finalmente, la prueba del modo de desmagnetizacion de las fases consiste nuevamente
en aplicar 24V al motor por dos segundos, mientras la regulacién de corriente se mantiene
inactiva. Las respuestas de corriente, torque y velocidad se pueden apreciar en las figuras 5.10
a 5.12.

30 .
Sin desmagnetizacion

25 10 |~ Con desmagnetizacion [

20 = \\
315 \\

0
10 e e i
5
0
0 0.5 I 1.5 2

t[s]

Figura 5.10: Corriente de la fase A, simulacién de la desmagnetizacién

1.5 )
Sin desmagnetizacion
Con desmagnetizacion
1 0.08 AN
*
E 0.06 1\/\ /\/ \ )
“&»
0.5 . BN

t[s]

Figura 5.11: Torque total, simulacién de la desmagnetizacion
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Simulacién del modelo no lineal

5.2. Prueba del bloque: Electrénica de potencia simplificado
MCIE JDGS
6000 ; ! !
5000 e ; .................. S b i
4000+ 4 - - g .................. g .................. g .................. ]
~ ; ; ;
g . . .
& 3000 ................... R R Co ]
3

20000 .................. .................. .................. i

1000 .................. Sin desmagne tizacion

Con desmagnetizacion
I

0 0.5 I 15 2
t[s]

Figura 5.12: Velocidad del motor, simulacion de la desmagnetizacion

Al comparar la operacion del motor con y sin desmagnetizacién, es posible observar como
las respuestas de corriente, mostradas en la figura 5.10, son notoriamente diferentes. Ya que
en el caso sin desmagnetizacion la corriente no logra bajar a 0A y tiene un valor promedio
mayor al visto en el caso con desmagnetizacion con una diferencia de 79 %, donde ademas si se
alcanzan corrientes de 0A. De la figura 5.11 se aprecia como las respuestas de torque a pesar
de ser ligeramente distintas, obtiene valores promedio similares difiriendo en un 7 %, mientras
que en el caso de las respuestas de velocidad de la figura 5.12, los valores promedios obtenidos
en ambos casos difieren en un 8 %, por lo tanto, el uso de la desmagnetizacion puede resultar
favorable dado que el consumo de corriente visto en una de las fases del motor resulté ser
mucho menor comparado al caso sin desmagnetizacién y las respuestas de torque y velocidad
se ven poco afectadas.
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6. Comparacion de los modelos no lineales

A fin de comparar ambos modelos, primero se alimenté el motor de ambos modelos a 7V
para intentar alcanzar una velocidad cercana a 2000rpm, alrededor de la cual, se piensa operar
el motor, las graficas obtenidas se muestran en las figuras 6.1 a 6.4. De estas graficas se puede
observar que el motor alcanza una velocidad un poco menor a las 2000rpm con corrientes
méaximas de 8 A aproximadamente debido al cambio de giro, por lo tanto, la regulaciéon de
corriente no afect6 el funcionamiento del motor. Al comparar las respuestas obtenidas del
modelo con saturacion, con las respuestas del modelo simplificado, es posible apreciar que en
ambos modelos se llegan a resultados muy similares, con la tnica diferencia que los valores
promedio obtenidos en la velocidad, donde se tiene una variacién menor a lrpm.

— Modelo simplificado Modelo con saturacion
10 ;
~ ~
IS5 I
0
0 2 4
t[s]
10
- : ~
T 5 <
0
0
0 2 4 0 2 4

t [s] t[s]

Figura 6.1: Corrientes de fase con v;= 7V
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Comparacion de los modelos no lineales

JDGS

— Modelo simplificado Modelo con saturacion
0.2 0.2
N N
S 0 50
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-0.2 -0.2
0 2 4 2 4
t[s] t[s]
0.2 0.2
N g _
x 0 5 £ VAT
3 <, r
- R i
-0.2 -0.2
0 2 4 2 4
t[s] t[s]
Figura 6.2: Torques de fase con v;= 7V
2000 y=i : . r
—— Modelo simplificado
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1000 / /
E 0 £ FAN
< \ Y
3 \_// //\/
N p—y N
-1000 \
-2000 ==
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
t[s]

Figura 6.3: Velocidad del motor con v;= 7V

41



Comparacion de los modelos no lineales
MCIE JDGS

—— Modelo simplificado

0.1 — Modelo con saturacion

0 0.5 I 1.5 2 2.5 3 3.5 4
t[s]

Figura 6.4: Torque total con v;= 7V

A fin de observar el comportamiento de ambos modelos a voltaje nominal, para la siguiente
prueba se aplica 24V a la entrada de voltaje. Nuevamente se muestran las respuestas de
corriente, torque y velocidad del motor para ambos casos, figuras 6.5 a 6.8.

— Modelo simplificado Modelo con saturacion
10} 10}
St = | L
S 5 Wmimrsssiiigiiiicrad I oo ) 5 Wemriiiiariiasard | o
0 0
0 2 4 0 2 4
t[s] t[s]
10 10
~ ~
S s LU
= e = 5 B — .
0 0
0 2 4 0 2 4
t[s] t[s]

Figura 6.5: Corrientes de fase con v;= 24V
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Comparacion de los modelos no lineales

MCIE JDGS

Modelo con saturacion

— Modelo simplificado

2 4
t[s]
2 4
t[s] t[s]
Figura 6.6: Torques de fase con v;= 24V
6000 ! : . :
k| ——— Modelo simplificado
4000 //— / /77/\\ — Modelo con saturacion
2000 £
: yavia
~
? 5260 NINANANAN / \
2000 3255 ANANS \
-4000 \
-6000
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4

t[s]

Figura 6.7: Velocidad del motor con v;= 24V
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Comparacion de los modelos no lineales
MCIE JDGS

0.5 ) ] ]
—— Modelo simplificado

— Modelo con saturacion

0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
t[s]

Figura 6.8: Torque total con v;= 24V

0.07 — — — Modelo simplificado —— Modelo con saturacion
' f f Posicion: Py~
0.06 | | almeadaz -
0.05 7
§ 0.04
= :
> 0 03 ....................................................... -
002v B gty ........... gt
0.0l A e > = o = Posicion
G . | desalineada
() = i i i
0 5 10 15 20

i [A]
Figura 6.9: Encadenamientos de flujo
De las figuras anteriores se observa coémo, al igual que ocurrié al aplicar 7V, con voltaje
nominal el comportamiento sigue siendo similar, nuevamente la diferencia mas notoria se

obtiene en la velocidad, donde se tiene una diferencia de 5rpm. Este resultado se debe a que
a pesar de que el modelo incluye el efecto de la saturaciéon del material, dicho efecto no es
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Comparacion de los modelos no lineales
MCIE JDGS

apreciable debido a la magnitud de la inductancia, que provoca que la saturacién se manifieste
a corrientes mayores a 10A.

Para observar con detenimiento lo antes mencionado, en la figura 6.9 se muestran los
encadenamientos de flujo para corrientes de 0 a 20A, cada curva corresponde a las inductancias
cuando los polos del rotor y estator se encuentran en una posicién totalmente desalineada,
alineada y en posiciones intermedias. Para concluir esta seccién es importante mencionar
que el modelo con saturaciéon utilizado en este proyecto demostré ser ttil como una primera
aproximacion al fenémeno de saturacion ya que el control de velocidad de este proyecto opera
al motor con corrientes suficientemente bajas para evitar entrar en saturacién. Sin embargo,
si lo que se desea es operar el motor en saturacion, el modelo deja de ser fiable y dista méas
del comportamiento esperado en un motor real, por esta razén se recomienda hacer uso de
modelos més precisos como puede ser un modelo de elemento finito.
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7. Comparacion de los modelos lineal y no
lineal

En esta seccién se muestran las simulaciones, a las cuales, se sometieron ambos modelos del
motor con la finalidad de comparar los efectos que tienen el considerar desmagnetizacion de las
fases y variar en el modo de operacién de troceado de corriente para definir en qué condiciones
de funcionamiento el modelo lineal es una buena aproximaciéon del no lineal. Posteriormente,
se observard el comportamiento de los modelos al aplicarse escalones de voltaje y variaciones
senoidales a la entrada.

7.1. Simulaciéon en los modos de troceado de corriente y des-
magnetizacion

Las pruebas realizadas para esta seccién se dividen en dos, en la primera parte no se
considera desmagnetizacion de las fases y solo se varia entre el modo de troceado de corriente
soft v hard chopping con una banda de histéresis entre 6 y TA, las curvas de velocidad y torque
obtenidas se muestran en las figuras 7.1 a 7.4.

W [rpm]

Modelo no lineal
— Modelo lineal

I I

1.5 2 2.5 3
t[s]

Figura 7.1: Velocidad, sin desmagnetizacion y soft chopping
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7.1. Simulacion en los modos de troceado de Comparacién de los modelos lineal y no

corriente y desmagnetizacion lineal
MCIE IDGS
0.154 B e L i i i
: : : Modelo no lineal
Modelo lineal
- 0.1
S
*
2,
=Y
0.05

Figura 7.2: Torque total, sin desmagnetizacion y soft chopping

W [rpm]

Modelo no lineal
Modelo lineal

15 2 2.5 3
t[s]

Figura 7.3: Velocidad, sin desmagnetizaciéon y hard chopping
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7.1. Simulacion en los modos de troceado de Comparacién de los modelos lineal y no

corriente y desmagnetizacion lineal
MCIE IDGS
0.15h . S A ! ! ]
: : : Modelo no lineal
Modelo lineal
0.1

~

S

*

g,

=Y

0.05

Figura 7.4: Torque total, sin desmagnetizacion y hard chopping

De esta prueba se puede observar como el modelo lineal, al considerar la inductancia cons-
tante, no logra reproducir las oscilaciones en las curvas de torque y en consecuencia tampoco en
las curvas de velocidad. Esto ocurre, dado que, al momento en que se apaga una fase y enciende
la fase siguiente, la curva de descarga y carga correspondientes se compensan provocando que
el torque electromagnético total sea continuo.

2000

sool /0 . . — — I |

o0kl ST e, U SR SRR |

W [rpm]

so0M ............ ............ ............ ............ ........... i

Modelo no lineal

1 - - | = Modeto tinear_||

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3
t[s]

Figura 7.5: Velocidad, con desmagnetizacion y soft chopping
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7.1. Simulacion en los modos de troceado de Comparacién de los modelos lineal y no

corriente y desmagnetizacion lineal
MCIE IDGS

Para la siguiente prueba se aplicé desmagnetizaciéon para comparar el comportamiento con
las pruebas anteriores, las graficas obtenidas de velocidad, y torque se pueden apreciar en las
figuras 7.5 a 7.8.

s DU ST o ' ]
0.15 ; ; ; Modelo no lineal
Modelo lineal
A T AAAAAAAAA AAAAAAAAAAA AAAAAAAAAAA AAAAAAAAAA AAAAAAAAAAA
*
J
- 5 5 5 5 5
0. 05 L AAAAAAAAA AAAAAAAAAAA AAAAAAAAAAA AAAAAAAAAA AAAAAAAAAAA
0 AAAAA o o e RERREREEREE EEERERREREE
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3
t[s]
Figura 7.6: Torque total, con desmagnetizacion y soft chopping
2000F ' : : :
1500+ .
T
é 1000+ 5
3
500 .
Modelo no lineal
ol Modelo lineal ||
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3

t[s]

Figura 7.7: Velocidad, con desmagnetizacion y hard chopping
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7.1. Simulacion en los modos de troceado de

Comparacién de los modelos lineal y no

corriente y desmagnetizacion lineal
MCIE JDGS
0_]5’ ............ . S L ' ' ]
: : Modelo no lineal
Modelo lineal
— 0 ] ........... ............ ................................................ .
S . .
*
< | |
" : :
0. 05 ........ ............ ................................................ ]

Figura 7.8: Torque total, con desmagnetizacion y hard chopping

De las figuras anteriores se observa como gracias a la desmagnetizacion de las fases am-
bos modelos demuestran un comportamiento similar en las curvas de velocidad y torque. No
obstante, la diferencia del comportamiento se aprecia en las curvas de corriente durante los
primeros 30ms, mostradas en las figuras 7.9 y 7.10 , en estas figuras se aprecia que la corriente
maxima que alcanza el modelo lineal no supera los TA, por tanto, no presenta troceado de

corriente.

Modelo no lineal

Modelo lineal

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05

t[s]

Figura 7.9: Transitorio de corriente de la fase a, con desmagnetizacién y soft chopping
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7.1. Simulacion en los modos de troceado de Comparacién de los modelos lineal y no

corriente y desmagnetizacion lineal
MCIE IDGS

| Modelo no lineal
| =™ Modelo lineal

X
S |
28 |
JE - 1
oL R RRREE = | ! |
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05

t[s]

Figura 7.10: Transitorio de corriente de la fase a, con desmagnetizacion y hard chopping

Por otro lado, el modelo no lineal presenta troceado de corriente en ambos casos, de estas
graficas es importante notar como, con el troceado de corriente soft chopping, la frecuencia
de troceado disminuye en comparacién a la obtenida con hard chopping. Dicho resultado era
esperado dado que en hard chopping decae la corriente a mayor velocidad.

4 T T T
' ' Modelo no lineal

hd
(.
T

N
(.
T

i, [4]
=

=~
()
T

S
()
T

0 I I
2.98 2.985 2.99
tls/

Figura 7.11: Corriente de la fase a en estado estable, con desmagnetizacion y soft chopping
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Comparacién de los modelos lineal y no

7.2. Simulacion con entrada tipo escalon lineal
MCIE JDGS

Como comentario final sobre estas pruebas, se observa que las corrientes en estado estable
obtenidas de ambos modelos considerando desmagnetizacién, son mucho mas parecidas entre
si, como se aprecia en la 7.11, que las obtenidas cuando no se considera este efecto; figura 7.12.
Esto se debe a que el efecto de la fuerza contraelectromotriz se reduce en gran media por la
desmagnetizacion.

Ademais, con base en los resultados mostrados en esta seccion se decidioé que todas las prue-
bas que se realizaran a partir de este punto deberan incluir soft chopping vy desmagnetizacion,
dado que este modo de troceado de corriente requiere una frecuencia de troceado menor que
hard chopping y, por lo tanto, es menos exigente para los transistores del circuito inversor,
mientras que la desmagnetizacién es necesaria para que ambos modelos sean similares.

3.5 T T !
: ﬁ : Modelo no lineal
1| Modelo lineal

3

2.5
2
~
A
~% 15 i

2.99 2.995 3

t[s]

Figura 7.12: Corriente de la fase a en estado estable, sin desmagnetizacion y soft chopping

0 1
2.98 2.985

7.2. Simulaciéon con entrada tipo escalén

Para comparar el comportamiento de ambos modelos del motor alrededor del punto de
operacion, estos se sometieron a simulacién considerando desmagnetizacion de las fases y
operando en el modo soft chopping. En cada una de las pruebas se estabilizan ambos modelos
en una velocidad de 2000rpm por 2 segundos y posteriormente se aplica un escalén a la entrada
de voltaje para variar la velocidad a 1000, 1500, 2500 y 3000rpm durante 2 segundos. En las
figuras 7.13 a 7.20 se pueden apreciar las curvas de velocidad y torque de cada una de las
pruebas.
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Comparacién de los modelos lineal y no

7.2. Simulacion con entrada tipo escalon lineal
MCIE JDGS
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Figura 7.13: Velocidad con escaléon a 1000rpm
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Figura 7.14: Torque con escalén a 1000rpm
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Comparacién de los modelos lineal y no

7.2. Simulacion con entrada tipo escalon lineal
1] S e ——— T EEE— I -
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Figura 7.15: Velocidad con escaléon a 1500rpm
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Figura 7.16: Torque con escalén a 1500rpm
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Comparacién de los modelos lineal y no

7.2. Simulacion con entrada tipo escalon lineal
MCIE JDGS
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Figura 7.17: Velocidad con escalén a 2500rpm
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Figura 7.18: Torque con escalén a 2500rpm
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Comparacién de los modelos lineal y no

MCIE

W [rpm]

7.2. Simulacion con entrada tipo escalon lineal
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Figura 7.19: Velocidad con escalén a 3000rpm
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Figura 7.20: Torque con escalén a 3000rpm
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Comparacién de los modelos lineal y no

7.8. Simulacion con entrada senoidal lineal
MCIE JDGS

De las graficas anteriores es apreciable como, tanto las curvas de velocidad, como la de
torque del modelo lineal se asemejan en gran medida a las obtenidas del modelo no lineal,
sin embargo, en el caso de las curvas de torque, la diferencia entre ambos modelos se centra
en los puntos en que el voltaje de entrada cambia de forma abrupta, lo cual, ocurre al inicio
de la simulacién y en el segundo 2. En cada una de las pruebas se midi6 el valor promedio
de velocidad y torque obtenido en los dos modelos y se calculé el error porcentual. Los datos
recabados se resumen en la tabla 7.1. Como se observa en la tabla I el error obtenido, variando
el punto de operacion del motor en un rango del 100% del punto de operacion original, se
mantiene por debajo del 10 %, obteniendo mayor error a velocidades por debajo del punto de

operacion.
Velocidad de operacion [rpm| | Error de velocidad [ %] | Error de torque | %)
1000 8.4 2.8
1500 2.7 0.4
2500 1.5 0.8
3000 2.7 1.2

Tabla 7.1: Error alrededor del punto de operacién

7.3. Simulacién con entrada senoidal

A fin de observar el comportamiento de los modelos a variaciones oscilatorias, se simularon
ambos modelos al igual que en la prueba anterior, considerando desmagnetizacién y soft chop-
ping. Por 2 segundos se opera a 2000rpm y posteriormente se aplica una senal senoidal con
distintas frecuencias, pasando por 0.25, 0.5, 0.75 y 1 rad/s. Para la primera prueba se varia el
punto de operacién de 1400 a 2500rpm como se muestra en las figuras 7.21 a 7.28.

