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Capitol 1. Objectius de la tesi.

1.1 Introduccio.

En els darrers anys e motor d’induccié (MI) ha esdevingut |’ accionament a velocitat
variable per excel- lencia. Si ales caracteristiquesjatradicionals del motor d’induccio, com
podrien ésser la sevarobustesa, el seu baix cost, i lanul- lanecessitat de manteniment, seli
suma les altes prestacions dinamiques que s obtenen amb les darreres estrategies de control
aplicades als variadors que aimenten als motors d'induccio, Sobté que aguest és
I’ accionament a velocitat variable que més present i futur té en els camps tipics d’ aplicacié
d’ agquests accionaments dins de laindUstria.

1.2 Estat de Ia tecnica.

En els Ultims anys e control del parell i de la velocitat del motor d’induccié ha estat
[largament estudiat. Des que a 1972, F. Blaschke [1], va presentar la teoria de la
Orientacié del Camp (FOC Field Orientation Control), altrament coneguda com Control
Vectoria, fins a les darreres aportacions com €l Control Directe del Parell (DTC Direct
Torque Control), proposat a 1986 per Naguchi i Takahashi [2], tots els esforcos dels
investigadors han anat orientats a la millora de les prestacions dinamiques que el M1 podia
aportar.

Un cop sha considerat que aquestes prestacions dinamiques eren ja suficientment
satisfactories, els diferents investigadors han reorientat els seus esforcos cap a altres enfocs
relacionats, ja no Unicament amb e MI estrictament parlant, siné amb tot € sistema que
constitueix |’ accionament amb si mateix.

Aixi doncs, les darreres
aportacions en el control de
la velocitat del  motor
d'inducci6é han anat dirigides
cap a temes tant diversos
com: minimitzacio de les
perdues del motor, bé sia
mitjancant I’eleccid
adequada de les consignes
dintensitat magnetitzant, bé
sia mitjancant la disminucio
de les corrents harmoniques
gue circulen pels debanats de
la maguina; reduccié de la
pulsacié del parell; eliminacio Fig. 1.1. Aspecte tipic d'un motor d'induccid de gabia d'esquirol.
de diferents SEeNsors,

especialment la realimentacio

delavelocitat del’ eix.

Capitol 1. Introducci6.
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Mercat Global dels accionaments a BPC
) ) o OAC
velocitat variable (en Milions $)

7000,
6000-
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3000/
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1990 1995 2000

Fig. 1.1. Evolucio dels accionaments a velocitat variable (en milions de $US), des de 1990 fins al
2000. Dades subministrades per ABB.

Finalment s ha de fer especial mencio en € replantgjament que estan fent darrerament els
investigadors dels limits fisics realment impossables als M1, tant a nivell de tensié maxima
com anivell delaintensitat maxima aportable per |’ ondul ador.

1.3 Objectius de la tesi.

Moltes de les aplicacions dels accionaments a velocitat variable no requereixen
explicitament un control precis de la velocitat, sind e que realment necessiten és un
control molt precis i molt rapid del parell, i anicament limitant la velocitat del mateix.
Aplicacions en € camp de latraccié com els vehicles eléctrics o la traccié més propiament
dita, dels ferrocarrils, no requereixen un control de velocitat precis, ja que aguest el
realitzen habitualment |’ operador del mateix. Per contra si que requereixen d’un control
molt precis del parell, ja que altrament €l poc control del parell repercutiria en vibracionsi
pulsacions de parell que en €l cas de la traccié son inadmissibles tant per questions de
ressonancies mecaniques com per confort del viatger.

Per altre costat les aplicacions que s requereixen un elevat control de la velocitat, com
podrien ésser tots els controls de posicié, igualment necessiten d’un bon control del parell,
jaque per apoder fer un bon control de velocitat és essencial disposar d’ un adequat control
del parell. Per tant per poder realitzar un bon control del motor d’'induccié és necessari
poder controlar amb altes prestacions dinamiques €l parell que desenvolupa el motor.