2500 f ! : § 7

20001,
T 1500
S
B J000F -
SO0F i .
: _ | Modelo no lineal
ok o f | Modelo lineal ||
0 5 10 15 20 25 30

t[s]

Figura 7.21: Respuesta de velocidad de los modelos lineal y no lineal a una sefial de referencia
2000 + 500sen(0.25¢)
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Comparacién de los modelos lineal y no

7.8. Simulacion con entrada senoidal
MCIE
T T T T T
015+ e
Modelo no lineal
Modelo lineal
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lineal
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Figura 7.22: Respuesta de torque de los modelos lineal y no lineal a una senal de referencia
2000 + 500sen(0.25¢)

500 .
Modelo no lineal
ob Modelo lineal |
0 5 10 15 20 25

30

Figura 7.23: Respuesta de velocidad de los modelos lineal y no lineal a una senial de referencia
2000 + 500sen(0.5¢t)
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Comparacién de los modelos lineal y no

7.8. Simulacion con entrada senoidal
MCIE
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Figura 7.24: Respuesta de torque de los

lineal
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Figura 7.25: Respuesta de velocidad de los modelos lineal y no lineal a una senial de referencia
2000 + 500sen(0.75t)
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Comparacién de los modelos lineal y no

7.8. Simulacion con entrada senoidal
MCIE
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Figura 7.26: Respuesta de torque de los modelos lineal y no lineal a una senal de referencia
2000 + 500sen(0.75¢)
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Figura 7.27: Respuesta de velocidad de los modelos lineal y no lineal a una senial de referencia
2000 + 500sen(t)
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Comparacién de los modelos lineal y no

7.8. Simulacion con entrada senoidal lineal
MCIE JDGS
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Figura 7.28: Respuesta de torque de los modelos lineal y no lineal a una senal de referencia
2000 + 500sen(t)

De las figuras anteriores se puede apreciar como el modelo lineal logra replicar el compor-
tamiento del no lineal en las curvas de velocidad, manteniendo un error méximo del 3% en los
picos de las oscilaciones, esto sin cambiar de forma significativa el comportamiento al variar la
frecuencia. En cuanto al torque, a diferencia de lo que ocurria en las pruebas con escalones, las
curvas obtenidas son més parecidas, dado que, no hay cambios abruptos de voltaje de entrada.
Ahora en la siguiente prueba se varia el punto de operacién de 700 a 3000rpm, los resultados
obtenidos se pueden apreciar en las figuras 7.29 a 7.36.
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Comparacién de los modelos lineal y no

7.8. Simulacion con entrada senoidal lineal
MCIE JDGS

3000

2500

2000,

1500

W [rpm]

1000

500 ............. ............ ............ ........ Modelo no llneal -

1 - - - Modelo incal
0 5 10 15 20 25 30

Figura 7.29: Respuesta de velocidad de los modelos lineal y no lineal a una sefial de referencia
2000 + 1000sen(0.25t)
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Figura 7.30: Respuesta de torque de los modelos lineal y no lineal a una senal de referencia
2000 + 1000sen(0.25t)
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Comparacién de los modelos lineal y no

7.8. Simulacion con entrada senoidal lineal
MCIE JDGS

De las pruebas anteriores se puede observar que la tnica diferencia que resulta de variar
el punto de operacién es que el error que se obtiene en los picos de las oscilaciones, lo cual, es
de esperar, ya que, al igual que las pruebas con escalones se aleja méas del punto de operacién,
por tanto, el modelo lineal en cierto punto deja de ser una representacién fiable del modelo.
Finalmente, se agrega una prueba con una frecuencia de 5rad/s, la cual, es relativamente alta,
para observar si ambos modelos son capaces de llegar a las velocidades minima y méaxima, los
resultados se muestran en las figuras 7.37 y 7.38.

De las figuras anteriores se aprecia como al incrementar tanto la frecuencia de oscilacién
del voltaje de entrada ambos modelos no son capaces de llegar a las velocidades minima y
méxima en ninguna de las pruebas. Ademas, la curva de velocidad del modelo lineal comienza
a mostrar diferencia de la obtenida del modelo no lineal, justo antes de llegar a los picos
maximo y minimo, en contraste a lo que ocurria en las pruebas a frecuencias menores. La
grafica obtenida variando la velocidad de 1400 a 2500rpm obtuvo como méaximo errores de
4.7% en picos, mientras que, a variaciones de 700 a 3000rpm se obtuvieron errores del 10 %,
por lo que, se puede concluir que el error incremento un 2% en comparacién al resto de
pruebas.
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Modelo lineal |
0 5 10 15 20 25 30

Figura 7.31: Respuesta de velocidad de los modelos lineal y no lineal a una senial de referencia
2000 + 1000sen(0.5¢t)
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Comparacién de los modelos lineal y no

7.8. Simulacion con entrada senoidal lineal
MCIE JDGS
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Figura 7.32: Respuesta de torque de los modelos lineal y no lineal a una senal de referencia
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Figura 7.33: Respuesta de velocidad de los modelos lineal y no lineal a una senial de referencia

2000 + 1000sen(0.75¢)
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Comparacién de los modelos lineal y no

7.8. Simulacion con entrada senoidal lineal
MCIE JDGS
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Figura 7.34: Respuesta de torque de los modelos lineal y no lineal a una senal de referencia
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Figura 7.35: Respuesta de velocidad de los modelos lineal y no lineal a una senial de referencia

2000 + 1000sen(t)
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Comparacién de los modelos lineal y no

7.8. Simulacion con entrada senoidal lineal
MCIE JDGS
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Figura 7.36: Respuesta de torque de los modelos lineal y no lineal a una senal de referencia
2000 + 1000sen(t)
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Figura 7.37: Respuesta de velocidad de los modelos lineal y no lineal a una sefial de referencia
2000 + 500sen(5t)
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7.8. Simulacion con entrada senoidal lineal
MCIE JDGS
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Figura 7.38: Respuesta de velocidad de los modelos lineal y no lineal a una senial de referencia
2000 + 1000sen(5t)
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8. Controlador PI

8.1. Diseno del controlador PI

En la actualidad existen diversas técnicas de control aplicadas a motores de reluctancia
variable, las cuales, tienen distintos propoésitos, algunos ejemplos de dichas técnicas son, el
control directo del torque instantaneo |26] y |27, control vectorial |13] y |28], control de logica
difusa [29] y [30], entre muchas otra. Sin embargo, la mayoria de las técnicas anteriores pueden
llegar a ser muy complejas y dificiles de implementar, por lo cual, en la industria se prefiere
utilizar controladores clasicos tales como el PI, por su facil implementacién, efectividad y
precio. Por este motivo, gran parte de la investigacién actual sobre el control de este tipo de
motores buscan mejorar este controlador o diseiar nuevas técnicas de control tomando como
marco de referencia el controlador PI |31], [32] v [33|. El controlador clasico que se agregara
al motor tiene la tarea de controlar la velocidad del motor satisfaciendo las especificaciones
de disenio siguientes; ancho de banda de 8 rad/s, margen de ganancia infinito y margen de
fase>60°. El controlador propuesto se disené mediante la técnica de Bode shaping |34] y 35|,
de esta forma es posible ajustar poco a poco tanto el margen de ganancia como el margen de
fase agregando polos o ceros y variando su ganancia y frecuencia de ubicacion, hasta obtener
un diagrama de Bode que refleje los margenes deseados.

Como se puede observar en (2.27). la funcion de transferencia posee dos polos sumamente
separados, por lo cual, puede ser simplificada por dominancia de polos [9], la funcion resultante

se muestra en (8.1).
_ 176.64

C s5+4.2
A partir de la funcién anterior y aplicando la técnica de Bode shaping, se obtiene la siguiente
funcién de transferencia del controlador PI.

~0.0474(s + 4)
S

G(s) (8.1)

C(s) (8.2)
Bode shaping se realiza analizando el lazo cerrado del sistema C(s)G(s) trazando el diagrama
de Bode de magnitud y fase; figura 8.1. En este diagrama se puede observar facilmente como
el sistema controlado cumple con las especificaciones de disefio, obteniendo un margen de
ganancia infinito, un margen de fase de 90.7 grados y un ancho de banda en 8.25 rad/s.
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Gm = InfdB, Pm = 90.7 grados (a 8.25 rad/s)
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Figura 8.1: Diagrama de Bode del sistema de control PI

8.2. Simulaciones

Para poner a prueba el desempeitio del controlador PI se llevaron a cabo tres pruebas donde
se evaliia el comportamiento del sistema de control en problemas de regulacién y seguimiento
sobre un amplio rango de operacion.

8.2.1. Pruebas de regulaciéon

Como primera prueba se aplica una senial de referencia cuadrada que va de 1500 a 2500
rpm durante 15 segundos. En las figuras 8.2 a 8.5 se muestran las respuestas de velocidad del
rotor, entrada de control, torque electromagnético y corriente de cada fase.
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Figura 8.2: Respuesta de velocidad a la sefial de referencia de 1500 a 2500 rpm

~
~

~
S

O

Co

Entrada de control [V]

0 5 10 15
t[s]

Figura 8.3: Respuesta de la entrada de control a la senal de referencia de 1500 a 2500rpm
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Figura 8.4: Respuesta del torque total a la senal de referencia de 1500 a 2500rpm
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Figura 8.5: Respuestas de corrientes de fase a la senal de referencia de 1500 a 2500rpm
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De la figura 8.2 se observa como el sistema de control logra establecer la respuesta de la
velocidad del rotor al valor de la sefial de referencia con un tiempo de establecimiento de 1
segundo, la respuesta de velocidad alcanza una amplitud de rizo maxima de 2 rpm, lo cual,
corresponde a un rizo de 0.13%. De la respuesta de entrada de control de la figura 8.3, se
observa como el voltaje obtiene valores minimo y maximo de 4.7 y 10.7V respectivamente, los
cuales, son alcanzados cuando la senal de referencia cambia de forma abrupta entre las 1500
v 2500rpm.

En cuanto a la respuesta de torque observada en la figura 8.4 se nota como al inicio de la
prueba cuando cambia abruptamente la senal de control, este cambio produce un pico maximo
de torque que llega 0.189 Nm y posteriormente, picos maximos de 0.1 Nm y minimos de 0.004
Nm. De la figura 8.5 se observan las respuestas de corriente de cada fase, las cuales son muy
similares entre si. Es importante resaltar como incluso en los instantes en que cambia de forma
abrupta la entrada de control, los valores maximos de corriente solo alcanzan los HA.

Como segunda prueba se aplica una senal de referencia cuadrada que provoque giros en
sentido horario y antihorario a 2000 rpm, esto es, variando la velocidad de operacién de -2000
a 2000 rpm. Al igual que en la prueba anterior se observan las respuestas de velocidad, entrada
de control, torque electromagnético y corriente de cada fase, mostradas en las figuras 8.6 a 8.9.
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£ -2000 <

S 2000.2 g
~4000 }
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Figura 8.6: Respuesta de velocidad a la sefial de referencia de -2000 a 2000rpm
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Figura 8.7: Respuesta de la entrada de control a la senal de referencia de -2000 a 2000rpm
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Figura 8.8: Respuesta del torque total a la sefial de referencia de -2000 a 2000rpm
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Figura 8.9: Respuestas de corrientes de fase a la senal de referencia de -2000 a 2000rpm

De la figura 8.6 se observa como la velocidad del rotor alcanza los valores finales de la sefal
de referencia incluso cuando la referencia se encuentra en -2000 rpm, al igual que la prueba
anterior el tiempo de establecimiento es de 1 segundo, en este caso la amplitud de rizo alcanzo
un valor méximo de 1.2 rpm, esto es, 0.06 % de rizo. Este resultado es esperado dado que, a
pesar de operar en un rango mucho mas amplio, los limites inferior y superior se encuentran
més cerca del punto de operacién a 2000 rpm establecido para este sistema, y en el caso en que
la senal de referencia se encuentra en -2000 rpm el comportamiento del sistema es sumamente
similar a cuando se encuentra en 2000 rpm, por lo cual, se obtienen rizo de amplitud similar.

En la figura 8.7 se observa la respuesta de la entrada de control la cual, obtiene picos
minimos de -12.28V y maximos de 12.11V, logrando una senal casi simétrica con respeto al eje
del tiempo, una vez mas, esto se debe a que el comportamiento del sistema en sentido horario
y en sentido antihorario son bastante similares. En la figura 8.8 se observa la respuesta del
torque electromagnético del motor, se puede apreciar como en esta prueba los valores maximo
v minimo que alcanza el torque son de 0.1816 Nm y -0.1825 Nm, lo cual indica que al igual
que ocurre con la entrada de control, la respuesta de torque se vuelve practicamente simétrica
respecto al eje del tiempo. Es importante remarcar que, a pesar de observarse cantidades
negativas en la respuesta de torque, estas se deben a que el torque se mide respecto a un
marco de referencia. Donde cantidades positivas representan torque positivo cuando se gira en
sentido horario y cantidades negativas representan torque positivo, pero en sentido antihorario.

Finalmente, de las respuestas de corriente de fase mostradas en la figura 8.9, se observa
como todas las fases alcanzan un valor maximo de corriente de 7 A, debido a la regulacion de
corriente del circuito inversor con que cuenta el modelo del motor. Sin esta caracteristica la
corriente de las fases podria haber incrementado hasta 8 A o mas, lo cual, dependiendo de la
resistencia de los devanados del motor, podria danar estos. Es por esta razén que incluso si
el motor cuenta con un sistema de control de posicién, velocidad o torque, resulta necesario
contar con una proteccién contra incrementos de corriente daninos, que en este caso regula la
corriente mediante histéresis.
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8.2.2. Pruebas de seguimiento

Para este experimento se aplica al sistema una sefial de referencia senoidal que varia entre
1000 y 3000 rpm a una frecuencia de 0.5 rad/s, esta frecuencia de oscilacion es coherente con
el ancho de banda del sistema, el cual, se obtuvo es de 8.25 rad/s. En las figuras 8.10 a 8.13 se

muestran las correspondientes respuestas de velocidad, entrada de control, torque y corrientes
de fase.
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t[s]

Figura 8.10: Respuesta de velocidad del controlador Pl a una senial de referencia 2000 +
1000sen(0.5t)

Entrada de control [V]

0 5 10 15 20 25
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Figura 8.11: Respuesta de la entrada de control del controlador PI a una senal de referencia
2000 + 1000sen(0.5t)
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Figura 8.12: Respuesta del torque total del controlador PI a una senal de referencia 2000 +
1000sen(0.5t)
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Figura 8.13: Respuestas de corrientes de fase del controlador PI a una senal de referencia
2000 + 1000sen(0.5t)
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En la figura 8.10 se logra observar como el motor es capaz de seguir de forma satisfactoria
la senal de referencia con desfase despreciable, con un error maximo de 0.6 % en los picos de
las oscilaciones de la senial de referencia. La amplitud maxima de rizo que se obtiene es de 1.7
rpm, lo cual, corresponde a un rizo del 0.06 %.

De la figura 8.11 se observa como al tratarse de una prueba de seguimiento, en este caso de
una senal senoidal, la entrada de control tiende adoptar la forma de la sefial de referencia dado
que no existen cambios abruptos y el sistema demuestra seguir de forma efectiva la referencia.

De la figura 8.12 se observa como el torque del motor adquiere una forma senoidal al igual
que la entrada de control, presentando un solo pico al inicio debido a la demanda repentina
de velocidad que inicia en 2000rpm.

Para finalizar, de la figura 8.13 se observan las respuestas de corriente de cada una de las
fases, en ellas se nota que el valor maximo que alcanzan lag corrientes no supera los 4 A y el
valor promedio es cercano a los 2 A, por lo cual, se puede decir que el consumo de corriente del
sistema en seguimiento es apenas un poco mayor al visto en las pruebas de regulacién donde
se obtuvo un valor promedio de aproximadamente 1.5 A.

En la siguiente prueba se aumenta la frecuencia de la senial de referencia a 1 rad/s para
observar el comportamiento del sistema con frecuencia mayores al ancho de banda. Las graficas
obtenidas se muestran en las figuras 8.14 a 8.17.
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ob SNUTIORIU = = = Serial de referencia
Modelo + control Pl
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t[s]

Figura 8.14: Respuesta de velocidad del controlador Pl a una sefial de referencia 2000 +
1000sen(t)

En la figura 8.14 se muestran la respuesta de velocidad del rotor, donde se observa como esta
no logra alcanzar los valores pico de la sehal de referencia obteniendo velocidades méximas
de 2950rpm y minimas de 1025 rpm que corresponden a un valor error de 1.67% y 2.5%,
respectivamente. Ademas, se observa que hay un desfase en tiempo de aproximadamente a 0.2
segundos. Esta respuesta de velocidad es esperada debido a que la frecuencia de la senal de
referencia es de 1 rad/s muy cercana a la frecuencia del ancho de banda, por este motivo, la
ganancia del sistema se reduce y se presenta un desfase.
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Figura 8.15: Respuesta de la entrada de control del controlador PI a una senal de referencia
2000 + 1000sen(t)
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Figura 8.16: Respuesta del torque total del controlador PI a una senal de referencia 2000 +
1000sen(t)

Por otro lado, en el caso de las respuestas de entrada de control, torque y corrientes de
fase, las diferencias obtenidas respecto a la prueba anterior son minimas. Esto es, la entrada
de control obtiene valores pico muy similares a la prueba anterior, mientras el torque difiere
en el pico obtenido al inicio de la simulacién, esto se debe a que la senal de referencia es el
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doble de rapida que senial anterior. Por ultimo, de las respuestas de corriente, estas tienen
un comportamiento idéntico al obtenido de la prueba anterior, obteniendo un consumo de
promedio de 2 A.
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Figura 8.17: Respuestas de corrientes de fase del controlador PI a una senal de referencia
2000 + 1000sen(t)
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Figura 8.18: Respuesta de velocidad del controlador PI a una sefal de referencia combinada
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Como prueba final se da una sefial de referencia que oscila alrededor de 2000 rpm con
una amplitud de 500 rpm y una frecuencia de 0.5 rad/s durante 30 segundos, posteriormente
lo repite lo anterior pero alrededor de 2000 rpm. Con esta senial de referencia serd posible
observar el comportamiento del controlador en una prueba de seguimiento mas exigente. Las
respuestas obtenidas se muestran en las figuras 8.18 a 8.21.
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Figura 8.19: Respuesta de la entrada de control del controlador PI a una senal de referencia
combinada

0 10 20 30 40 50 60
tls]

Figura 8.20: Respuesta del torque total del controlador PI a una senal de referencia combinada
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Figura 8.21: Respuestas de corrientes de fase del controlador PI a una senal de referencia
combinada

En la figura 8.18 se observa como la velocidad del rotor sigue la senal de referencia de
forma que ambas sefiales son casi idénticas durante toda la prueba, excepto en los instantes
en que se producen cambios considerables de velocidad. En el caso de la entrada de control
de la figura 8.19, se observa como esta oscila de forma simétrica alcanzando picos de voltaje
de aproximadamente 10V, en los cambios abruptos de velocidad. Lo mismo ocurre tanto en la
respuesta de torque como en la de corriente.

8.2.3. Pruebas con variacién del torque

En esta seccion se busca observar el comportamiento del sistema de control a variaciones
del torque, para ello como primera prueba se da una referencia de 2000rpm durante 2 segundos
con torque de carga 77, = 0 y el momento de inercia con valor nominal, inmediatamente después
sus valores se multiplican 50 y 5 respectivamente, es decir,7;, = 57 y J = 50J. Las respuestas
de velocidad, entrada de control, torque y corrientes de fase se muestran en las figuras 8.22 a
8.25.

De la figura 8.22 se observa como el escalén provoco un transitorio que vario la velocidad un
maximo del 10 %, después de 5.4 segundos el sistema se estabiliza. Por otro lado, la respuesta
de la entrada de control de la figura 8.23 también presento un transitorio cuyo valor méximo
llego a 15V aproximadamente, posteriormente se estabilizo en un valor 13V. En el caso de
las corrientes de fase y torque total, estas respuestas obtuvieron valores méximos de 6.3A y
0.148Nm, y se establecieron en valores promedio de 1.37A y 0.0757Nm respectivamente.
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Figura 8.22: Respuesta de velocidad a escalén de 57y, y 50J
]6 T T T T T T T
= J4F N
~
)
% okl N
)
)
O)
S
% JOV - )
g
S N A S S
p ; ; ; i i ; ;
0 5 10 15 20 25 30 35 40

t[s]

Figura 8.23: Respuesta de la entrada de control a escaléon de b7y, v 50J
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Figura 8.24: Respuesta del torque total a escaléon de 57p y 50J
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Figura 8.25: Respuestas de corrientes de fase a escaléon de 57, y 50J
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Finalmente, con el objetivo de exigir lo més posible al sistema de control, se realizan dos
pruebas més con un escalén de torque de carga y momento de inercia de 107z y 100J, y 207y,
y 200J. Las respuestas correspondientes se muestran en las figuras 8.26 a 8.33.
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Figura 8.26: Respuesta de velocidad a escalén de 1077, y 100J
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Figura 8.27: Respuesta de la entrada de control a escalén de 107, y 100J
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Figura 8.28: Respuesta del torque total a escalén de 1077, y 100J
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Figura 8.29: Respuestas de corrientes de fase a escaléon de 1077, y 100J
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Figura 8.30: Respuesta de velocidad a escalon de 2077, y 200J
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Figura 8.31: Respuesta de la entrada de control a escalén de 2077, y 200J
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Figura 8.32: Respuesta del torque total a escalén de 207, y 200J
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Figura 8.33: Respuestas de corrientes de fase a escaléon de 207, y 200
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Las respuestas mostradas en las figuras 8.26 a 8.29, se observa un comportamiento muy
similar al mostrado en la primera prueba. Por otra parte, en la tultima prueba es importante
resaltar como al imponer una carga tan grande al motor, este tiende a demandar una gran
cantidad de voltaje para llevar la velocidad del motor a la referencia lo antes posible. Sin em-
bargo, por seguridad del motor se limité el voltaje maximo a 24V, por esta razén, el desempeiio
del motor se ve comprometido llegando a tiempo de establecimiento mayores. Para resumir
los resultados obtenidos estas pruebas, el tiempo de establecimiento y valores promedio del
voltaje de la entrada de control, la corriente por fase y el torque total; se muestran en la tabla
8.1.

Prueba | ts [s] | Entrada de control[V]| | Corriente por fase [A] | Toque total [Nm]
1 0.4 13 14 0.076
2 7 16.8 1.8 0.126
3 12.8 224 2.4 0.225

Tabla 8.1: Variacion de pardmetros a distintos escalones del torque de carga
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9. Controlador PII

9.1. Diseno del controlador PII

Como se observo en el capitulo anterior el controlador PI demostré un excelente desempefio
en regulacién, seguimiento y a variaciones del torque de carga, cumpliendo con los pardmetros
de disefio y garantizando robustes. Sin embargo, como ocurre con otros motores eléctricos, se
presenta el fenémeno no lineal llamado zona muerta.

El fenémeno de zona muerta es aquel que se manifiesta en algunos sistemas dinamicos,
donde la salida del sistema es cero hasta que la entrada supera un determinado valor [16].
En el caso de los motores eléctricos, la zona muerta se presenta debido a la friccién estatica
del rotor, la cual, impide que este comience a girar en cualquier direccién hasta que el voltaje
aplicado al motor genere un torque lo suficientemente grande como para vencer la fuerza de
dicha friccion.

Por lo anterior, la zona muerta provoca que sea dificil operar el motor a bajas velocidades
principalmente en el arranque, o en los casos que se desee operar el motor en ambas direcciones
a bajas velocidades. Por este motivo, en este capitulo se disenia un controlador proporcional
con doble efecto integral o PII, el cual, como se ha demostrado en |24|, puede minimizar el
efecto de zona muerta.

La técnica para disefiar este controlador nuevamente es mediane Bode shaping, en este caso
se parte del controlador PI ya disefiado y se agregan un integrador o polo en 0, un cero a baja
frecuencia para levantar la fase y garantizar este margen, finalmente se ajusta la ganancia para
obtener el ancho de banda deseado. La funcién de transferencia resultante para el controlador
PII se muestra en la ecuaciéon (9.1).

_0.057828(s + 4)(s + 0.05)

g2

C(s) (9.1)

El diagrama de Bode con mérgenes de robustez se muestra en la figura 9.1. De este diagrama
se aprecia como el margen de ganancia permanece infinito como en el controlador PI, mientras
que el margen de fase obtuvo un valor de 90.2°. Es importante resaltar que el tinico parametro
de disefio que fue necesario modificar fue el ancho de banda, el cual, se incrementé a 10.1
rad/s, esto es debido a que la ganancia necesaria para mantener el ancho de banda original
reducia en gran medida el efecto integral del controlador, por lo tanto, fue necesario aumentar
la ganancia de manera que se conservara el efecto integral y el ancho de banda no cambiara
notablemente.
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9.2. Simulaciones Controlador PII
MCIE JDGS

Gm = —InfdB, Pm = 90.2 grados (a 10.1 rad/s)
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Figura 9.1: Diagrama de Bode del sistema de control PII

9.2. Simulaciones

Para probar el desempeiio del controlador PII se somete el motor a operar a bajas velocida-
des en regulacion, (para este motor por debajo de 600rpm), y se comparan las respuestas con
las obtenidas con el controlador PI. Para la primera prueba se aplica una senal de referencia
a -500 a 500rpm, las graficas comparativas se muestran en las figuras 9.2 a 9.5.
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9.2. Simulaciones Controlador PII
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Figura 9.2: Respuesta de velocidad a la sefial de referencia de -500 a 500rpm
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Figura 9.3: Respuesta de la entrada de control a la senal de referencia de -500 a 500rpm
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9.2. Simulaciones Controlador PII
MCIE JDGS
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Figura 9.4: Respuesta del torque total a la sefial de referencia de -500 a 500rpm
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Figura 9.5: Respuestas de corrientes de fase a la senal de referencia de -500 a 500rpm
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9.2. Simulaciones Controlador PII
MCIE JDGS

De esta prueba, en la figura 9.2, se observa como en las respuestas de velocidad, existe una
zona muerta al inicio de la simulacién, que para el caso del controlador PI dura 0.3 segundos,
mientras que para el PII el tiempo se reduce a 0.2 segundos, los errores obtenidos por los
controladores son de 0.9 % para el PII y de 0.01 % para el PI. De esta misma figura se aprecia
como el controlador PII logra eliminar la zona muerta del motor, mientras que el PI sigue
mostrando este fendomeno. Noétese, que en el segundo ciclo de la senial de referencia el control
PI muestra una mayor zona muerta, esto puede deberse a varios factores, principalmente la
velocidad o la posicion. En el caso de este ultimo factor, afecta su vez la inductancia y por lo
tanto el torque. Por esta razon, es posible que el fenémeno de zona muerta pueda afectar de
forma distinta al motor dependiendo de estos factores e independientemente del controlador
aplicado al motor. En la figura 9.3 se aprecia como la entrada de control sube con mayor
velocidad en el caso del PII, por este motivo el motor alcanza la referencia mas rapido que el
caso del control PI, posteriormente ambas respuestas se establecen en el mismo voltaje. En el
caso del torque y de las corrientes de fase, las respuestas del PII siguen un comportamiento
muy parecido a las respuestas del PI, con la diferencia fundamental que las respuestas del
primero se establecen antes.

Como ultima prueba se cambia el valor de la referencia, de manera que se demanda al
motor operar entre -200 y 200 rpm, las respuestas obtenidas se muestran en las figuras 9.6 a

500 ;

j Senial de referencia
400 0t — Modelo + Control PI

+
300 /\Z 0.4 0.6 Modelo + Control PII
200 e

]
T

@ [rpm]

100F-
/

0L . ‘
-100 \ : \

2200 N
0 2 4 6 8 10 12
t[s]

Figura 9.6: Respuesta de velocidad a la senal de referencia de -200 a 200rpm
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9.2. Simulaciones

MCIE
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Figura 9.7: Respuesta de la entrada de control a la senal de referencia de -200 a 200rpm
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Figura 9.8: Respuesta del torque total a la sefial de referencia de -200 a 200rpm
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9.2. Simulaciones Controlador PII
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Figura 9.9: Respuestas de corrientes de fase a la senal de referencia de -200 a 200rpm

En la figura 9.6 se observa como nuevamente el controlador PII logra mover el rotor en
menor tiempo que el PI, obteniendo 0.46 y 0.63 segundos correspondientemente. No obstante,
el controlador PII obtiene un error 1.7 %, mientras que el PI alcanza un error de 0.05%.
Ademiés, como se mencioné en la prueba anterior, es posible la aparicién de zonas muertas
como la que se presentd entre los segundos 9.1 y 9.6, donde ambos controladores mostraron una
zona muerta de duracién similar, nuevamente esto ocurre porque el comportamiento del motor
depende en gran medida de las condiciones de velocidad y posicién. En el caso de las respuestas
de entrada de control, torque y corrientes de fase muestran un comportamiento similar a las
obtenidas en la prueba anterior. Con base a los resultados obtenidos de las pruebas anteriores
se observa que efectivamente el controlador PII desmosté un mejor desempeno al lidiar con el
fenémeno de zona muerta, reduciendo esta en al menos un 27 % en el arranque y en algunos
casos, en plena operacion, la zona muerta fue reducida en su totalidad como se observo en la
figura 9.2. Como es de esperarse cuanto més baja sea la velocidad de operacion mas dificil es
lidiar con la zona muerta.
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10. Controlador PI + Reductor de rizo

10.1. Diseno del Controlador PI + Reductor de rizo

Una de las principales caracteristicas del motor de reluctancia variable, son las oscilaciones
o rizo en las respuestas de torque y velocidad, lo cual, es una caracteristica indeseable puesto
que estas oscilaciones pueden provocar vibraciones mecanicas e incluso ruido audible, asf como
también bajo desempeno en regulacion. Por esta razén, en esta secciéon se propone una técnica
para reducir el rizo, que consiste en asumir que el rizo de la respuesta de velocidad es ruido
que se encuentra en la entrada del motor G(s), como se observa en la figura 10.1, el cual, es
representado por 0. La técnica mostrada en esta seccion se nombré Reductor de rizo (RR),
y esta se basa en los observadores de perturbaciones con reduccion de ruido (NR-DOB) |36],
por sus siglas en inglés. Esta técnica se encarga de reducir el ruido del sensor y el ruido de
baja frecuencia mientras que el RR se centra en reducir el rizo de alta frecuencia.

F(s)
HF ()G (s)H

G(s) Q)

(’ORef—i_(f— C(s)

Figura 10.1: Diagrama a bloques del controlador P14 Reductor de rizo

Lo que se desea es lograr es U = U, para ello es necesario recuperar el ruido a partir
de la salida w, para hacer eso tltimo se pasa w a través de un filtro F(s) formado por la
funcién inversa del modelo del motor G~!(s) y F(s), el cual, en conjunto debe ser causal
para garantizar que es implementable. El filtro F(s) es del tipo pasa banda con ganancia
K y frecuencias inferior y superior wy; y wye respectivamente. Calculando las funciones de
transferencia w/wpger y w/d, se obtienen las ecuaciones (10.1) y (10.2).

w cG
_ d 10.1
WRef ) =1TFec11ca (10.1)
w G
W) — ¢ 10.2
s =1TFae11ca (102)

Analizando las ecuaciones anteriores, dentro y fuera de la banda del filtro, se obtiene lo que
se muestra en las ecuaciones (10.3) y (10.4).

w cqG
S <w< = |FlK = ~
1wy <w < Wwpa | F| Wher (s) T K1CG

(10.3)
w cG

~
~

wrer T 14+ CG

St wé¢ (wp,wp) = |Fl=0 =
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10.1. Disenio del Controlador PI + Reductor de

7120 Controlador PI + Reductor de rizo
MCIE JDGS
w G G
S Fl~K —(s) ~ ~
Pep<w<wp = |F R L T e werelal e e

(10.4)

Si wé¢ (wn,wp) = |F|~0 = Vi) w —G

F1 %2 = s T 1+ 0aG

De la ecuacion (10.3) se observa como dentro de la banda de frecuencias del filtro, el sistema
de control tiene un pequeno deterioro debido al denominador, muy similar al comportamiento
esperado del lazo cerrado de cualquier sistema de control. Este comportamiento si se obtiene
fuera de la banda de frecuencia. Por lo tanto, el comportamiento del sistema de control se
mantiene muy similar al normal.

Por otro lado, el comportamiento del sistema respecto al ruido, dentro de la banda, la
atenuacioén del ruido se ve directamente afectada por el motor mismo, dado que el controlador
en estas frecuencias tiene una ganancia aproximadamente de 0. Fuera de la banda de frecuencia,
particularmente a bajas frecuencias, el comportamiento del sistema respecto al ruido tiende a
cero, debido a que el controlador tiene gran ganancia en esas frecuencias, este es el caso de las
frecuencias de la senal de referencia.

Es importante resaltar que, para garantizar estabilidad interna, como se puede apreciar
en (10.1) y (10.2), el modelo del motor G debe ser estable y de fase minima, por lo tanto, el
motor también debe cumplir con estas caracteristicas.
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< // \
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~ Ra st
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e
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g N
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10 10 10 10 10 10

Frecuencia (rad/s)

Figura 10.2: Diagrama de Bode del filtro F(s)
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10.2. Simulaciones Controlador PI + Reductor de rizo
MCIE JDGS

El disefio del filtro F'(s) consta de un derivador o cero en frecuencia 0 y cuatro polos,
el primer polo se coloca a una década antes de la frecuencia del rizo mientras que los tres
restantes se colocan a frecuencia mayores a una década después. Para G(s) se toma la funcién
de transferencia obtenida en el capitulo 2; ecuaciéon (2.28). La frecuencia del rizo se calcula el
producto del niimero de conmutaciones del motor por revolucién, multiplicado por la frecuencia
angular del rotor; (10.5), para este filtro se seleccioné la velocidad nominal.

frizo = 24 frotor = frizo = 5026.61ad/s; (10.5)

La funcion de transferencia obtenida para el filtro F'(s) se muestra en la ecuacion (10.6),
mientras que su diagrama de Bode se muestra en la figura 10.2

0.007s
(s + 500) (s 4 60000) (s 4 70000) (s 4 100000)

F(s) = (10.6)

Notese, que los valores de los polos son muy grandes debido a la velocidad en que se esta
operando el motor y, por lo tanto, la frecuencia del rizo. Esto puede implicar que el filtro no
sea realizable, no obstante, lo mismo podria ocurrir con otras estrategias de control, ya que la
alta frecuencia del rizo es la causante de los valores de los polos.

10.2. Simulaciones

Para probar esta técnica se realizaron dos pruebas, donde se somete el sistema de control a
regulacion, primero se da como senal de referencia una senal cuadrada oscilando entre 1500 y
2500rpm, para observa el comportamiento del motor, justo alrededor del punto de operacién,
las respuestas del sistema de control se muestran en las figuras 10.3 a 10.6.

4000

2500 AR, | Serial de referencia

2496 Mo — Modelo + Control PI
3000 ' Modelo + Control PI+RR
2000 /

@ [rpm]

N \

1000 /f

0 5 10 15
tls/

Figura 10.3: Reduccion de Rizo, Respuesta de velocidad a la senal de referencia de 1500 a
2500rpm
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10.2. Simulaciones Controlador PI + Reductor de rizo
MCIE JDGS

50 : T
24 J \ —— Modelo + Control PI+RR
~ 40 — Modelo + Control Pl H
E‘ [ fh/ \
3 0 !
£ 30
S
S
< 20
E
§ 10
8§
0
i i
0 5 10 15

t[s]

Figura 10.4: Reduccion de Rizo, Respuesta de la entrada de control a la senal de referencia
de 1500 a 2500rpm
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Figura 10.5: Reduccion de Rizo, Respuesta del torque total a la senal de referencia de 1500 a
2500rpm
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10.2. Simulaciones Controlador PI + Reductor de rizo
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Figura 10.6: Reduccién de Rizo, Respuestas de corrientes de fase a la senal de referencia de
1500 a 2500rpm

En la figura 10.3 se observa como la respuesta de velocidad del control PI+RR se establece
a la velocidad de referencia con un error minimo y a su vez, obtiene un rizo de 0.05 % mientras
que el rizo del PI tiene un valor de 0.08 %, por tanto, la reduccion del rizo es del 37.5% para
velocidades de 1500rpm. En cuanto a velocidades de 2500rpm los valores de rizo de 0.03% y
0.04 % para el PI+RR y el PI respectivamente, con una reducciéon del 25 %. Para el caso de la
respuesta del torque, figura 10.5, el rizo obtenido fue de 80.7 % para el PI+RR y de 92.7 % con
una reduccion del 12.9 % para velocidades de 1500rpm mientras que para velocidades de 2500
los datos obtenidos fueron 75.8 %, 87.1 % y 13 %. En la figura 10.4 se observa como la senial de
entrada de control del control PI+RR es notablemente distinta que la obtenida del PI, esto se
debe a que el control PI+RR necesita aplicar voltajes de entrada al motor tan grandes como
sea posible para ser capaz de contrarrestar las oscilaciones de la velocidad. Como se aprecia en
esta misma figura el valor maximo se encuentra limitado a 24V, a fin de proteger el motor y
mantener a este mismo en una operacién normal. Finalmente, en la figura 10.6, las respuestas
de corriente mantienen un valor promedio muy similar en ambos sistemas de control, con un
sutil cambio en la forma de los picos, provocado por los repentinos cambios de voltaje de la
entrada de control.

Para la siguiente prueba la senal de referencia oscila entre -2000 y 2000rpm, una vez més
las respuestas de ambos sistemas de control se muestran a continuacién, en las figuras 10.7 a
10.10.
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10.2. Simulaciones Controlador PI + Reductor de rizo
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Figura 10.7: Reduccién de Rizo, Respuesta de velocidad a la sefial de referencia de -2000 a
2000rpm
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Figura 10.8: Reduccion de Rizo, Respuesta de la entrada de control a la senal de referencia
de -2000 a 2000rpm
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10.2. Simulaciones Controlador PI + Reductor de rizo
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Figura 10.9: Reduccion de Rizo, Respuesta del torque total a la senal de referencia de -2000
a 2000rpm
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10.2. Simulaciones Controlador PI + Reductor de rizo
MCIE JDGS

El comportamiento de ambos sistemas de control es similar al mostrado en la prueba
anterior, inicamente con cambios minimos. Los resultados de reduccién de rizo en velocidad
y torque se resumen en la tabla 10.1.

Velocidad [rpm] | Reduccion del rizo de w [ %] | Reduccion del rizo de 7. [ %]
1500 37.5 12.9
2000 33.3 14.4
2500 25 13

Tabla 10.1: Porcentaje de reduccién de rizo alrededor del punto de operacion

De los resultados de esta secciéon se demostrd que el controlador PI+RR logra reducir de
forma efectiva el rizo tanto en velocidad como en torque. Sin embargo, dada la naturaleza pasa
bajas del motor, las oscilaciones en ambas respuestas son més notorias a bajas velocidades,
por tanto, esta técnica de reduccién de rizo solo serd necesaria si se desea operar el motor
a velocidades reducidas, por lo tanto, la caracteristica de alta velocidad de estos motores no
seria aprovechada.
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11. Resultados

Durante la realizacién de este trabajo de tesis se obtuvieron diversos resultados, a través
de los cuales, poco a poco se cumplieron los objetivos del trabajo, dichos resultados se enlistan
a continuacion:

= Se obtuvieron dos modelos no lineales para el motor de reluctancia variable de 6 polos
v 4 fases. El primer modelo considera la no linealidad del material, llamada saturacién,
mientras que el otro, considera lineal la relacién entre encadenamientos de flujo, induc-
tancia y corriente, y se le conoce como modelo simplificado, ambos modelos cuentan
también con la no linealidad del torque de fricciéon modelado mediante la friccién de
Coulomb mas friccién viscosa.

= Se realizé el programa de simulacién de ambos modelos, la cual, cuenta con circuito
inversor ideal basado en la topologia de convertidor clasico. Este circuito inversor provee
las seniales de voltaje al motor a partir de la posicién del rotor y la direccién deseada,
la cual, obtiene del voltaje de alimentacion, giro horario para voltajes positivos y giro
antihorario para voltajes negativos. Ademas, es posible operar la regulacion de corriente
por histéresis, con troceado de corriente soft o hard chopping y en desmagnetizacion o
apagado de las fases.

= Se obtuvo la funcién transferencia de una sola fase del motor, mediante la linealizacién
del modelo simplificado alrededor de un punto de operacién establecido en 2000rpm,
ademés se program6 su simulacion.

= Se diseno un controlador clésico PI, a partir de la funcién de transferencia, con margen
de fase de 90.7°, margen de ganancia infinito y un ancho de banda de 8.25 rad/s. Este
controlador se sometié a rigurosas pruebas de regulacién, seguimiento y variacién del
torque, de las cuales, se obtuvieron excelentes resultados.