Capitol 1. Introducci6.
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Aquest control del parell (bé siacom a objectiu final, bé com aintegrant d'un llag intern de
regulacid més complex), és troba influit per molt diversos factors. L'objectiu principal
d'aquesta tesi és posar en evidéencia, I'existencia d'unes idedlitzacions i limitacions dels
controls tradicionals de parell i velocitat del motor dinduccié (basicament del Control
Vectoria i del DTC), aixi com a proposar métodes i algorismes aternatius que superin a
les mateixes.

Aixi, per arribar a aquest objectiu final, la tes sha organitzat en els seglients capitols
(I'ordre dels quals ve determinat principalment per la seva estructura pedagogica, pero
també pel seu tractament cronol 6gic).

>

El segon capitol Modelitzacié del motor d’induccio, vol ésser un compendi de les
principals técniques i equacions, que porten a descriure d'una formadinamica a Ml, tot
ell sota una visié sistematica. Aquesta sistematica d'operacid sobre les equacions
tradicionals del motor d'inducci6, ha permés arribar a una nomenclatura globaritzadora,
gue unifica I'expressiéo d'aquestes equacions, per a qualsevol referencia i per a
qualsevol definicid que es prengui de laintensitat magnetitzant.

El tercer capitol, Control de parell i velocitat del MI, és un estat de I'art, tot i que també
en €, I'autor ha volgut introduir algunes aportacions que shan obtingut en I'estudi de
I'anteriorment esmentat Control Directe de Parell. Aixi mateix, aquest capitol serveix
per posar en evidencia moltes de les limitacions dels algorismes de control més
habituals (Control Vectorial i DTC), limitacions que sabordaran en posteriors capitols.

El quart capitol, Estudi dels bucles de corrent, tracta més en profunditat una de les
limitacions que presenta el Control Vectorial (de fet I'obvia, i no el tracta en absolut), i
que és l'estudi de les interaccions que hi ha entre els dos llacos de regulacio de les
intensitats de |'estator (Ia seva component directai en quadratura).

En e cinqué capitol, OSVPWM (Optimized Space Vector PWM), és en e que més
aportacions d'aguesta tesi es presenten, i comenca amb un estudi detallat dels diferents
meétodes d'ondulacié (DC/AC) que existeixen. D'entre tots aguests, i degut a la seva
primacia actual, sestudia amb molt més deteniment el Space Vector PWM, aportant un
nou agorisme d'implementacié del mateix (optimitzat per DSP's), aixi com posant en
evidéncia la negativa influéncia dels temps morts sobre el mateix. Finalment saporten
tant tedrica com experimentalment diversos algorismes que permeten sobrepassar dites
influencies, i es reconsidera els limits de tensio assolibles amb el mateix.

Finament, en e sise capitol, es presenta I'ODTC (Optimized Direct Torque Control),
que es podria considerar que és € resum de tots els capitols anteriors, ja que es tracta
d'un control del parell del MI, que incorpora les prestacions del DTC en regim
transitori, i les prestacions del Control Vectorial, pero tot ell sumat alaincorporacio de
totes les millores presentades en els capitols quart i cingque.

Capitol 1. Introducci6.
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Capitol 2. Modelitzacié del motor d’induccié.

En aquest capitol es presentaran les equacions que descriuen e comportament dinamic del
motor d'induccid (MI1). Aquestes seran extensament utilitzades a llarg de tota la tesi, pel
gue sha intentat sistematitzar la seva obtenci6, aixi com la presentacié final de les
mateixes. A més de presentar les equacions anteriors, en aquest capitol també es presenten
les equacions que descriuen a MI en régim permanent electric, aixi com I'equacié d'estat
que ens permetra lasimulacié del mateix.