= Posteriormente a partir del diseno previo del controlador PI, se diseno un controlador
PII, con la finalidad de reducir el efecto de zona muerta a bajas manifestado en el motor
a bajas velocidades. Este controlador tiene un margen de fase de 90.2°, un margen de
ganancia infinito y un ancho de banda 10.1 rad/s. Este controlador demostré reducir de
forma efectiva la zona muerta respecto a los resultados obtenidos solo con el controlador
PI.

= Con el objetivo de reducir el rizo de velocidad y toque, caracteristico de estos tipos de
motores, se propuso y disefio una técnica de control llamada reductor de rizo, la cual,
opera en conjunto al controlador PI previamente disennado. Los resultados de las pruebas
realizadas a este controlador fueron satisfactorios.
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12. Conclusiones y Trabajo Futuro

12.1. Conclusiones

= Se comprob6 que en un régimen sin saturaciéon ambos modelos no lineales demostraron
un comportamiento dindmico de velocidad, torque y corrientes de fase con diferencias
despreciables. Por lo tanto, es posible trabajar inicamente con el modelo simplificado,
para su andlisis y linealizacién. Claro estd, para garantizar que el motor no llegue a
saturacion el punto de operacién del motor se selecciond a una velocidad que permita
tener un nivel de corriente bajo.

= Se comprobd que la técnica de troceado de corriente no influye de forma significativa en
el comportamiento de los modelos motor excepto en los picos de corriente que pueden
ocurrir en cambios abruptos de la referencia. La seleccion de la técnica de troceado
de corriente soft chopping, se debe a que se considera es una mejor opcién, ya que, la
frecuencia de conmutacién es menor que en hard choppingy ,por lo tanto, el desgate de
los transistores y fases de motor, del sistema real, disminuye.

= La funcién de transferencia obtenida del proceso de linealizacién concuerda con el anélisis
de la estructura del modelo no lineal, dado que, de este se concluyd que el modelo no lineal
no tiene dindmica cero, por lo tanto, era de esperarse que la funcién de transferencia
no tuviera ceros. Esto a su vez concuerda con lo obtenido en modelos de motores de
corriente directa, en los cuales, ademéas de carecer de ceros, existe un polo dominante
debido al subsistema mecénico y un polo no dominante debido al subsistema eléctrico.

= De la comparacién entre el modelo no lineal simplificado y el modelo lineal, se observo
que es necesario desmagnetizar las fases del motor para garantizar que se asemejen los
mas posible entre ellos. Esto se debe a que, en el proceso de linealizacién del modelo,
la fuerza contra electromotriz pierde su componente oscilatoria, provocando que ambos
modelos difieran enormemente. Por esta razén, la desmagnetizacion se vuelve necesaria
ya que esta disminuye en gran medida el efecto de la fuerza contra electromotriz en las
corrientes. Ademas, otra ventaja que brinda desmagnetizar las fases es un consumo pro-
medio de corriente mucho menor y una reduccién minima en la magnitud las respuestas
de velocidad y torque. Esto favorece a que el motor se aleje aun mas de la zona de
saturacién. De esto se concluye que es viable disenar un controlador a partir del modelo
lineal, si se considera desmagnetizacién de las fases.

= El controlador PI, demostré un gran desempenio y robustes tanto en tareas de regula-
cion, seguimiento y ante variaciones de torque de carga satisfaciendo las condiciones de
disefio. En particular de las pruebas de seguimiento se observd que el control cumplié
con el ancho de banda mencionado, mostrando un desfase despreciable ante referencias
de 0.5 y 1 rad/s. Por otro lado, en las pruebas de variacion del torque de carga, se ob-
servo como el sistema de control respondi6é de forma adecuada aumentando el tiempo
de establecimiento de 1 segundo a 12, considerando que la carga tuvo valor demasiado
grande. En la mayorfa de los casos en que se simul6 el sistema de control, este demostré

105



12.2. Trabajo futuro Conclusiones y Trabajo Futuro
MCIE JDGS

que el consumo de corriente por fase se mantuvo por debajo de los bA, esto garantiza
que el motor no entre en saturacién y, por lo tanto, el control sea mas efectivo.

= Posteriormente, de las pruebas de controlador PII, se observa como este logra reducir la
zona muerta de forma efectiva en el arranque del motor, con una reduccién de al menos
un 27 % y en algunos casos la zona muerta fue eliminada por completo, cuando el motor
se encontraba en plena operacion.

= En las pruebas del control PI+RR, se observo como el porcentaje de rizo, en la respuesta
de velocidad, disminuyo de forma importante respecto al rizo obtenido con el control PI
alcanzando un porcentaje de reduccion de al menos un 25 % mientras que en la respuesta
del torque se redujo el rizo un 13 % como minimo.

= Tanto de las pruebas del control PII como del PI+RR, se concluye que a pesar de que
ambos controladores cumplieron con sus respectivos objetivos de reduccién de la zona
muerta y del rizo, no vale la pena hacer uso de ellos dado que su principal aplicacién es
dentro de una regién de velocidades bajas, ya que, dentro de esta regién ,tanto la zona
muerta como el rizo, son mayores y pueden representar un problema para el usuario del
motor. Hay que tomar en cuenta, que una de las ventajas de estos motores es su alta
velocidad, por lo tanto, su aplicacién se encuentra en regiones de velocidades mayores.

12.2. Trabajo futuro

Como se describi6 en la seccion anterior el controlador PI disefiado en este trabajo demostro
un excelente desempefio en todas las pruebas de simulacién que se realizaron, no obstante, se
considera importante comparar resultados con un modelo mas completo a los presentado en
este documento, por ejemplo, un modelo de elemento finito. Asi como también, se debe incluir
un modelo no ideal del circuito inversor del motor, para obtener resultados mas aproximado
a un sistema real. Claro estd, el siguiente paso que se considera de vital importancia para
continuar con esta investigacién, es implementar el control en un motor real. Esto a su vez
implica varios detalles que se deben cubrir, en primer lugar, se debe disenar, construir y
probar un circuito inversor con las caracteristicas necesarias para impulsar el motor. También
serd necesario una estimacién de parametros lo suficientemente precisa. Y por supuesto serd
necesario pasar el control de este trabajo a una version digital, asi como hacer uso de una
tarjeta de adquisicién de datos. Este paso es muy importante ya que, con él es que se podra
validar de verdad el desempenio del controlador.
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Abstract— This work presents the process of obtaining the
simplified model of a switched reluctance motor (SRM) 8/6, and
its respective linearization at an operating point set at 2000 rpm.
The model includes Coulomb plus viscous friction nonlinearity
and an ideal inverter circuit based on bridge converter topology.
The simplified and linear models are simulated and compared in
the Matlab® / Simulink software in order to validate the design of
a classic controller using the linear model.

Keywords—Switched reluctance motor (SRM), Simplified model,
linear model, Inverter circuit.

I. INTRODUCTION

In the last decades, the switched reluctance motor has
attracted the attention of researchers, as a high-performance
device in industrial applications, due to its advantages such as
high torque at low speeds, large power-to-size ratio, efficient
energy conversion, wide range of operating speed and easy
cooling.[1]-[4] However, to properly take advantage of these
characteristics of the SRM, optimal excitation and control of
the same is necessary. This is not easy to obtain experimentally
and it can even be a difficult and time-consuming task,
depending on the complexity of the controllers to implement
the necessary tests. For this reason, computational simulation
of proper SRM models and its control systems becomes
essential for the analysis and design of controllers for any SRM.

There are several ways to simulate an SRM, among which
the most common are simulation using the Finite Element
Method, such as the simulations developed in [5] and [6], where
a good approximation is obtained to the dynamics of the real
SRM, however this type of simulation can consume a lot of
simulation time and computing power, for this reason,
evaluating a controller, which may require a lot of tests, can be
impractical. Another way to simulate an SRM is using lookup
tables resulting from a finite element analysis as seen in [7] and
[8], in this case the simulation becomes faster since most of the
computation time is consumed by the analysis of previous finite
element. And finally, the least used way to simulate an SRM is
by programming the dynamic equations of the motor, as is
usually done with other dc motors [9]-[11], which may belong
to a non-linear model that considered the saturation of the
material, or a simplified model that disregarded this
phenomenon.

In this paper, the simplified non-linear model of an SRM
8/6 motor is obtained and later it is linearized at an operating
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point. The linearization of the model is carried out in order to
analyze the structure of the motor and obtain a transfer function
that, in future work, allows applying linear control techniques
for the design of a classic controller. In addition, the model has
an ideal inverter circuit that allows the motor to be operated in
a similar way to a dc motor where, by reversing the polarity of
the input voltage, the motor rotates in the opposite direction.
Finally, different simulations are presented where the behavior
of both models is compared in order to verify that it is feasible
to design a controller based on the linear model.

Il. MATHEMATICAL MODEL OF THE SRM

As in the modeling of other electromechanical machines,
the starting point is the equations that govern the dynamics of
the electrical sub-system (1) and the mechanical sub-system

Q).

dw.
vj:Rij+% (1)

0

=Gy -t/ @

Where, vj, ij, R, and j; are the voltage, current, resistance
and flow linkage of phase j, o is the rotor’s angular speed, J is
the moment of inertia, t., T and t; are the corresponding
electromagnetic, load and friction torque, the latter is
represented by Coulomb plus viscous friction model [12] and
[13], equation (3).

7, = Do+ Asgn(o) ®3)

Where, D is the viscous coefficient and A is the Coulomb
friction force. The model that is developed here is called the
simplified model and considers the following [14]: here is no
saturation of the material, therefore, the flux linkage are
described by the product of the inductance and the phase
current, the fringing effects are neglected, the mutual
inductance is negligible, the motor phases are identical and the
inductance is a function of the rotor position [15] given by (4).



L].:LO—Llcos(Nré)—(j—l)Zn/N) 4)

Where, 0is the position of the rotor, Lo is the self-
inductance of each phase, L; is the inductance dependent on the
position of the rotor, N, is the number of rotor poles and N is
the number of phases. Substituting (4) in (1), we obtain the
equation that represents the electrical subsystem (5).

di; _v;—Ri;—LN/ijosin(N,0—(j-1)2n/N)
dt L,—L,cos(N,6—(j—1)2r/ N)

)

The equation for the mechanical subsystem is obtained by
the co-energy method, therefore, the torque generated by each
phase is given by (6)
oW/

(6)
00

T 6,1,) =
The co-energy function is given by (7)

W/(6,i)) :j;jwj(e,i.)dij )

Solving (6) and (7), the torque of each phase is obtained.
Finally, the electromagnetic torque is the sum of the individual
torques, therefore, the mechanical subsystem is now described

by (8)
do 1[N ZN. . .2
d_io:3|: r2L1 j—1|jzsm(Nre_(J_1) Nnj_‘tl_rf:|(8)

I1l. MODEL LINEARIZATION

To obtain the linearization of the model, it was considered
that the inductance of the phase has a constant value, which is
obtained by considering a constant value of the rotor position
0 = ©. Regarding the speed equation, only the positive part is
considered, that is, when o > 0, because the operating point is
at 2000rpm. The result of the previous considerations is the set
of equations to linearize are those shown in (9).

di R . LN, sin(N,6) i
dt  Ly—Lcos(N,8) L,-Lcos(N,0)
1
"L —Leos(N,0)
do _LN, sin(Nre)i2 —Bw————r,
dt 2] 33

To simplify the model and pass it to the state space, the
following is defined (10).

©)

R LNsin(N®).
ai_'LO—Llcos(NrG))' b= 2J ’
a, = LlNrsm(Nl\rI@GZ ; b,=:D/J;

LO_LICOS( r ) (10)
1
= ; b,="A/J;
T L, —Leos(N,0) 3
b, =:1/J;
X = X, = ;

Therefore, the model in the state space is defined by (11)
and written in a matrix form, it is as shown in (12).

X =—aX —a,XX, +a,V
X, = b1X12 —b,X, b, —b,1,

X:(XlJ:( —azixi—a2x1x2+a3v ]: f (x,u);
X, bx, —b,X, —b; —b,T, (12)
y=X, )

=h(x);

(11)

Now we find a parameterized operating point for x; = x5°,
from which we obtain (13).

X0 = \/bzxg +b, +b,1,
b,

(13)
0 0
X (3, +a,%)
V=—n-—— -
&
The matrix form, which we want to get to, is (14)
X=Ax+Bu
(14)
y =Cx

When calculating each of the Jacobian matrices, we obtain
(15).

A:af(x,u) _ ~(a,+a,%) -ax ;
X oy 20,x] -b,
of (x,u) a, O
B=—"""/ — .
U [o —bJ’ (9
SPLLY T
OX 2



Where the input vector is (16)
T
u=(v 1) (16)

Assuming that the input torque is equal to zero, 1 = 0, the
operating point and input matrix B are recalculated (17).

X0 = b,x; +b, .
\ b

o x{’(a1+az><3); -

Then the transfer function is calculated by (18), the
calculation progress is shown from (19) to (21).

_CAdj(sl-A)'B

G
(s) det(sl - A) (49)
s+b —a,x;
Adj(sl-A) =| i
i(s1-4) 2bx) s+(a,+a,x)) (49
det(sl — A)=s+(a, +a,X; +b,)s
i o (20)
+b, (3, +a,% )+ 2a, (x)
G(s)=2a3b1xf/[sz+(a1+a2x§+b2)s
(21)

+b, (3, +a2x§)+2a2b1(x1°)1

Finally, substituting in (21) the parameters of the SRM
RA130135 from System Tech, with eight poles on the stator,
six poles on the rotor (8/6) and four phases, given by:

Vmax=24Vdc

. N=4

. N =6

+ J=3.9063 Kg m?

. 1=0.01Nm

. D =0.0001 N m/rad/s
* A=0.005Nm

. R=1Q

. Lo=2.1mH
. L;=1.3mH
. 0=2°

the single-phase transfer function of the switched reluctance
motor is obtained, shown in (22). This transfer function has no
zeros and has a pair of widely separated poles. Therefore, the
transfer function obtained coincides with what is normally
obtained in direct current motors, in which there is a dominant
pole from the mechanical sub-system and a non-dominant pole
from the electrical sub-system, as corroborated in jobs like [16],
[17], and [18].

283470

()= 161975267202 22)
poles ={-4.2, —-1615.5};

IVV. MODEL PROGRAMMING

Programming the motor model is simple thanks to the tools
provided by Simulink in particular the Matlab function block,
in which equations of the model are directly entered and
through integrator blocks the variables are obtained and divided
into six Matlab function blocks, four to the motor and two
corresponding to the inverter circuit. The motor blocks were
programmed using the equations obtained in the mathematical
model section according to the following list:

* Block of inductances, equation (4).

* Electrical system block, equation (5).

» Mechanical system block, equation (6).
* Speed block, equation (2).

On the other hand, the inverter circuit that was programmed
is based on the ideal classical converter or bridge converter
topology [19], that is, the physical limitations of the transistors
are not taken into account, only the logic in which they operate.
Commonly, any inverter circuit implements some current
regulation technique as a protection for the motor, since the
resistance of the phases is usually relatively small causing a
current demand that can damage the motor. In order to program
this circuit, it was divided into two blocks: the first one handles
the switching logic of the phases and the other regulates the
current of the phases.

For the switching logic block, it is considered that,
according to (8), the sign of the torque is independent of the
sign of the current, and is only affected by the sinusoidal
function, which corresponds to the derivative of inductance.
That is, the torque produced by each phase will be positive
whenever the inductance increases and negative when the
inductance decreases. From the above, the activation sequences
of the phases for clockwise and counter-clockwise rotation are
deduced. The current regulation block implements the
hysteresis technique [3] since it directly regulates the current by
turning the phase on and off, keeping the current within a
hysteresis window defined by a minimum and maximum



current value, both blocks of the inverter circuit are

programmed in the Matlab function.

The process described above was applied to the
programming of the non-linear model of the motor, in the case
of the linear model, only the inductance block is omitted and
the equations of the blocks of the electrical and mechanical
systems are exchanged for their linear counterpart.

V. SIMULATION AND COMPARISON OF THE MODELS

A. Simulation with phases in shutdown and demagnetization

The first experiment that is presented consists of simulating
both models at the operating point of 2000rpm with phase
shutdown, that is, without demagnetization and with lower and
upper current limits of 6 and 7A. The test lasts 3 seconds in
which the speed and torque responses of the models reach a
stable state, as shown in Fig. 1 and 2 respectively.

For the next test, the simulation is repeated, but now
demagnetization is applied to the phases, again the speed and
torque responses are observed, as shown in Fig. 3 and 4.
Additionally, Fig. 5 and 6 show the current responses of phase
A in steady state.
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Fig. 1. Rotor’s angular speed response, without demagnetization.
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B. Step input simulation

For this experiment, the behavior of both models of the
motor around the operating point are compared, considering
demagnetization of the phases. In each of the tests, both models
are stabilized at a speed of 2000rpm for 2 seconds and then a
step is applied to the voltage input to vary the speed to 1000,
1500, 2500 and 3000rpm for 2 seconds and the behavior of the
speed and torque responses is observed. Fig. 7 and 8 show the
responses for the 1000rpm test. In each of the tests, the average
values of speed and torque obtained in the two models were
measured and the percentage error was calculated. The data
collected is summarized in the table I.

TABLE I ERROR AROUND THE OPERATING POINT
Operating speed Speed error (%) Torque error (%)
(rpm)
1000 8.4 2.8
1500 2.7 0.4
2500 15 0.8
3000 2.7 12
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Fig. 7. Rotor’s angular speed response, with step at 1000 rpm.
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C. Simulation with sinusoidal input

In order to observe the behavior of the models to oscillatory
variations, both models were simulated as in the previous
experiment, considering demagnetization. For 2 seconds it is
operated at 2000rpm and then a sinusoidal signal is applied with
different frequencies, passing through 0.25, 0.5, 0.75 and 1
rad/s and with an amplitude that varies the operating point from
700 to 3000rpm, the speed and torque responses for a frequency
of 0.75 rad/s are shown in Fig. 9 and 10.

V1. DISCUSSION OF RESULTS

From the first experiment, we can see how the linear model
fails to reproduce the oscillations in the torque curves and
consequently the same happens in the speed curves. This
occurs, since, at the moment in which one phase is turned off
and the next phase is turned on, the corresponding discharge
and charge curves are compensated causing the total
electromagnetic torque to be continuous. On the other hand, it
is observed how thanks to the demagnetization of the phases
both models demonstrate a similar behavior in the speed and
torque responses. This is due to the fact that the oscillating
effect of the back EMF that differentiates both models is greatly
reduced by demagnetization, since this causes the input voltage
and voltage drop terms to be greater than the corresponding
term. to the back EMF.

From the second experiment, we can see in table I, the error
obtained, by varying the operating point of the motor in a range
of 100% of the original operating point, remains below 8.4%,
obtaining a greater error at speeds below the operating point.

From the last experiment, it is observed how the linear
model manages to replicate the behavior of the non-linear in the
speed responses, maintaining a maximum error of 8.5% in the
peaks of the oscillations, this without significantly changing the
behavior when varying the frequency. Regarding torque, unlike
what happened in the step tests, the responses obtained are more
similar, since there are no abrupt changes in input voltage.

VIIl. CONCLUSIONS

In this work, the modeling, linearization and simulation of
a SRM 8/6 was presented considering Coulomb plus viscous
friction and an ideal inverter circuit of bridge converter
topology. From this work it was observed that the transfer
function of the linear model agrees with what is normally
obtained in models of direct current motors, in which there are
extremely separated poles between the electrical and
mechanical subsystems; also, no zeros are obtained. In addition,
the linear model manages to reproduce the behavior of the non-
linear model in a wide operating range, maintaining an error of
less than 10%. Therefore, it is feasible to design a classic
controller based on the linear model, if phase demagnetization
is considered.