2.1 Equacions del motor d’induccié.

Per tal de poder establir les diferents estratégies que permeten e control dels motors
dinduccié, es considera adequat de recordar i ordenar d'una forma sistematica, les
equacions que regeixen el funcionament d'aquestes maquines el ectriques.

Tal com és molt habitual [3], es distingiran dos tipus d'equacions, aquelles englobades amb
el nom genéric dEquacio de lestensionsi del parell en variables de la maguina, i un segon
tipus, que es diferenciaran de les anteriors, pel fet de trobar-se expressades en uns eixos de
referéncia variables.

Per tal de simplificar la presentaci6 d'aquestes relacions, shan realitzat una serie d'hipotesi,
habituals en tota |a literatura tecnica que versa sobre el mateix [3][4][5], i que tot seguit es
presenten:

Maquina d'inducci6 trifasica equilibrada i simétrica, amb rotor d'nic debanat (simple
gabia d'esguirol o de rotor debanat) i entreferro constant. Sense cap perdua de
generalitat es suposara que la maquina és d'un parell de pols.

Es suposa a material lineal, ésadir, es prescindeix de la saturacio del ferro.

La permeabilitat magnética del ferro es suposa infinita en front a la de I’aire, amb el
gue ladensitat del flux magneétic ésradial al'entreferro.

Es prescindeix de qualsevol tipus de perdues en € ferro.

Tant els debanats de I'estator com del rotor, tot i que es representen com un unic
debanat diametral de multiples voltes, en redlitat representen debanats distribuits que
en tot moment creen una distribucié sinusoidal de camp magnétic en l'entreferro
(distribucié centrada en els eixos magnetics de les respectives fases).

Les variables del rotor sSexpressen vistes des de |'estator, és a dir, es suposa que € rotor
és trifasic com l'estator, i per aquest fet, resulta que els seus debanats tenen el mateix
nombre d'espires que |'estator [4].

En la seglient figura (fig. 2.1), sha representat una seccié transversal d'un motor
d'induccid, que ens servira com a esquema per ala seva posterior modelitzacié matematica.

Capitol 2. Modelitzaci6 del motor d'inducci6.



6 Control del motor d'induccié considerant els limits del convertidor i del motor

Fig. 2.1. Representacio esquematica d'una seccio transversal
d'un motor d'induccio.

Amb totes les hipotesis realitzades anteriorment, i amb la modelitzacié del M representada
per I'esquema anterior, les equacions que descriuen e comportament dinamic del motor
d’inducci6 son les seglients:

s 0 s . e Z L M e 3 Prn
Eefsg:g% gs%ieae s My gs% (Eq. 2.1)
v,g 80 R, g, g diggMy L, r A

on cadascun dels termes de I'equaci6 anterior representa una matriu de 3x3 o0 en € seu cas
un vector de 3x1. Aixi en particular esté:

&, 0 ado 2.q O B 0
Gz g2 Fe2 o gred
Ve =cvsp+ Vi =¢0+ iy =gigp+ b TChp+

8"50 B 8OB &sc B 8irc B

vectors tots ells de 3x1, i que representen, les tensions d'alimentacié dels debanats de les
tres fases de I'estator i del rotor (aquestes en trobar-se el rotor en curtcircuit totes nul- les),
aixi com els corrents gque circulen per cadascun dels sis debanats. La resta de matrius 3x3,
que son funcié de parametresinterns del M1, sespecifiquen tot seguit:

Capitol 2. Modelitzacié del motor d'inducci6.
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En paral- lel amb I’ equaci6 anterior, que sol rebre el nom d’ Equacié de lestensions del Ml
en variables de lamaguina[3], s hade posar I’ equacio del parell desenvolupat pel motor.

La teoria de la conversié electromecanica [3] i [6], ens proporciona I’equacié que ens
expressa € parell desenvolupat pel MI en tot moment, en funcid de les intensitats
instantanies que circulen per cadascun dels sis debanats, i de I'angle de separacié entre €l
debanat adel'estator i el debanat adel rotor.

_ Ly S (@),
=—|i| ———= Eqg. 2.2
&)=l gl (Eq. 2.2)
on M éslamatriu d’ acoblaments del M1 definida anteriorment: M :g s My 2
rs Mrr (%]

Tenint en compte que la matriu d'acoblaments entre les bobines de I'estator, i la matriu
d'acoblaments entre les bobines del rotor, no depenen en absolut de I'angle q (angle entre la
bobina'a del'estator i labobina'a del rotor) (veurefig. 2.1), i que per tant la seva derivada
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8 Control del motor d'induccié considerant els limits del convertidor i del motor

respecte a mateix sera nul- la. | també tenint en compte que la matriu M, (matriu de
coeficients d'acoblament dels flux creats per les bobines del rotor i concatenats per les
bobines de |'estator) ésigual alatransposta de M, (matriu de coeficients d'acoblament dels
flux creats per les bobines de I'estator i concatenats per les bobines del rotor), I'equacié
anterior un cop operat es pot posar com:

)= 20 rlelyy o

(Eq. 2.3)
=34 el o p e q

que és I'expressié que ens déna el parell eléctric instantani del motor d'induccié, en funcié
delesintensitats del rotor i de |'estator.

El conjunt d'equacions anteriors, principalment les equacions de les tensions en variables
de la maqguina, formen un sistema d’ equacions diferencial, no lineal i amb coeficients no
constants, el que fa complicada la seva solucié numerica, i totalment impossible la seva
solucié analitica (a no ser que es consideri la velocitat constant, és a dir, régim permanent
mecanic).

2.2 Transformacions matricials.

Vistes les dificultats esmentades anteriorment, i que en general ens podem trobar en
I'estudi transitori de qualsevol maquina electrica, a finals dels anys 20, R. H. Park [7], va
introduir una nova aproximacio a l'estudi de les maguines electriques. Per tal de poder
analitzar el comportament transitori de les mateixes (en particular €ll estudiava la maquina
sincrona), va formular un canvi de variables que consistia en substituir les variable
(tensions, intensitats i fluxos concatenats) associats amb els debanats de I'estator d'una
maguina sincrona, per unes atres variables associades amb uns debanats ficticis que
donaven voltes junt a rotor. En altres paraules, aguest canvi de variables representava
transformar les variables de I'estator, a unareferenciafixaa rotor.

Latransformacié de Park, que varevolucionar |I'analisi de les maquines electriques, teniala
Unica propietat d'eliminar totes aguelles inductancies variables amb la posicié, que
apareixien a l'equacié de les tensions de la maquina sincrona, principaiment per dos
motius, € primer per I'existéncia de dos circuits electrics en moviment relatiu, i e segon,
per |'existencia de dos circuits magnétics amb reluctancies magnetiques variables.

A finals de la década dels 30, H. C. Stanley [8], va aplicar latécnica del canvi de variables
al'analis de la maguina d'inducci6 simétrica. Va demostrar que les inductancies variables
amb la posicio, que apareixien en I'equacié de les tensions del MI per culpa del moviment
relatiu entre els debanats del rotor i els debanats de |'estator, es podien eliminar, quan les
variables associades als debanats del primer, es transformaven a uns debanats estacionaris
ficticis. En aquest cas les variables del rotor es transformaven a una referencia fixa a
I'estator.
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Finament, G. Kron [9] i D. S. Brereton et al. [10], van emprar la mateixa técnicaen € Ml,
perd en e primer cas transformant a la vegada les variables associades as debanats de
I'estator i les variables associades as debanats del rotor, a una referéncia que girava en
sincronisme amb e camp magnétic giratori (coneguda habitualment com a referencia en
sincronisme), mentre que el segon aplicalatransformaci6 del Park a Ml.