Some recommendations for future work may be to compare
the linear model with a non-linear model that considers the
saturation phenomenon to observe the differences when the

motor is subjected to saturation. It is also recommended to
replace the ideal circuit with a circuit that has the characteristics
of diodes and transistors to obtain a more complete model.
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Abstract— This article presents the performance tests, by
simulation, of a classic Pl speed controller applied to a switched
reluctance motor (SRM) 8/6. The motor is represented by a
linearization of the simplified non-linear model at an operating
point set at 2000rpm. The model includes Coulomb plus viscous
friction nonlinearity and an ideal inverter circuit. Control system
simulations are carried out in Matlab® / Simulink software.

Keywords—Switched reluctance motor (SRM), speed control, Pl
controller, Linear control.

I. INTRODUCTION

The switched reluctance motor is a direct current double
salient electric machine that lacks permanent magnets, brushes
and rotor windings, its structure has salient poles in both the
stator and rotor and concentrated stator windings located in
diametrically opposite pairs. Unlike what happens in dc motors,
in these motors the rotation occurs thanks to the magnetic field
that appears when each phase of the stator is energized. The
field tends to flow through the rotor poles causing it to adopt
the position of minimum reluctance and consequently the field
is maximum.

SRM has several advantages such as, simple and robust
construction, high torque at low speeds, large power-to-size
ratio, efficient energy conversion, wide operating speed range,
and easy cooling [1] - [4]. For this reason, it has been used in
different applications such as washing machines, electric
vehicles, electric doors, compressors, vacuum cleaners, air
conditioning, pumping, etc. [4] and [5]. However, the SRM also
has some disadvantages that can limit its use, such as a large
number of connections, audible noise in its operation, requires
position sensors and drive circuit and curl in speed and torque
signals [6].

To properly take advantage of these characteristics of the
SRM, an optimal excitation and control of the same is
necessary. This is not easy to obtain experimentally and it can
even be a difficult and time-consuming task, depending on the
complexity of the controllers, to implement the necessary tests.
For this reason, computational simulation of proper SRM
models and its control systems becomes essential for the
analysis and design of controllers for any SRM.

In recent years, various control systems have been made for
SRM for different purposes and implementing different control
techniques. Some researches base their control systems on the
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technique of direct instantaneous torque control (DITC) [7] and
[8], for example, in [8] where a DITC is proposed that replaces
the torque hysteresis with a width modulation pulse control
(PWM) to set the switching frequency, reducing torque
oscillations. In other works, it is chosen to apply the vector
control technique [9] and [10], in the latter this control
technique is applied to drive an SRM in the high-speed region
with the specifications of low vibration level, high motor
efficiency and wide speed range. A commonly used control
technique for SRM control is Fuzzy Logic Control (FLC) as
implemented in [11] and [12]. In the work developed in [12] an
FLC is implemented that determines the gains of a conventional
proportional-integral controller executed by a programmable
logic controller, the result is a speed control that eliminates
overshoots and reduces settling times compared to a
conventional proportional-integral controller.

In this work, a classic proportional-integral (PI) controller
is proposed that guarantees stability and performance to
parametric variations, for the speed control of an SRM around
an operating point established at 2000 rpm. This article follows
up on the SRM models comparison work presented in [13]. The
ideal inverter circuit that implements the simulation allows the
motor to rotate clockwise with positive voltages and with
negative voltages the motor to rotate counterclockwise. This
allows implementing a speed control through the input voltage
variable, avoiding internal current control loops that are very
common in the control of SRM's.

Il. MATHEMATICAL MODEL OF THE SRM

There are different models to represent the dynamics of the
SRM, among which is the so-called simplified model, which
considers the following [14]:

e There is no saturation of the material, therefore the flux
linkages are described by the product of inductance and
phase current.

e The fringing effects are neglected.
e Mutual inductance is negligible.

e The motor phases are identical in resistance and
inductance.

¢ Inductance is a function of rotor position [15].



The equations that make up this model are (1) and (2),
which represent the equations that govern the dynamics of the
electrical subsystem and mechanical subsystem, respectively.

di; _v;—Ri;—LN/ijosin(N,0-(j-1)2n/N)
dt L,—L,cos(N,6—(j-1)2r/ N)

(M

d 1/NL &, . . 2

Where, v, ij, and R, are the voltage, current, and resistance
of phase j, Lo is the self-inductance of each phase, L; is the
inductance dependent on the position of the rotor, N; is the
number of poles of the rotor, N is the number of phases of the
stator, © is the rotor position, ® is the angular velocity, J is the
moment of inertia, e, © and tr are the corresponding
electromagnetic, load and friction torque, the latter is
represented by Coulomb plus viscous friction model [16],
equation (3).

T, = Dw+Asgn(o) ©)

Where, D is the viscous coefficient and A is the Coulomb
friction force. Considering the parameters of the SRM
RA130135 from System Tech, with eight poles in the stator, six
poles in the rotor (8/6) and four phases, given by:

*  Vmax =24 Vdc

- N=4

* N =6

« J=3.9063 Kg m?
* 1=001NmM

« D=0.0001 N m/rad/s
« A=0.005Nm

+ R=1Q
* Lo=21mH
e L1=13mH
+ ®=2°

The single-phase transfer function of a SRM, that relating
rotor’s speed to input voltage, is obtained and shown in (4).

o(s) 283470 _
V(s) s*+1619.7s+67402" (4

poles = {-4.2,-1615.5};

G(s)=

As can be seen from (4) the transfer function has two
extremely separated poles, thus, can be simplified by dominant
pole [17], the resulting function is shown in (5).

176.64
(s)= S+4.2

®)

I11. PROPOSED Pl CONTROLLER

As mentioned above, the classic controller that we want to
add to the SRM will be cheap and easy to implement, it also has
the task of controlling the motor’s speed satisfying the
following design specifications; bandwidth around to 8 rad/s,
infinite gain margin and phase margin > 60 °. The proposed
controller was designed using the Bode shaping [18]-[19]
technique, in this way it is possible to gradually adjust both the
gain margin and the phase margin by adding poles or zeros and
varying its gain and location frequency, up to obtain a Bode plot
that reflects the desired margins. The transfer function of the
proposed PI controller is shown in (6)

| 0.0474(s +4)
S

(6)

C(s)

Bode shaping is performed by analyzing the closed loop of
the C(s)G(s) system by drawing the Bode diagram of magnitude
and phase, Fig. 1.

Bode Diagram
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Fig. 1. Control system Bode diagram.

In this diagram it can be easily observed how the controlled
system satisfies the design specifications, obtaining an infinite
gain margin, a phase margin of 90.7° and a bandwidth of 8.25
rad/s.



IV. SIMULATIONS

The linear model of the motor that was simulated was
programmed in Matlab / Simulink and whose ideal inverter
circuit has: Bridge converter topology, demagnetization of the
phases, hysteresis current regulation technique, soft chopping
technique and the negative voltages are interpreted as
counterclockwise turns.

To test the performance of the PI controller, three tests were
carried out to evaluate the behavior of the control system in
regulation and tracking problems over a wide operating range.

A. Regulation test

As a first test, a square reference signal is applied from
1500 to 2500 rpm for 15 seconds. In the Fig. 2 to 5 rotor’s
speed, control input, electromagnetic torque, and current
responses for each phase are shown.

From the Fig. 2 It is observed how the control system
manages to establish the response of the rotor’s speed to the
reference signal value with an establishment time of 1 second,
the speed response reaches a maximum curl amplitude of 1.1
rpm, which corresponds at a curl of 0.07%.

2500
2000
1 NN\
1500 : N A
_ 2500.5
£, 1000 NAT
500 2499 SEAf-M-
0 ;
--------- Reference signal
Rotor’s speed
0 5 10 15

Time (s)

Fig. 2. Rotor’s speed response to reference signal from 1500 to 2500 rpm.

From the control input response of the Fig. 3, It is observed
how the voltage obtains minimum and maximum values of 4.7
and 10.7V respectively, which are reached when the reference
signal changes abruptly between 1500 and 2500rpm.

Regarding the torque response observed in the Fig. 4 It is
noted how at the beginning of the test when the control signal
changes abruptly, this change produces a maximum peak of
torque that reaches 0.189 Nm and later, maximum peaks of 0.1
Nm and minimum of 0.004 Nm.

From the Fig. 5 the current responses of each phase are
observed, which are very similar to each other. It is important
to highlight how even in the instants in which the control input
changes abruptly, the maximum current values only reach 5A.
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Fig. 3. Control input response to reference signal from 1500 to 2500 rpm.
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Fig. 4. Torque response to reference signal from 1500 to 2500 rpm.

As a second test, a square reference signal is applied that
causes clockwise and anti-clockwise turns at 2000 rpm, that is,
varying the operating speed from -2000 to 2000 rpm. As in the
previous test, the responses of speed, control input,
electromagnetic torque and current of each phase are observed,
shown in the Fig. 6 to Fig. 9.

From Fig. 6 it is observed how the rotor speed reaches the
final values of the reference signal even when the reference is
at -2000 rpm, like the previous test, the establishment time is 1
second, in this case the curl amplitude reached a maximum
value of 1.2 rpm, that is, 0.06% of curl. This result is expected
given that, despite operating in a much wider range, the lower
and upper limits are closer to the operating point at 2000 rpm
established for this system, and in the case where the reference
signal is at -2000 rpm, the behavior of the system is extremely



similar to when it is at 2000 rpm, thus curls of similar amplitude
are obtained.
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Fig. 6. Rotor’s speed response to reference signal from -2000 to 2000 rpm.

In Fig. 7 the response of the control input is observed, which
obtains minimum peaks of -12.28V and maximum of 12.11V,
achieving an almost symmetric signal with respect to the time
axis, once again this is due to the fact that the clockwise and
counterclockwise system behavior are quite similar.
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Fig. 7. Control input response to reference signal from -2000 to 2000 rpm.

Fig. 8 shows the response of the electromagnetic torque of
the motor, it can be seen how in this test the maximum and
minimum values reached by the torque are 0.1816 Nm and -
0.1825 Nm, which indicates that as with the input control, the
torque response becomes practically symmetrical respect to the
time axis. It is important to note that despite observing negative
quantities in Fig. 8, these are due to the fact that the torque is
measured with respect to a reference frame.
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Fig. 8. Torque response to reference signal from -2000 to 2000 rpm.

Finally, from the phase current responses shown in Fig. 9,
it is observed how all phases reach a maximum current value of
7 A, due to the current regulation of the inverter circuit that the
SRM model has. Without this feature, the phase current could
have increased to 8 A or more, which, depending on the
resistance of the motor windings, could damage them. It is for
this reason that even if the SRM has a position, speed or torque
control system, it is necessary to have protection against
harmful current increases, which in this case regulates the
current through hysteresis.
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B. Tracking test

For this test, a sinusoidal reference signal is applied to the
system that varies between 1000 and 3000 rpm at a frequency
of 0.5 rad/s, this oscillation frequency is coherent with the
bandwidth of the system, which was obtained is 8.25 rad/s. Fig.
10 to Fig. 13 show the corresponding responses for speed,
control input, torque, and phase currents.

In the Fig. 10 is possible to observe how the SRM is able to
satisfactorily follow the reference signal with negligible lag,
with a maximum error of 0.6% in the peaks of the reference
signal oscillations. The maximum amplitude of the curl
obtained is 1.7 rpm, which corresponds to a curl of 0.06%.

From the Fig. 11 it can be seen how, as it is a tracking test,
in this case of a sinusoidal signal, the control input tends to
adopt the shape of the reference signal since there are no abrupt
changes and the system shows to follow effectively the
reference.

From the Fig. 12 it is observed how the motor torque
acquires a sinusoidal shape like the control input, presenting a
single peak at the beginning due to the sudden demand for
speed that starts at 2000rpm.

Finally, from the Fig. 13, the current responses of each of
the phases are observed, in them it is noted that the maximum
value that the currents reach does not exceed 4 A and the
average value is close to 2 A.
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Fig. 10. Rotor’s speed response to sinusoidal reference signal from 1000 to
3000 rpm.
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Fig. 12. Torque response to sinusoidal reference signal from 1000 to 3000 rpm.
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V. CONCLUSIONS

In this document, a robust Pl controller was proposed for
the speed control of an SRM 8/6, designed from the linear
model, since the great advantage that this model offers over
others is the applicability of linear control techniques. The
simulation considers an ideal inverter circuit and Coulomb plus
viscous friction. From the tests carried out, it was observed that
the proposed controller proved to have a performance both in
regulation and in tracking, in a wide operating range, thus
proving that it is possible to design high performance and robust
controllers for this type of motors from a linear model. Some of
practical applications for this controller can be some of those
mentioned in the introduction, such as washing machines,
electric doors, vacuum cleaners, air conditioning, etc. The main
limitation of the use of this controller is directly related to the
region of operation and the error that can be admitted in the
speed response, this is determined by the SRM application.

Some recommendations for future work are to apply the
controller to a more complete SRM model, such as the
nonlinear model with saturation of the material or a model using
the finite element method, in this way more precise answers
could be obtained that help to predict the results of applying this
controller to a real motor. On the other hand, it is necessary to

implement some control strategy that allows
undesirable oscillations in the rotor speed response.

reducing
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Abstract—This work presents the process of obtaining
the simplified model of a switched reluctance motor (SRM)
8/6. Subsequently, the structure of the single-phase model is
analyzed, obtaining an exact linearization and zero
dynamics of the system. Finally, the model is linearized at
an operating point set at 2000 rpm The model includes
Coulomb plus viscous friction nonlinearity and an ideal
inverter circuit based on bridge converter topology. The
simplified and linear models are simulated and compared
in the Matlab®/Simulink software in order to validate the
design of a classic controller using the linear model.

Keywords—. Switched reluctance motor (SRM),
Simplified model, linear model, Exact | linearization, Zero
dynamics.

I. INTRODUCTION

N the last decades, the switched reluctance motor has

attracted the attention of researchers, as a high-performance
device in industrial applications, due to its advantages such as
high torque at low speeds, large power-to-size ratio, efficient
energy conversion, wide range of operating speed and easy
cooling.[1]-[4] However, to properly take advantage of these
characteristics of the SRM, optimal excitation and control of the
same is necessary. This is not easy to obtain experimentally and
it can even be a difficult and time-consuming task, depending
on the complexity of the controllers to implement the necessary
tests. For this reason, computational simulation of proper SRM
models and its control systems becomes essential for the
analysis and design of controllers for any SRM.

There are several ways to simulate an SRM, among which
the most common are simulation using the Finite Element
Method, such as the simulations developed in [5] and [6], where
a good approximation is obtained to the dynamics of the real
SRM, however this type of simulation can consume a lot of
simulation time and computing power, for this reason,

E-ISSN: 1998-4464

evaluating a controller, which may require a lot of tests, can be
impractical. Another way to simulate an SRM is using lookup
tables resulting from a finite element analysis as seen in [7] and
[8], in this case the simulation becomes faster since most of the
computation time is consumed by the analysis of previous finite
element. And finally, the least used way to simulate an SRM is
by programming the dynamic equations of the motor, as is
usually done with other dc motors [9]-[11], which may belong
to a non-linear model that considered the saturation of the
material, or a simplified model that disregarded this
phenomenon.

In this paper, the simplified non-linear model of an SRM 8/6
motor is obtained and later it is linearized at an operating point.
The linearization of the model is carried out in order to analyze
the structure of the motor and obtain a transfer function that, in
future work, allows applying linear control techniques for the
design of a classic controller. In addition, the model has an ideal
inverter circuit that allows the motor to be operated in a similar
way to a dc motor where, by reversing the polarity of the input
voltage, the motor rotates in the opposite direction. Finally,
different simulations are presented where the behavior of both
models is compared in order to verify that it is feasible to design
a controller based on the linear model.

This paper is organized as follows: section Il shows the
obtaining of the simplified non-linear model of the SRM.
Section Il shows the analysis of the structure of the single-
phase non-linear model, where an exact linearization of the
motor is obtained and subsequently its zero dynamics is found.
Then, in section IV a linearization of the model is obtained at
an operating point set at 2000 rpm, as well as its transfer
function. In section V some general aspects for programming
both models in Matlab/Simulink software are discussed.
Section VI shows the simulation and comparison of both
models in three different tests: first the behavior of the models
in shutdown and demagnetization of the motor phases is
observed, then a step type voltage input is applied and finally
an input is applied sinusoidal type voltage. The discussion of
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results is presented in section VII and finally, section VIII
shows the conclusions obtained from the work carried out.

Il. MATHEMATICAL MODEL OF THE SRM

As in the modeling of other electromechanical machines, the
starting point is the equations that govern the dynamics of the
electrical sub-system (1) and the mechanical sub-system (2).

dwv.
v, =Ri; + (;I:’ 1)
0
a—(f=(te—rl—rf)/\] (2)

Where, vj, ij, R, and y; are the voltage, current, resistance and
flow linkage of phase j, w is the rotor’s angular speed, J is the
moment of inertia, t,, © and 7t are the corresponding
electromagnetic, load and friction torque, the latter is
represented by Coulomb plus viscous friction model [12] and
[13], equation (3).

1, = Do+Asgn(o) ©)

Where, D is the viscous coefficient and A is the Coulomb
friction force. The model that is developed here is called the
simplified model and considers the following [14]: here is no
saturation of the material, therefore, the flux linkage are
described by the product of the inductance and the phase
current, the fringing effects are neglected, the mutual
inductance is negligible, the motor phases are identical and the
inductance is a function of the rotor position [15] given by (4).

L, =L,—Lcos(N,6—(j-1)2n/N) (4

Where, 6 is the position of the rotor, Lo is the self-inductance
of each phase, L1 is the inductance dependent on the position of
the rotor, N; is the number of rotor poles and N is the number of
phases. Substituting (4) in (1), we obtain the equation that
represents the electrical subsystem (5).

di; v;—Ri;—LNiwosin(N6-(j-1)2n/N)
dt L,—L cos(N,6—(j—1)2rn/ N)

®)

The equation for the mechanical subsystem is obtained by the
co-energy method, therefore, the torque generated by each
phase is given by (6)

il (6)
o0

The co-energy function is given by (7)

t,(0,i)) =
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W/(0.i)= [ v, (0,i;)di @)

Solving (6) and (7), the torque of each phase is obtained.
Finally, the electromagnetic torque is the sum of the individual
torques, therefore, the mechanical subsystem is now described

by (8)

do 1[NL ., . 20
E=3{T;|j2sm[Nre—(J—l)W]—r,—rf}
8

I1l. STRUCTURE ANALYSIS OF THE NONLINEAR MODEL

To properly design the controller of any system, it is essential
to know the latter thoroughly. For this reason, it is necessary to
analyze the structure of the non-linear model and subsequently
the linear model, since both models are one of the main sources
of information about the motor. In order to know in depth, the
non-linear model of the motor, its exact linearization was
carried out with which, the degree and relative degree of it was
known, and a linear and controllable form was found that can
be useful in subsequent studies that seek to employ nonlinear
control techniques.

From the simplified model obtained above, it can be noted
that the complete model of an SRM 8/6 consists of eight
equations in total, where there are four voltage inputs, one for
load torque, and two outputs, one for torque and one for speed.
Therefore, an SRM 8/6 is a multiple input multiple output
system (MIMO), the structural analysis of which becomes
extremely extensive and complex. On the other hand, if it is
considered that each of the phases are activated sequentially and
independently, the load torque is a disturbance of the system
and remembering that the phases are identical, it is possible to
analyze a single motor phase, where there is only one voltage
input and one speed output, that is, a system one input one
output (SISO).