Park, Stanley, Kron i Brereton et al., van desenvolupar canvis de variable que a priori
semblaven Unicament valids, cadascun d'ells, per aestudis d'aplicacions particulars. No fou
fins a 1965 [11], que totes les transformacions matricials del motor d'induccié es van
unificar en una d'tnica, que evidentment eliminava de I'equacio de les tensions, totes les
inductancies variables amb la posicié. Aquest canvi de variables, transformava les
variables de I'estator i del rotor a una referencia que podia girar a qualsevol velocitat o
romandra estacionaria. Per tant, totes les precedents transformacions, es podien obtenir a
partir de la darrera, Unicament assignant |'adequada velocitat de rotacié a |I'anomenada
referencia arbitraria

En els segiients apartats es presentara la deducci6 fisica de la transformacié de Park®
(introduint inicialment la coneguda transformacié de Concordia i posteriorment aplicant-li
una rotacio a la referéncia que es coneix com a fixa a |'estator). Igualment, i com un cas
particular de la transformacié de Park, també es presentara la transformacié de Ku, que es
pot entendre com una transformacié de Park pero en variable complexa.

2.2.1. Transformaci6 de Park

La transformacié de Park es pot interpretar com I'aplicacié de dues transformacions
matricials encadenades. La primera (transformacio de Concordia) consisteix en lareduccié
de tres variables expressades en tres eixos situats sobre un pla i separats I’ un respecte de
I’ altre 120°, cap a dos variables, expressades en dos eixos també en un pla, pero aguest cop
perpendiculars |’ un respecte I atre (fig. 2.2 fig. 2.3).

la. = —/= S ——
= N ——= N,
R —
Y Y
Np
AAAA
I

Ns

3

Fig. 2.2. Eixos fisics del MI. I el flux creat pels Fig. 2.3. FEixos ortogonals fixes a l'estator i el
corrents d'aquests tres debanats. [flux creat pels dos corrents imaginaris
d'aquests dos debanats.

! Nom genéric que rebran totes les transformacions matricials presentades fins ara.
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10 Control del motor d'induccié considerant els limits del convertidor i del motor

La segona transformacié consisteix en
una rotacio, és a dir, les dues variables
anteriors expressades en la referencia - =
ortogonal, ara s expressaran en una nova
referéncia, igualment ortogonal, perd que

estara rotada un cert angle q respecte a
I"anterior (fig. 2.4). Ca notar que aquest Np
angle és un qualseval, i en principi pot ALA
dependre del temps, és a dir, la segona ( VVVW
referencia estaria girant a una velocitat T
determinada respecte alareferenciafixa.

VYUY
&

La matriu que ens dbéna la primera \ lq

(transformacié de Concordia), es pot

obtenir imposant la igualtat dintensitat de Fig. 2.4. Dues referéncies ortogonals, una fixa a
camp magnetic creat per les tres corrents de  !'estator i l'altre desfasada respecte a l'anterior.

la figura 2.2, amb la intensitat de camp

creada pels dos corrents de la figura 2.3. Si suposem que els debanats de la primera figura
tenen Ns espires i els debanats de la segona en tenen N, aquesta igualtat es pot posar com
Sexpressaen l'equaci6 2.4.

H(Q)=N, cosq -i, + N coséq ZF%%) iy + Ny cos@+2p/) CF

Eq. 24
H'(@)=N,cosq ip + N cos(q %)zQ b (Fa.24)
Igualant en I'equacié 2.4 H(q )= H (q), S obté la segiient relacio:
e .1 . \F | _ \F . v
N &0Sq 4, - =+€0Sq i, + |~ sinq -ij, - =-C0Sq i, - |~ -sinq i, (=
g > 2 2 2 : (Eq. 2.5)

= N,-Cosqip +N, -cos(q - %)-iQ

On agrupant €ls termes en sinus i cosinus, finalment s obté les equacions que relacionen
elsnous correntsip i ig en funci6 dels correntsrealSiy, ip, i ic:

cosq §NS -ia-% N ZCH+Sll’lq e\/iN ip - \/7

= N,Cosqip+N, -cos(q - %)-iQ

C>C enid

(Eq. 2.6)