A. Exact linearization

To analyze the system, it is necessary to rewrite it in the state
space, whose form is shown in (9).

9)

To pass the model to the state space, the following is defined
(10)

X, =1

X, =:0 (10)
X, =1 O

The single-phase model in state space is shown in (11).
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_X4RHALN XX sin(N,x, )
Lo — L cos(N,x,)

= X3

XX %
HZ
I
%

_ Dxg +Asgn(x;)
J

sin(N,x, )

1
L, — L cos(N,x,)
u
0
0

11)

y=X

To start the exact linearization, it must be verified that the
system is transformable to a linear and controllable one, which
is possible if and only if the following conditions are met [16]:

e The matrix [g(Xo), adtg(Xo), ..., adf™* g(Xo)] has rank n.
e The distribution D = {g, adr g, ..., adi"? g}is involutive
near Xo.

Now we proceed to calculate each of the elements of the
matrix and the distribution, as seen from (12) to (14)

~ LN sin(N;x,)
(Ly— L, cos(N,x, )y
0 0
0 0 0

9 _
OX

o

(12)

R
(Lp - L, cos)’
ad,g(x)= 0

L,N,x sin(N,x,)
J(Ly— L cos(N,x, )

(13)

JR[R-LN,x;sin(N,x,)
J (LO—Llcos(erz))3

LN, x sin(N,x,)
J (L, - L cos(N,x,))

J [Lfox1x3 sin?(N,X, ) — LLL,Nxx; cos (N, x,)
[J(L- Llcos(erz))]2

ad?g(x)=

E-ISSN: 1998-4464
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~[L =L cos(N,x,) JLEN? sin (N, x,) |
3 (L -Leos(N,x,))
0
+L,N, xRsin(N,x,)+ Lfox1x3]
[3 (L, ~Lcos(N,x,)) |
0
0

_[LO —L,cos(N,x,) |DN,Lx sin(N,x,)
[3 (L~ L cos(N,x,)) |

(14)

Itis verified that when evaluating (12) to (14) at Xo, the matrix
maintains rank n equal to 3. Next, it is observed that the
distribution D has rank 2, therefore, it only remains to verify
that the rank of the matrix (g, ads g, [9, ads g]) is the same that
of the distribution D. Equation (15) shows the result of the
operation [g, ads g].

0
0
LN, sin(N,x, )
~J(L—Lcos(N,x,))?

[g.ad.g]= (15)

With the help of (15) it can easily be verified that the matrix
(9, ads g, [g, ad g]) has rank 2 and, therefore, the distribution D
is involutive, which shows that the system is transformable to a
linear and controllable system. Now the relative degree r of the
system is calculated to determine if it is necessary to obtain an
output function different from the original one. The system is
said to have relative degree r at point Xo if the following is
satisfied [16]:

e Lyl h(x) =0 for all x in a neighborhood of x, and all k
<r-1.
o LgL"%h(x)£0.

In (16) are shown the corresponding operations.
L,h(x)=0;
L Lh(x)= LN, x sin(N,x,)
J(Ly—L,cosN,x,)

(16)

From (16) it follows that the relative degree of the system is
equal to 2 for all x; # 0 and x» # kz with k € Z. Since r £n, it is
necessary to look for an output function A such that dA(x)(g(x),
ads g(x), ..., ad™%g(x)) = 0, whose development is shown in
7).
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1 o R o
Lo — L cos(N,x, ) o, (L —Lycos(N,x,))" &%

LN, % sin(N,x,) @J

J(L,— L cos(N,x,)) ox,
17
From (17) it can be seen that it is feasible to choose x; as the
output function. Again, the relative degree is calculated to

verify that it coincides with the degree of the system, the
operations necessary for this task are shown in (18).

L,A(x)=0;
L,L(x)=0;
LN, x sin(N,x,)
I (L ~Licos(N,x,))

From (18) it is obtained that the relative degree is equal to 3
for all x, # 0 and x, # k with k € Z as it happened in the previous
calculation. It is from this point that it is possible to perform the
linearization via state feedback, for which, the input u must be
obtained through (19).

(18)

LL2A(x)= #0;

L) +v

(19)
L, L22(x)

Where LgL? A(x) is taken from (18) and L% A(x) is shown in
(20).

20(X) :{LOLlexfx3 cos(N,x, )
—2L,N,Rx? sin(N,x, )

Volume 15, 2021

Finally, the coordinates transformation is shown in (22).

z,=A(X)=X,
z, =L A(X) =X,
z,=LiA(X)= N2rJ x; sin(N,x,) (22)

B. Zero dynamics

In the analysis of non-linear systems, it is very useful to know
the zero dynamics, which has a similar role to the zeros in linear
systems. In this case, zero dynamics is the set of all states xo and
inputs u(xg), defined for all t in the neighborhood of t = 0 that
make the output identical to zero. The procedure to find the zero
dynamics of any system consists of zeroing all the states z1, zo,

., Zr-1, and z; and substituting it in the dynamics of the system.
To perform these steps, it is necessary to find a coordinate
transformation, such as the one obtained in the exact
linearization, but in this case respecting the output function
h(x), for this we have the following (23).

1
_F[DX:" +Asgn(x,) ]
Z;=¢, (X)
We are looking for a function ¢3(x) such that Lgds(x) = 0, it

is proposed that ¢3(x) = X2, now it is verified that the Jacobian
of @ is not a singular matrix, this is easy to do through its

—|—fo><12><3 (1+Sin2(N,X2))—ZTD[LO 20) determinant (24).
—L, cos(N,x,)] [LN,x7sin(N,x, ) det(%cfj N, I'1x1sm(N X, ) (24)
—Dx, — Asgn(x;) ]}/ 23 [ Ly — L cos (N, x, ) |
The inverse transformation is given by (25).
The input u obtained is shown in (21).
X, =2,
= {-LLN/xx,cos(N,x,) X, =1, (25)
+2L,N,Rx? sin(N, x,) - 2[ Jz, + Dz, + Asgn(z,) |
+Lfoxfx3(1+sin2(erz))+i—D[Lo 1) N, Ly sin(N,z;)
_ 2 qi With the coordinate transformation, the dynamics of the
LiCOS(N X )] [LlN % Sm(N X ) system is described by (26).
—Dx, — Asgn(x ]+v}/ LN, x sin(N,x,)
E-ISSN: 1998-4464 1467
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5,=1,
2,=b(z)+a(z)u
2,=04(2)

(26)

Where:
(27)

From (16) and (25), you get a(z) shown in (28).
a(z)={2N,L sin(N,z,)[Jz, + Dz,
]}/J[LO L, cos(N,z,)]

(28)
+Asgn

Calculate L%h(x) (29)

N, Lx7 sin(N,x, )[ R+ LN x,sin(N,x, )]
L, —L,cos(N,x,)
r2L1 X; sin(N,X, )

Lih(x)=-

2fL1x1x3cos(N X, )— JZ{

—Dx, —Asgn(x,) ]
(29)

From (25) and (29) is found b (z) as shown in (30)

b(z):{—Z[Jz2 +Dz, +Asgn(z, ) |[R+

LN,z sin(ers)]}/ J[L,—Lcos(N,z,) |+ (30)
N,z[ Jz, + Dz, + Asgn(z,) |cos(N,z,) D
Jsin(N,z,)

J 2

To find g3 (z) we have the following (31)

56";3 (0, 1 0);
L (X) =X (31)

0;(2) = L9, (CD_l(Z)) =1,

We make z; = 7, = 0 and substitute in (28) and (30), obtaining
(32) and (33) correspondingly.

E-ISSN: 1998-4464
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2N, L sin(N, z,)[Asgn(x,)]

_ 32
a(z)|z1:o,zfo J[L, — L, cos(N,z,)] )
2R[Asgn(x,)]
b —_
(Z)|21=0,22=0 J[L, — L, cos(N,z,)] )
The input u is defined by (34).
R,

a(z) 4=0.2,-0 N, L sin(N,z,)

Since no dynamic equation of the system was different to
zero, it is said that the system does not have zero dynamics.

IV. MODEL LINEARIZATION

To obtain the linearization of the model, it was considered
that the inductance of the phase has a constant value, which is
obtained by considering a constant value of the rotor position
0 = ©. Regarding the speed equation, only the positive part is
considered, that is, when ® > 0, because the operating point is
at 2000rpm. The result of the previous considerations is the set
of equations to linearize are those shown in (35).

.
dt  L,—Lcos(N,0)
1
+ v

L, — L cos(N,0)
d_(D:LlNrSin(Nre)iz_E(D A1
dt 2] J J J

LN, sin(N,0) :
L,—L,cos(N,0)

(35)

To simplify the model and pass it to the state space, the
following is defined (36).

R _LNsin(N®)
B L,—Lcos(N©) 2J ’
a, =: LlNrsm(Nl\rI@(; ; b,=D/J;
%—u?% ©) o
= ; b,="A/J;
% L, - L, cos(N,®) ’
b, =:1/J;
X, =:1; X, =I ®;

Therefore, the model in the state space is defined by (37) and
written in a matrix form, it is as shown in (38).
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X = =8 X — XX, +aV
X, = b1x12 —b,x, —b; —b,1,

_ ] AN BNV,
b1><1 —b,x, —b, —b,T, (38)
X

Now we find a parameterized operating point for x, = x2°,
from which we obtain (39).

@37)

X (8, +a,%)

< :\/bzxg +b, +h,1, V= . . (39)

b,

The matrix form, which we want to get to, is (40)

X=Ax+Bu

y=Cx (40)

When calculating each of the Jacobian matrices, we obtain
(42).

A:af(X,U) _ _(a1+aozxg) _aleo :
X X X3 2b1X1 _bz
of (x,u 0
g xu) (2 : (41)
ou |,, \0 -b,
oh(x
C= ( ) :(0 1);
OX 0
Where the input vector is (42)
T
u=(v 1) (42)
Assuming that the input torque is equal to zero, © = 0, the
operating point and input matrix B are recalculated (43).
b,x + D X (8 +a,%)
X10 Y o v Bl BV 272 ;
by a “3)

{3

Then the transfer function is calculated by (44), the
calculation progress is shown from (45) to (47).

E-ISSN: 1998-4464
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. T
6(s)C A1 -A)'B "
det (sl — A)
Adi(sl — A = s+h, —-a,X;
J(S (45)
20} s+(a,+3,%5)
det(sl —A)=5"+(a,+a,x +b,)s
, (46)
+b2(a1+a2x§)+2a2b1(x1°)
G(s):2a3b1xf/[sz+(a1+a2x§+b2)s
(47)

b, (a, +a2x§)+2a2b1(x1°)2}

Finally, substituting in (47) the parameters of the SRM
RA130135 from System Tech, Fig. 1, with eight poles on the
stator, six poles on the rotor (8/6) and four phases, given by:

* Vmax =24 Vdc

- N=4

* Nr=6

« J=3.9063 Kg-m?

e 1y=0.01 N'-m

+ D =0.0001 N-m/rad/s

« A=0.005N'm

e R=1Q

e Lg=2.1mH

e L1=13mH

« ©@=2°

Fig. 1. Switched reluctance motor.

the single-phase transfer function of the switched reluctance

motor is obtained, shown in (22). This transfer function has no
zeros and has a pair of widely separated poles. Therefore, the

transfer function obtained coincides with what is normally

obtained in direct current motors, in which there is a dominant
pole from the mechanical sub-system and a non-dominant pole
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from the electrical sub-system, as corroborated in jobs like [17],
[18], and [19].

283470
G(s)= 2 +1619.75 167402
poles = {-4.2, —1615.5};

(22)

V. MODEL PROGRAMMING

Programming the motor model is simple thanks to the tools
provided by Simulink in particular the Matlab function block,
in which equations of the model are directly entered and
through integrator blocks the variables are obtained and divided
into six Matlab function blocks, four to the motor and two
corresponding to the inverter circuit. The motor blocks were
programmed using the equations obtained in the mathematical
model section according to the following list:

* Block of inductances, equation (4).

* Electrical system block, equation (5).

* Mechanical system block, equation (6).

* Speed block, equation (2).

On the other hand, the inverter circuit that was programmed
is based on the ideal classical converter or bridge converter
topology [20], that is, the physical limitations of the transistors
are not taken into account, only the logic in which they operate.
Commonly, any inverter circuit implements some current
regulation technique as a protection for the motor, since the
resistance of the phases is usually relatively small causing a
current demand that can damage the motor. In order to program
this circuit, it was divided into two blocks: the first one handles
the switching logic of the phases and the other regulates the
current of the phases.

For the switching logic block, it is considered that, according
to (8), the sign of the torque is independent of the sign of the
current, and is only affected by the sinusoidal function, which
corresponds to the derivative of inductance. That is, the torque
produced by each phase will be positive whenever the
inductance increases and negative when the inductance
decreases. From the above, the activation sequences of the
phases for clockwise and counter-clockwise rotation are
deduced. The current regulation block implements the
hysteresis technique [3] since it directly regulates the current by
turning the phase on and off, keeping the current within a
hysteresis window defined by a minimum and maximum
current value, both blocks of the inverter circuit are
programmed in the Matlab function.

The process described above was applied to the
programming of the non-linear model of the motor, in the case
of the linear model, only the inductance block is omitted and
the equations of the blocks of the electrical and mechanical
systems are exchanged for their linear counterpart.

E-ISSN: 1998-4464
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VI. SIMULATION AND COMPARISON OF THE MODELS

A. Simulation with phases in shutdown and
demagnetization

The first experiment that is presented consists of simulating
both models at the operating point of 2000rpm with phase
shutdown, that is, without demagnetization and with lower and
upper current limits of 6 and 7A. The test lasts 3 seconds in
which the speed and torque responses of the models reach a
stable state, as shown in Fig. 2 and 3 respectively.

For the next test, the simulation is repeated, but now
demagnetization is applied to the phases, again the speed and
torque responses are observed, as shown in Fig. 4 and 5.
Additionally, Fig. 6 and 7 show the current responses of phase
A in steady state.

3000 r

L

2 2500

£ ol

B 2000

- ol

5 1500

j=]

-

£ 1000

5

2 500 Nonlinear model |

Linear model
0 3 3 E
0 1 2 3
Time (s)

Fig. 2. Rotor’s angular speed response, without demagnetization.

F F F
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*E Linear model
S
3
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g
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0 1 2 3
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Fig. 3. Electromagnetic torque response, without demagnetization.
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1500
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500
Nonlinear model
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0 3 3 E
0 1 2 3
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Fig. 4. Rotor’s angular speed response, with demagnetization.

Electromagnetic torque (N*m)

Fig. 5. Electromagnetic torque response, with demagnetization.
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Fig. 6. Phase A current response, with demagnetization.
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Fig. 7. Phase A current response, without demagnetization.

B. Step input simulation
For this experiment, the behavior of both models of the motor

around the operating point are compared,

considering

demagnetization of the phases. In each of the tests, both models
are stabilized at a speed of 2000rpm for 2 seconds and then a
step is applied to the voltage input to vary the speed to 1000,
1500, 2500 and 3000rpm for 2 seconds and the behavior of the
speed and torque responses is observed. Fig. 8 and 15. In each
of the tests, the average values of speed and torque obtained in
the two models were measured and the percentage error was
calculated. The data collected is summarized in the table I.

TABLE I. ERROR AROUND THE OPERATING POINT
Operzzlrt_:)nrg)speed Speed error (%) Torque error (%)
1000 8.4 2.8
1500 2.7 0.4
2500 15 0.8
3000 2.7 1.2
2000

E \

o

< 1500

=l

(]

(]

=9

w)

=

<

= 1000

=)

8

\m

g 500

2 Nonlinear model

Linear model
F E E E
0 1 2 3 4
Time (s)

Fig. 8. Rotor’s angular speed response, with step at 1000 rpm.
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Fig. 9. Electromagnetic torque response, with step at 1000 rpm.
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Fig. 10. Rotor’s angular speed response, with step at 1500 rpm.
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Fig. 11. Electromagnetic torque response, with step at 1500 rpm.

E-ISSN: 1998-4464

F F F

Nonlinear model

Linear model

i

Time (s)

Rotor’s angular speed (rpm)

2500

Volume 15, 2021

[\
(=
S
(=]

—
W
(=
(=]

————

—
(=]
S
(=]

500 F

Nonlinear model I

Linear model

3

3

2

3

Time (s)

Fig. 12. Rotor’s angular speed response, with step at 2500 rpm.
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Fig. 13. Electromagnetic torque response, with step at 2500 rpm.
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Fig. 14. Rotor’s angular speed response, with step at 3000 rpm.
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Fig. 15. Electromagnetic torque response, with step at 3000 rpm.
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C. Simulation with sinusoidal input

In order to observe the behavior of the models to oscillatory
variations, both models were simulated as in the previous
experiment, considering demagnetization. For 2 seconds it is
operated at 2000rpm and then a sinusoidal signal is applied with
different frequencies, passing through 0.25, 0.5, 0.75 and 1
rad/s and with an amplitude that varies the operating point from
700 to 3000rpm, the speed and torque responses for a frequency
of 0.75 rad/s are shown in Fig. 16 and 17.

3000 /\ /\ ﬁ f
E 2500
= VIV
A
&
L; 1500
oNn
3 1000 }
5 ¥ ¥V V¥
52 500 Nonlinear model [
Linear model
3 5 !
0 10 20 30

Time (s)
Fig. 16. Rotor’s angular speed response, from 700 to 3000 rpm at 0.75 rad/s.

VIIl. DISCUSSION OF RESULTS

From the first experiment, we can see how the linear model
fails to reproduce the oscillations in the torque curves and
consequently the same happens in the speed curves. This
occurs, since, at the moment in which one phase is turned off
and the next phase is turned on, the corresponding discharge
and charge curves are compensated causing the total
electromagnetic torque to be continuous. On the other hand, it
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Fig. 17. Electromagnetic torque response, from 700 to 3000 rpm at 0.75 rad/s.

is observed how thanks to the demagnetization of the phases
both models demonstrate a similar behavior in the speed and
torque responses. This is due to the fact that the oscillating
effect of the back EMF that differentiates both models is greatly
reduced by demagnetization, since this causes the input voltage
and voltage drop terms to be greater than the corresponding
term. to the back EMF.

From the second experiment, we can see in table I, the error
obtained, by varying the operating point of the motor in a range
of 100% of the original operating point, remains below 8.4%,
obtaining a greater error at speeds below the operating point.

From the last experiment, it is observed how the linear model
manages to replicate the behavior of the non-linear in the speed
responses, maintaining a maximum error of 8.5% in the peaks
of the oscillations, this without significantly changing the
behavior when varying the frequency. Regarding torque, unlike
what happened in the step tests, the responses obtained are more
similar, since there are no abrupt changes in input voltage.

VIII.

In this work, the modeling, analysis, linearization and
simulation of a SRM 8/6 was presented considering Coulomb
plus viscous friction and an ideal inverter circuit of bridge
converter topology. From this work it was observed in the
analysis part that, when trying to obtain an exact linearization
of the system, to carry out a possible control using non-linear
techniques, the result obtained is a linearization that would be
useful only for position control, because it was necessary to
change the output function. On the other hand, the transfer
function of the linear model agrees with what is normally
obtained in models of direct current motors, in which there are
extremely separated poles between the electrical and
mechanical subsystems; also, no zeros are obtained, just like
expected from the zero dynamics of the nonlinear model. In
addition, the linear model manages to reproduce the behavior
of the non-linear model in a wide operating range, maintaining
an error of less than 10%. Therefore, it is feasible to design a

CONCLUSION
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classic controller based on the linear model, if phase
demagnetization is considered.

Some recommendations for future work may be to compare
the linear model with a non-linear model that considers the
saturation phenomenon to observe the differences when the
motor is subjected to saturation. It is also recommended to
replace the ideal circuit with a circuit that has the characteristics
of diodes and transistors to obtain a more complete model.
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Performance tests of a Pl speed controller applied in a non-linear
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Abstract: - This article presents the performance tests, by simulation, of a classic PI speed controller applied to a
switched reluctance motor (SRM) 8/6. The motor is represented by a linearization of the simplified non-linear
model at an operating point set at 2000rpm. The model includes Coulomb plus viscous friction nonlinearity and
an ideal inverter circuit. The control system simulations that are carried out are divided into two types: regulation
tests and tracking tests, all simulations are carried out in Matlab® / Simulink software.
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1 Introduction

The switched reluctance motor is a direct current
double salient electric machine that lacks permanent
magnets, brushes and rotor windings, its structure has
salient poles in both the stator and rotor and
concentrated stator windings located in diametrically
opposite pairs. Unlike what happens in dc motors, in
these motors the rotation occurs thanks to the
magnetic field that appears when each phase of the
stator is energized. The field tends to flow through
the rotor poles causing it to adopt the position of
minimum reluctance and consequently the field is
maximum.

SRM has several advantages such as, simple and
robust construction, high torque at low speeds, large
power-to-size ratio, efficient energy conversion,
wide operating speed range, and easy cooling [1] -
[4]. For this reason, it has been used in different
applications such as washing machines, electric
vehicles, electric doors, compressors, vacuum
cleaners, air conditioning, pumping, etc. [4] and [5].
However, the SRM also has some disadvantages that
can limit its use, such as a large number of
connections, audible noise in its operation, requires
position sensors and drive circuit and curl in speed
and torque signals [6].

To properly take advantage of these
characteristics of the SRM, an optimal excitation and
control of the same is necessary. This is not easy to
obtain experimentally and it can even be a difficult
and time-consuming task, depending on the
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complexity of the controllers, to implement the
necessary tests. For this reason, computational
simulation of proper SRM models and its control
systems becomes essential for the analysis and design
of controllers for any SRM.

In recent years, various control systems have been
made for SRM for different purposes and
implementing different control techniques. Some
researches base their control systems on the
technique of direct instantaneous torque control
(DITC) [7] and [8], for example, in [8] where a DITC
is proposed that replaces the torque hysteresis with a
width modulation pulse control (PWM) to set the
switching frequency, reducing torque oscillations. In
other works, it is chosen to apply the vector control
technique [9] and [10], in the latter this control
technique is applied to drive an SRM in the high-
speed region with the specifications of low vibration
level, high motor efficiency and wide speed range. A
commonly used control technique for SRM control is
Fuzzy Logic Control (FLC) as implemented in [11]
and [12]. In the work developed in [12] an FLC is
implemented that determines the gains of a
conventional proportional-integral controller
executed by a programmable logic controller, the
result is a speed control that eliminates overshoots
and reduces settling times compared to a
conventional proportional-integral controller.

In this work, a classic proportional-integral (PI)
controller is proposed that guarantees stability and
performance to parametric variations, for the speed
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control of an SRM around an operating point
established at 2000 rpm. This article follows up on
the SRM models comparison work presented in [13].
The ideal inverter circuit that implements the
simulation allows the motor to rotate clockwise with
positive voltages and with negative voltages the
motor to rotate counterclockwise. This allows
implementing a speed control through the input
voltage variable, avoiding internal current control
loops that are very common in the control of SRM's.

2 Mathematical Model of the SRM

There are different models to represent the dynamics
of the SRM, among which is the so-called simplified
model, which considers the following [14]:
e There is no saturation of the material, therefore
the flux linkages are described by the product
of inductance and phase current.

e The fringing effects are neglected.
e Mutual inductance is negligible.

e The motor phases are identical in resistance
and inductance.

e Inductance is a function of rotor position [15].

The equations that make up this model are (1) and
(2), which represent the equations that govern the
dynamics of the electrical subsystem and mechanical
subsystem, respectively.

di; v;—Ri,—LNiosin(N6-(j-1)2n/N)

d L -Leos(N6—(j-1)2n/ N)
(1)

do 1| NL X, (o2t .

Ezj{ : Jz;ljsm(Nre (i 1)Nj T Tf:|
2

Where, Vj, ij, and R, are the voltage, current, and
resistance of phase j, L is the self-inductance of each
phase, L, is the inductance dependent on the position
of the rotor, Ny is the number of poles of the rotor, N
is the number of phases of the stator, q is the rotor
position,  is the angular velocity, J is the moment of
inertia, Te, T and tr are the -corresponding
electromagnetic, load and friction torque, the latter is
represented by Coulomb plus viscous friction model
[16], equation (3).

1, = Do+Asgn(o) (3)
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Where, D is the viscous coefficient and A is the
Coulomb friction force. Considering the parameters
of the SRM RA130135 from System Tech, with eight
poles in the stator, six poles in the rotor (8/6) and four
phases, given by:

* Vmax =24 Vdc

 N=4

* Nr=6

« J=3.9063 Kg m?
* 71=0.01 Nm

e D=0.0001 N m/rad/s
* A=0.005Nm

« R=1Q
* Ly=2.1mH
 Li=13mH
+ ®=2°

The single-phase transfer function of a SRM, that
relating rotor’s speed to input voltage, is obtained and
shown in (4).

(s)= o(s) _ 283470 _
V(s) s*+1619.75+6740.2" (4)

poles = {-4.2,-1615.5};

As can be seen from (4) the transfer function has
two extremely separated poles, thus, can be
simplified by dominant pole [17], the resulting
function is shown in (5).

176.64
G(s)= s+4.2

©)

3 Proposed PI Controller

As mentioned above, the classic controller that we
want to add to the SRM will be cheap and easy to
implement, it also has the task of controlling the
motor’s speed satisfying the following design
specifications; bandwidth around to 8 rad/s, infinite
gain margin and phase margin > 60 °. The proposed
controller was designed using the Bode shaping [18]-
[19] technique, in this way it is possible to gradually
adjust both the gain margin and the phase margin by
adding poles or zeros and varying its gain and
location frequency, up to obtain a Bode plot that
reflects the desired margins. The transfer function of
the proposed PI controller is shown in (6)
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0.0474(s+4
C(s)= 0.0474(s +4)
S (6)
Bode Diagram
Gm = Inf dB, Pm =90.7 deg (at 8.25 rad/
50
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Fig. 1. Control system Bode diagram.

Bode shaping is performed by analyzing the
closed loop of the C(s)G(s) system by drawing the
Bode diagram of magnitude and phase, Fig. 1. In this
diagram it can be easily observed how the controlled
system satisfies the design specifications, obtaining
an infinite gain margin, a phase margin of 90.7° and
a bandwidth of 8.25 rad/s.

4 Simulations

The linear model of the motor that was simulated was
programmed in Matlab / Simulink and whose ideal
inverter circuit has: Bridge converter topology,
demagnetization of the phases, hysteresis current
regulation technique, soft chopping technique and the
negative voltages are interpreted as counter
clockwise turns.

To test the performance of the PI controller, three
tests were carried out to evaluate the behavior of the
control system in regulation and tracking problems
over a wide operating range.

4.1 Regulation test

As a first test, a square reference signal is applied
from 1500 to 2500 rpm for 15 seconds. In the Fig. 2
to 5 rotor’s speed, control input, electromagnetic
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torque, and current responses for each phase are
shown.

From the Fig. 2 It is observed how the control
system manages to establish the response of the
rotor’s speed to the reference signal value with an
establishment time of 1 second, the speed response
reaches a maximum curl amplitude of 1.1 rpm, which
corresponds at a curl of 0.07%.

2500 : m:
2000 \\
1500 | AN N
= 2500.5
£ 1000 ANAT
2499.5 \y ‘v/\\
500
0 )
""""" Reference signal
Rotor’s speed
0 5 10 15
Time (s)

Fig. 2. Rotor’s speed response to reference signal from 1500 to 2500
rpm.

From the control input response of the Fig. 3, It is
observed how the voltage obtains minimum and
maximum values of 4.7 and 10.7V respectively,
which are reached when the reference signal changes
abruptly between 1500 and 2500rpm.

11

10

Control input (V)

fM_

5[_ ,

0 5 10
Time (s)

Fig. 3. Control input response to reference signal from 1500 to 2500
rpm.

15

Regarding the torque response observed in the
Fig. 4 It is noted how at the beginning of the test when
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the control signal changes abruptly, this change
produces a maximum peak of torque that reaches
0.189 Nm and later, maximum peaks of 0.1 Nm and
minimum of 0.004 Nm.

0.12

e
-

0.08

0.06

0.04

Electromagnetic torque (N*m)

0.02

Time (s)
Fig. 4. Torque response to reference signal from 1500 to 2500 rpm.

From the Fig. 5 the current responses of each
phase are observed, which are very similar to each
other. It is important to highlight how even in the
instants in which the control input changes abruptly,
the maximum current values only reach 5A.

. Currents
= . .
6
i 4 [} [
2 |
£ 0
& 70 5 10 15
Time (s)
< r r
s 4[ | b [
£ 0
0 5 10 15
Time (s)
Su L L] [
% z“
Ec‘j 0
0 5 10 15
Time (s)
< r i i
~ l | l | r
A 4 ‘ ‘
3 2
£ 9
(a9}
0 5 10 15
Time (s)

Fig. 5. Phase currents responses to reference signal from 1500 to 2500
rpm.
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As a second test, a square reference signal is
applied that causes clockwise and anti-clockwise
turns at 2000 rpm, that is, varying the operating speed
from -2000 to 2000 rpm. As in the previous test, the
responses of speed, control input, electromagnetic
torque and current of each phase are observed, shown
in the Fig. 6 to Fig. 9.

From Fig. 6 it is observed how the rotor speed
reaches the final values of the reference signal even
when the reference is at -2000 rpm, like the previous
test, the establishment time is 1 second, in this case
the curl amplitude reached a maximum value of 1.2
rpm, that is, 0.06% of curl. This result is expected
given that, despite operating in a much wider range,
the lower and upper limits are closer to the operating
point at 2000 rpm established for this system, and in
the case where the reference signal is at -2000 rpm,
the behavior of the system is extremely similar to
when it is at 2000 rpm, thus curls of similar amplitude
are obtained.

2000

1002 i \\\\
AW\
\

-1000

iN

E -2000 \
2000.2 fp—p-+p
1999.2 ; \/
""""" Reference signal
Rotor’s speed
0 5 10 15
Time (s)

Fig. 6. Rotor’s speed response to reference signal from -2000 to 2000
rpm.

In Fig. 7 the response of the control input is
observed, which obtains minimum peaks of -12.28V
and maximum of 12.11V, achieving an almost
symmetric signal with respect to the time axis, once
again this is due to the fact that the clockwise and
counter clockwise system behavior are quite similar.

Fig. 8 shows the response of the electromagnetic
torque of the motor, it can be seen how in this test the
maximum and minimum values reached by the
torque are 0.1816 Nm and -0.1825 Nm, which
indicates that as with the input control, the torque
response becomes practically symmetrical respect to
the time axis. It is important to note that despite
observing negative quantities in Fig. 8, these are due
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to the fact that the torque is measured with respect to
a reference frame.

15+

10

Control input (V)
S

-10

-15+ g
0 5 10 15
Time (s)

Fig. 7. Control input response to reference signal from -2000 to 2000

rpm.

0.2

0.15

0.1

0.05

-0.05

-0.1

Electromagnetic torque (N*m)

-0.15

-0.2¢ E

0 5 10
Time (s)

Fig. 8. Torque response to reference signal from -2000 to 2000 rpm.

15

Finally, from the phase current responses shown
in Fig. 9, it is observed how all phases reach a
maximum current value of 7 A, due to the current
regulation of the inverter circuit that the SRM model
has. Without this feature, the phase current could
have increased to 8 A or more, which, depending on
the resistance of the motor windings, could damage
them. It is for this reason that even if the SRM has a
position, speed or torque control system, it is
necessary to have protection against harmful current
increases, which in this case regulates the current
through hysteresis.

To conclude the regulation tests, the previous
experiment is repeated, but with a reference signal of
-500 to 500rpm, in order to observe the behavior of
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the controller at low speeds. Motor responses are
shown in Figs 10 to 13.
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< I I I I

< 4 | | | |
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SIS SR T I T A

Y] .

(0]

: 2
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N | | ]
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&~ 70 5 10 15
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Fig. 9. Phase currents responses to reference signal from -2000 to 2000
rpm.

500 1 :
O it gd
‘\.\ : :
2 -500 X >
E 0 \
-50
0.2 0.4
""""" Reference signal
Rotor’s speed
0 5 10 15
Time (s)

Fig. 10. Rotor’s speed response to reference signal from -500 to 500 rpm.

In Fig. 10 It is observed how the motor reaches the
reference speed obtaining a curl greater than that seen
in the previous tests with a value of 0.42%. However,
the most remarkable thing about this test is the dead
zone that the motor exhibits every time there is a
sudden change of rotation. The dead zone occurs due
to the friction of the motor, which prevents the rotor
from turning with low voltages, this occurs when
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operating the motor at low speeds due to the low
voltage demand. In the speed response we can see
how the dead zone keeps the rotor without movement
for approximately 0.3 seconds, this can cause poor
motor performance in some applications that require
operating the motor at low speeds. The dead zone
problem can be reduced by using a proportional
controller with double integral effect (PII), as
demonstrated in the work done in [20].

L SN

-2

Control input (V)
o

0 5 10
Time (s)

Control input response to reference signal from -500 to 500 rpm.

15

Fig. 11

0.04

0.02

- .
-0.02

=

Electromagnetic torque (N*m)

0 5 10
Time (s)
Fig. 12. Torque response to reference signal from -500 to 500 rpm.

15

From Fig. 11 It is observed how the response of
the control input is established in symmetric voltages
of approximately 2.57V, presenting voltage peaks in
the changes of rotation. As expected, the largest peak
is observed at the beginning of the simulation,
because the rotor is at rest and, therefore, requires a
higher torque to start moving and a higher voltage,
compared to what occurs when the rotor is at rest.
rotor is already in motion. A similar behavior is

E-ISSN: 2224-2856

513

J. D. Gonzalez-San Roman,
J. U. Liceaga-Castro, I. I. Siller-Alcala,
E. Campero-Littlewood

observed in the torque response shown in Fig. 12
Where the torque has a maximum peak at the
beginning of the simulation.

Finally, in Fig.13 the current responses of the
phases, it is observed that the steady state current has
low consumption with an average value of 1 A. In a
similar way to the control input in the changes of
rotation, it is observed how the current increases from
gradually, only phase A, this is only due to the fact
that the change of rotation occurred when the phase
was active.

. Currents
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<
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&~ 70 5 10 15
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2

<

= (=

=~ 0 5 10 15
Time (s)

< 4 i

<
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&~ 70 5 10 15
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Fig. 13. Phase currents responses to reference signal from -500 to 500
rpm.

4.2 Tracking test

For this test, a sinusoidal reference signal is applied
to the system that varies between 1000 and 3000 rpm
at a frequency of 0.5 rad/s, this oscillation frequency
is coherent with the bandwidth of the system, which
was obtained is 8.25 rad/s. Fig. 14 to Fig. 17 show the
corresponding responses for speed, control input,
torque, and phase currents.

In the Fig. 14 is possible to observe how the SRM
is able to satisfactorily follow the reference signal
with negligible lag, with a maximum error of 0.6% in
the peaks of the reference signal oscillations. The
maximum amplitude of the curl obtained is 1.7 rpm,
which corresponds to a curl of 0.06%.
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Fig. 14. Rotor’s speed response to sinusoidal reference signal from 1000
to 3000 rpm at 0.5 rad/s.
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Fig. 15. Control input response to sinusoidal reference signal from 1000
to 3000 rpm at 0.5 rad/s.
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Electromagnetic torque (N*m)
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0 r r r
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Fig. 16. Torque response to sinusoidal reference signal from 1000 to
3000 rpm at 0.5 rad/s.

From the Fig. 15 it can be seen how, as it is a
tracking test, in this case of a sinusoidal signal, the
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control input tends to adopt the shape of the reference
signal since there are no abrupt changes and the
system shows to follow effectively the reference.

From the Fig. 16 it is observed how the motor
torque acquires a sinusoidal shape like the control
input, presenting a single peak at the beginning due
to the sudden demand for speed that starts at
2000rpm.

s Currents

3:/ =
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£ 2

&~ 70 5 10 15 20 25
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20

~ 0 5 10 15 20 25
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Phase D (A)
O

(V)]

10 15
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Fig. 17. Phase currents responses to sinusoidal to reference signal from
1000 to 3000 rpm at 0.5 rad/s.

20 2

Finally, from the Fig. 17, the current responses of
each of the phases are observed, in them it is noted
that the maximum value that the currents reach does
not exceed 4 A and the average value is close to 2 A.

For the following test, the frequency of the
reference signal is increased to 1 rad/s to observe the
behavior of the system with frequencies close to the
bandwidth. The graphs obtained are shown in Figs.
18 to 21.

In Fig. 18 The rotor speed response is shown,
where it is observed how it fails to reach the peak
values of the reference signal, obtaining maximum
speeds of 2950rpm and minimum speeds of 1025 rpm
that correspond to an error value of 1.67% and 2.5%,
respectively. Furthermore, it is observed that there is
a time lag of approximately 0.2 seconds. This speed
response is expected because the frequency of the
reference signal is 1 rad/s very close to the frequency
of the bandwidth, for this reason, the gain of the
system is reduced and an there is a time lag.
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Fig. 18. Rotor’s speed response to sinusoidal reference signal from 1000
to 3000 rpm at 1 rad/s.
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Fig. 19. Control input response to sinusoidal reference signal from 1000
to 3000 rpm at 1 rad/s.
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Fig. 20. Torque response to sinusoidal reference signal from 1000 to
3000 rpm at 1 rad/s.
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On the other hand, in the case of the control input,
torque and phase currents responses, the differences
obtained with respect to the previous test are
minimal. That is, the control input obtains peak
values very similar to the previous test, while the
torque only differs from the peak obtained at the
beginning of the simulation, this is due to the fact that
the reference signal is twice as fast as the previous
signal. Finally, the current responses behave identical
to that obtained from the previous test, obtaining an
average consumption of 2 A.
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Fig. 21. Phase currents responses to sinusoidal to reference signal from
1000 to 3000 rpm at 1 rad/s.

As a final test, a reference signal is given that

oscillates around 2000 rpm with an amplitude of 500
rpm and a frequency of 0.5 rad / s for 30 seconds,
subsequently repeating the above but around 2000
rpm. With this reference signal it will be possible to
observe the behavior of the controller in a more
demanding follow-up test. The responses obtained
are shown in Figs. 22 to 25.
In Fig. 22 it is observed how the rotor speed follows
the reference signal in such a way that both signals
are almost identical throughout the test, except in the
instants in which there are considerable speed
changes. In the case of the control input of Fig. 23, it
is observed how it oscillates symmetrically, reaching
voltage peaks of approximately 10V, in abrupt speed
changes. The same happens in both the torque
response and the current response.
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5 Conclusion
In this document, a robust PI controller was proposed
for the speed control of an SRM 8/6, designed from
the linear model, since the great advantage that this
model offers over others is the applicability of linear
control techniques. The simulation considers an ideal
inverter circuit and Coulomb plus viscous friction.
From the tests carried out, it was observed that the
proposed controller proved to have a performance
both in regulation and in tracking, in a wide operating
range, thus proving that it is possible to design high
performance and robust controllers for this type of
motors from a linear model. Some of practical
applications for this controller can be some of those
mentioned in the introduction, such as washing
machines, electric doors, vacuum cleaners, air
conditioning, etc. The main limitation of the use of
this controller is directly related to the region of
operation and the error that can be admitted in the
speed response, this is determined by the SRM
application. Furthermore, when it is desired to
operate the motor at low speeds the dead zone
problem arises, causing the motor to respond
adequately until the control input is large enough.
Some recommendations for future work are to
apply the controller to a more complete SRM model,
such as the nonlinear model with saturation of the
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material or a model using the finite element method,
in this way more precise answers could be obtained
that help to predict the results of applying this
controller to a real motor. On the other hand, it is
necessary to implement some control strategy that
allows reducing undesirable oscillations in the rotor
speed response. To reduce the effect of the dead zone
it is recommended to implement a proportional
controller with double integral effect (PII), since this
controller has proven to be effective in other works
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Abstract: - This work presents two control strategies, with the objective of reducing the undesirable effects of
ripple and dead zone in the speed response of a switched reluctance motor (SRM) 8/6. The first strategy aims to
reduce the dead zone by applying a double integrator classical controller, while the second strategy proposes a
new strategy to reduce the speed ripple, which works in conjunction with a classic PI controller. The strategy,
based on digital simulations shows a reduction on the dead zone effect and speed ripple, the simulations were
performed using the Matlab® / Simulink software and are based on a simplified non-linear model that has the
non-linearity of Coulomb friction plus viscous friction, as well as an ideal inverter circuit.
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1 Introduction

As can be corroborated in different research
works [1]-[5], switched reluctance motors have
several interesting features or advantages, such as,
simple and robust construction, high torque at low
speeds, efficient energy conversion, large power-to-
size ratio, easy cooling, and wide operating speed
range.

For this reason, it is desirable to be able to use this
type of motor making the most of each of these
advantages. However, to be able to do this you need
to meet two important requirements. The first is to
optimally drive the motor with an inverter circuit,
which ensures the independence of each of the phases
and can demagnetize the active phases. The second
requirement is to implement a control technique that
allows reaching the desired position or speed
efficiently.

This last point has prompted researchers to
develop various control techniques for SRMs, which
have different purposes. Some examples of these
techniques are direct control of instantaneous torque
[6] and [7], vector control [8] and [9], fuzzy logic
control [10] and [11], among many others. However,
most of the previous techniques can become very
complex and difficult to implement, therefore, in the
industry it is preferred to use classic controllers such
as PI, due to its easy implementation, effectiveness
and price. For this reason, much of the current
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research on the control of this type of motors seeks to
improve this controller or design new control
techniques taking the PI controller as a reference
framework [12], [13] and [14].

One of the main problems to be solved through the
control of the SRM's is undoubtedly to eliminate or
reduce the ripple that appears naturally in the speed
and torque responses. On the other hand, an
improvement to be made in the operation of some
direct current motors is the reduction of the dead
zone, which, as occurs with ripple, affects the
performance of the motor at low speeds.

In this work, two control techniques are presented,
the objective of which is to eliminate or reduce the
two problems described above. For this, the article is
organized as follows:

Section 2 shows the electrical and mechanical
characteristics of the motor, which were used to
program the SRM simulations, as well as the transfer
function and a PI controller that was tested on this
motor. Later, in section 3 a PII controller is designed
and simulated to address the dead zone problem of
the SRM. In section 4, a PI control plus a ripple
reductor is proposed, designed and simulated, which
aims to reduce speed and torque oscillations. Finally,
the section presents the conclusions of the work.
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2 Characteristics and transfer
function of the SRM 8/6

The parameters used for the development of this
work are taken from the motor with eight stator poles
and six rotor poles model RA130135 from the
manufacturer System Tech, which are listed below

[15]:
* Vmax =24 Vdc

« N=4

* N=6

« J=3.9063 Kg m’

e 11=0.0INm

+ D=0.0001 N m/rad/s
* A=0.005Nm

« R=1Q
. L0:2.1mH
M L1:1.31’1’1H

Through an analysis of the non-linear structure of
the motor model (degree, relative degree and zero
dynamics) and a subsequent linearization at an
operating point, the single-phase transfer function of
the motor is (1), as can be verified on [15].

283470

G(s)=— (1
s°+1619.7s +6740.2

Due to the wide distance between the two poles of
the transfer function (1), it is possible to simplify it
by means of pole dominance [16], obtaining the
transfer function shown in (2).

176.64
G(s) =
s+4.2

2

As demonstrated in [17] this type of motor is
easily controllable by a PI controller, satisfying
robustness margins greater than the typical margins
of 12dB of gain and 45 ° of phase, the transfer
function and Bode diagram of said controller are
shown in (3) and Fig. 1.

~0.0474(s +4)

C(s)= 3)

However, this controller exhibited the following
two problems. Firstly, when operating at low speeds,
approximately below 600rpm, motor performance
was affected by dead zone non-linearity, causing
starting difficulties and overshoots due to large
increases in control input voltage. that the PI
controller applied to the motor to get out of the dead
zone.
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The second problem that the control of this motor
showed, was the ripple of the speed and torque
signals, which are proven by the commutations of the
motor, like the first problem, the ripple represents a
problem for the user mainly to low speeds where the
percentage of ripple can rise significantly.

Gm = Inf dB, Pm = 90.7 deg (at 8.25 rad/s)

50
o 0
Z
3
2 -50¢
'S
of)
<
= -100
-150
-45
@ -90
Q
Z
2
£ _135
[aW
-180 )
0 J
10 10

Frequency (rad/s)
Fig. 1. PI Control system Bode diagram.

3 Proposed P11 Controller

As demonstrated in [17] the PI controllers applied to
SRM 8/6, it proved to have excellent performance in
regulation and tracking, satisfying robust margins.
However, as with other electric motors, the non-
linear phenomenon called dead zone occurs, making
it difficult to operate the motor at low speeds with the
same performance. For this reason, in this section a
proportional controller with double integral effect or
PII is design, which, as demonstrated in [18], can
minimize the dead zone effect.

The technique to design this controller is through
Bode shaping, in this case we start from the already
designed PI controller and add an integrator or pole
at 0, a zero at low frequency to raise the phase and
guarantee this margin, finally the gain is adjusted to
get the desired bandwidth. The resulting transfer
function for the PII controller is shown in (4).

0.057828(s +4)(s +0.03)
C(s)= . )

s
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The Bode plot with robustness margins is shown
in Fig. 2. From this diagram it can be seen how the
gain margin remains infinite as in the PI controller,
while the phase margin obtained a value of 90.2 °. It
is important to highlight that the only design
parameter that was necessary to modify was the
bandwidth, which was increased to 10.1 rad / s, this
is because the gain necessary to maintain the original
bandwidth greatly reduced the integral effect of the
controller, therefore, it was necessary to increase the
gain so that the integral effect was preserved, and the
bandwidth did not change noticeably.

Gm = -Inf dB, Pm =90.2 deg (at 10.1 rad/s)
200 T

2 100F
=z
3
B 0
=
=14]
<
= -100}
-200
45
B -90F
]
=
]
2 ..
= -135
(=9
-180

0 5

10 10

Frequency (rad/s)

Fig. 2. PII Control system Bode diagram.

3.1 PII Simulations

To test the performance of the PII controller, the
motor is run at low speeds in regulation and the
responses are compared with those obtained with the
PI controller. For the first test a reference signal is
applied at -500 to 500rpm, the comparative graphs
are shown in Fig. 3 to 6.

From this test, in Fig.3, it is observed how in the
speed responses, there is a dead zone at the beginning
of the simulation, which for the case of the PI
controller lasts 0.3 seconds, while for the PII the time
is reduced to 0.2 seconds, the errors obtained by the
controllers are 0.9% for the PII and 0.01% for the PL
In addition, it is appreciated how the PII controller
eliminate the dead zone of the motor, while the PI
continues to show this phenomenon. Note that in the
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second cycle of the reference signal the PI control
shows a greater dead zone, this can be due to several
factors, mainly speed or position. In the case of this
last factor, it affects the inductance and therefore the
torque. For this reason, it is possible that the dead
zone phenomenon may affect the motor differently
depending on these factors and independently of the
controller applied to the motor. In Fig. 4 it can be seen
how the control input rises with greater speed in the
case of the PII, for this reason the motor reaches the
reference faster than in the case of the PI control,
subsequently both responses are established at the
same voltage.

1500 - - Reference signal
PI Controller
PII Controller
1000 - ' -
0
= 0203
é- 500 e IR‘_

Voo |
S N

0 5 10
Time (s)

-500

Fig 3. Rotor’s speed response to reference signal from -500 to 500 rpm.

8

PI Controller
PII Controller

J L

z
S
o
£ — I~
R [
£ ' ‘
]
“ o0
-2 - B
¥ I
0 5 10
Time (s)

Fig. 4. Control input response to reference signal from -500 to 500 rpm.

In the case of torque and phase currents, Figs. 5
and 6, the responses of the PII follow a behavior very
similar to the responses of the PI, with the
fundamental difference that the responses of the first
are established earlier.
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As a last test, the reference value is changed, so S
that the motor is required to operate between -200 and 2
200 rpm, the responses obtained are shown in Fig. 7 m -0.01
to 10.
In Fig. 7 it is observed how again the PII 20.02
controller establish the motor in less time than the PI, 0 5 10
obtaining 0.46 and 0.63 seconds correspondingly. Time (s)

Fig. 9. Torque response to reference signal from -200 to 200 rpm.
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However, the PII controller gets a 1.7% error,
while the PI gets a 0.05% error. In addition, as
mentioned in the previous test, it is possible the
appearance of dead zones such as the one that
occurred between seconds 9.1 and 9.6, where both
controllers showed a dead zone of similar duration,
again this occurs because the behavior of the motor
depends on largely on speed and position conditions.

PI Controller
- — PII Controller
<4 ! -
<2
3
~ 0 5 10
Time (s)

Phase B (A)

<

@]

2

0

S 5 10
Time (s)

<4

A

o 2

2

~ 0 5 10
Time (s)

Fig. 10. Phase currents responses to reference signal from -200 to 200
rpm.

In the case of the control input responses, torque
and phase currents, Fig.8, 9 and 10, those show a
behavior like those obtained in the previous test.
Based on the results obtained from the previous tests,
it is observed that indeed the PII controller showed a
better performance when dealing with the dead zone
phenomenon, reducing this by at least 27% at startup
and in some cases, in full operation, the dead zone
was reduced in its entirety as observed in Fig. 9.2. As
expected, the lower the operating speed the more
difficult it is to deal with the dead zone.

4 Proposed PI+RR Controller

One of the main characteristics of the switched
reluctance motor is the oscillations or ripple in the
torque and speed responses, which is an undesirable
characteristic since these oscillations can cause
mechanical vibrations and even audible noise, as well
as poor regulation performance. For this reason, in
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this section we propose a technique to reduce the
ripple, which consists in assuming that the ripple of
the speed response is noise located at the input of the
motor G(S), as observed in Fig. 11, which is
represented by 8. The technique shown in this section
was named Ripple Reductor (RR), it is based on noise
reduction disturbance observers (NR-DOB) [19].

This technique is responsible for reducing sensor
noise and low-frequency noise while RR focuses on
reducing high-frequency ripple.

F(s)
|

ces) [LBY

wRQ,-_;*_(f_A
)

Fig. 11 PI+ Ripple Reductor Controller Block Diagram

G(s)

It is desired to achieve is U=U, for this it is
necessary to recover the noise from the output o, to
do the latter o is passed through a filter F(s) formed
by the inverse function of the model of the motor
G~ 1(s) and F(s), which together must be causal to
guarantee that it is implementable. The filter F(s) is
ofthe band pass type with K gain and lower and upper
frequencies of and or, respectively. Calculating the
transfer functions w/mrer and ©/3; (5) and (6).

© CcG
(s)= = )
D ot 1+FGG™'+CG
w G
—(s)= = (6)
) 1+FGG '+ CG

Analyzing (5) and (6), inside and outside the filter
band, the following is obtained (7) and (8).

Si <w<
zwfl 0] cof

w CcG

® (s)~ 1+K+CG
Ref

» = |F|=K

=

(7
Si wE(wﬂ,wﬂ) = |F|=0

w CcG
(5)=

a)Ref 1+CG

=
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Si o _<w<w,, = |F|=K
Sl 12

w G G
= —(s)=~ ~
1o} 1+K+CG 1+K
Si cuE(wfl,cufz) = |F|=~0
0] G
—(s) =
d 1+CG

From (7) it is observed that within the filter
frequency band, the control system has a small
deterioration due to the denominator, very similar to
the expected behavior of the closed loop of any
control system. This behavior if you get out of the
frequency band. Therefore, the behavior of the
control system remains very similar to normal. On
the other hand, the behavior of the system with
respect to noise, within the band, the attenuation of
the noise is directly affected by the motor itself, since
the controller at these frequencies has a gain of
approximately 0. Outside the frequency band,
particularly at low frequencies, the behavior of the
system with respect to noise tends to zero, since the
controller has great gain at these frequencies, this is
the case of the frequencies of the reference signal. It
is important to highlight that, to guarantee internal
stability, as can be seen in (5) and (6), the motor
model G must be stable and with minimum phase,
therefore, the motor must also comply with these
characteristics.

The design of the F(S) filter consists of a
derivative or zero at frequency 0 and four poles, the
first pole is placed one decade before the ripple
frequency while the other three are placed at a
frequency greater than one decade later. For G ~1(s)
the transfer function of (1) is taken. The frequency of
the ripple is calculated as the product of the number
of commutations of the motor per revolution,
multiplied by the angular frequency of the rotor; (9),
for this filter the nominal speed was selected.

jriga B 24f rotor =f rizo - 50266““]/5' (9)

The transfer function obtained for the filter F(s) is
shown in (10), while its Bode diagram is shown in
Fig. 12

0.007s

F(s)= (s +500)(s +60000)(s +70000)(s + 100000)

(10)
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Fig. 12. Filter F(s) Bode diagram.

4.1 PII Simulations

To test this technique, two tests were carried out,
where the control system is subjected to regulation,
first a square signal is given as a reference signal
oscillating between 1500 and 2500rpm, to observe
the behavior of the motor, just around the operating
point, the Control system responses are shown in
Figs. 13 to 16.

3500
""""" Reference signal
3000 - PI+RR Controller |4
PI Controller
2500 ;
2000
g .
& 1500 N
1000 ‘ \ 2500 PoAAAA_
500 2496 |
0
0 5 10 15
Time (s)

Fig 13. Rotor’s speed response to reference signal from 1500 to 2500
rpm.

Volume 20, 2021



WSEAS TRANSACTIONS on COMPUTERS
DOI: 10.37394/23205.2021.20.28

0.14
PI Controller
— 0.12 - PI+RR Controller |-
E i
fz_, 0.1 0.04 A7
3
g 0.08 0.02 i
g
2 0.06
g
g
S 0.04 peeeee- N .../ N ... |
3
= 0.02
0 i i
0 5 10 15
Time (s)

Fig. 14. Torque response to reference signal from 1500 to 2500 rpm.

In Fig. 13 it is observed how the speed response
of the PI+RR control is established at the reference
speed with a minimum error and obtains a 0.05% of
ripple while the PI ripple has a value of 0.08%
Therefore, the ripple reduction is 37.5% for speeds of
1500rpm. As for speeds of 2500rpm, the ripple values
of 0.03% and 0.04% for the PI+RR and PI
respectively, with a reduction of 25%.

For the case of the torque response, Fig. 14, the
ripple obtained was 80.7% for the PI+RR and 92.7%
with a reduction of 12.9% for speeds of 500 rpm
while for speeds of 2500 rpm the data obtained, they
were 75.8%, 87.1% and 13%.

50 PI+RR Controller |_|

PI Controller

40 24 ‘ J‘
30 / l

Control input (V)

H H
H H
1 1

0 5 10 15
Time (s)

Fig. 15. Control input response to reference signal from 1500 to 2500
rpm.

In Fig. 15 it is observed how the control input
signal of the P + RR control is notably different from
that obtained from the PI; this is because the PI + RR
control needs to apply high frequency input voltages
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to the motor as large as possible to be able to
counteract high frequency ripple speed fluctuations.
As can be seen in this same figure, the maximum
value is limited to 24V, to protect the motor and keep
it in normal operation.

PI+RR Controller
PI Controller
< 10
=
(5]
<
0
E 0 5 10 15
_ Time (s)
< 10
SN
(]
&
0
E 5 10 15
Time (s)
<10
Q
(]
2
0
= 0 5 10 15
_ Time (s)
< 10
2 5
Q
&
0
= 0 5 10 15
Time (s)

Fig. 16. Phase currents responses to reference signal from 1500 to 2500
rpm.

Finally, in Fig. 16, the current responses maintain
a very similar average value in both control systems,
with a subtle change in the shape of the peaks, caused
by the sudden voltage changes of the control input.

7000
“““““ Reference signal
6000 pI+RR Controller []
5000 - PI Controller
4000 / 2000 ¥
o 3000 1997 bororoid ™
£ 2000 —
1000
0
-1000
-2000
0 5 10 15

Time (s)
Fig 17. Rotor’s speed response to reference signal from -2000 to 2000
rpm.
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For the next test the reference signal ranges
between -2000 and 2000rpm, once again the
responses of both control systems are shown below,
in Figs. 17 to 20.

80
PI+RR Controller
PI Controller
60 T
24
Z 40
=
o
.8
S 20
=
5]
o
0
-20

Time (s)
Fig. 18. Control input response to reference signal from -2000 to 2000

rpm.
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Fig. 19. Phase currents responses to reference signal from -200 to -200
rpm.

The behavior of both control systems is similar to
that shown in the previous test, with only minimal
changes. The results of ripple reduction in speed and
torque are summarized in Table 1.
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Fig. 20. Torque response to reference signal from -2000 to 2000 rpm

TABLE I RIPPLE REDUCTION PERCENTAGE
AROUND THE OPERATING POINT

Rotor’s speed Ripple reduction | Ripple reduction
(rpm) of @ (%) of 1e (%0)
1500 37.5 12.9
2000 333 14.4
2500 25 13

5 Conclusion

In this article, two solutions based on classical
control strategies were presented in order to reduce
two undesirable effects which usually appear in the
speed response of any SRM known as ripple and dead
zone. The simulations shown in this work are based
on the simplified model of an SRM 8/6, which
includes the non-linear model of Coulomb friction
plus viscous friction and an ideal inverter circuit. The
first controller shown is the PII controller from whose
tests it is observed how this manages to reduce the
time that the dead zone lasts by at least 27%, with
respect to what was obtained from the PI controller.
However, the PII controller obtains a steady state
error greater than that obtained from the PI controller,
this error increase is 1.65% in the worst case. On the
other hand, the second controller presented was the
PI + RR controller, in which the tests carried out
showed that this controller manages to reduce the
speed ripple magnitude by at least 25%, while in the
case of torque the reduction obtained was 13%. The
problem with the use of this control is that, when
trying to reduce the rapid oscillations of the torque,
the controller compensates for this by applying
voltages as large as possible with very high frequency
according to ripple frequency, for this reason, it was
necessary to limit the supply voltage range of the
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drive motor. -24 to 24V, this can cause the motor to
operate in its saturation region, therefore, it is
necessary to use a model that contemplates this
phenomenon for its correct simulation.

From both the PII and PI + RR control tests, it is
concluded that although both controllers met their
respective dead zone and ripple reduction objectives,
they are not worth using them since their main
application is within a region of low speeds, since,
within this region, both the dead zone and the ripple
are greater and can represent a problem for the motor
user. It must be considered that one of the advantages
of these motors is their high speed, therefore, their
application is found in regions with higher speeds.
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