Com que l'equacio 2.6 ha d'ésser valida en qualsevol instant de temps, i valida per a
gualsevol angle g, aleshores els termes que acompanyen a cosinus a costat i costat de
I'equacié han d'ésser iguals, i els termes que acompanyen al sinus, a costat i costat de
I'equacié també. Condici6 que expressada matemati cament ens dona:
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N é

e RIS

i :_s —(i
(0] b
N, V2

Per tal de poder fer una aplicacié bijectiva entre les dues referencies, s ha de buscar una
atra relacio que ens lligui les tres variables reals amb les dues variables transformades.
D’ altra forma no podriem passar de les dues variables transformades a les tres variables
reals.

(Eq. 2.7)

Aquesta altrarelacié que ens manca sera la seglient:

N
ig =1 Jig *ip +ie (Eq. 2.8)

7

on | sera un parametre que pot prendre qualsevol valor. Aquest corrent, conegut com a
corrent homopolar, alguns autors interpreten que circula per un debanat perpendicular® al
plaformat pels eixos directe i en quadratura de lafigura 2.3. Cal notar que habitualment en
el motor d’'inducci6 aquestanovavariable seranul- 1a, jaque al no trobar-se habitualment el
neutre connectat, la suma de les tres corrents de fase sera zero.

Si alaigualtat anterior, li sumem aguesta tercera relacio, i un cop desenvolupadai posada
en forma d’ expressié matricial queda:

5
0 = (ﬁ _%a
ip+= % “Gip + (Eq. 2.9)

lQ; go \/_/ \/_/Zglcz

Com es pot observar, I’ equacié anterior té dos graus de llibertat, un és el nombre d’ espires
gue tindran els debanats de la nova referencia N, , mentre que el segon grau de llibertat és
el factor | .

8
1O

2|2

@ED O O

En la literatura [3] i [5] aguest dos graus de llibertat han pres diferents valors. El primer
dels parametres (relacio entre les espires dels debanats reals i les dels debanats imaginaris),

pren el valor de 1/% en funcié de s e que es vol conservar és la poténcia, o %si el que
es desitja és conservar € modul dels fasors intensitat. EI parametre | , per tal d'obtenir una
matriu ortonormal, es pren com a %/E Al llarg d'aguesta tesi, es mantindra la potencia

com un invariant, solucié més habitual, i per tant es prendra com a matriu que passa de tres
eixos ados eixos la que es presenta a continuaci o:

2End text, shad'entendre el terme perpendicular en la seva accepcié matematica, no pas geométrica.
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S Yf Yf 5 .0

Fo 9
QZD: \/;Q —(}lb— (Eq. 2.10)
05 % o f/ Vo

La segona transformacié matricial, un senzill gir en e pla un angle q qualsevol, es pot
posar com:

. . - 20 & 0 0 g8y 0
&p 0 asosq - sing By O ¢+ ¢ T
CITE % P ¢ig+=c¢0 cosq sing<Gip - (Eq. 2.11)
oy &sing  COSj| g&iy & g, 3 . £t
iq & 80 - sin COSq élQ p

Finalment la matriu de la transformacié de Park s obté de la multiplicacié de les dues
matriu anteriors, que un cop jarealitzada queda com:

e 1 1 1 0
&X 0 g V2 V2 ) \/_ -aeY o)
ng \/7 cos(q) cosg% - %9 cosgq + 25 O_QX,)_ (Eq. 2.12)
g e 2pg e ng'chE

g sin(q) - sin(g - =) - sin(q +?)é

on X, Xp i X, sOn tres variables qualsevulles (tant pot ésser intensitat, com tensié, com
flux, com qualsevol atre tipus de variables eléctriques de lamaqguina) i Xg, Xq i Xo sOn les
tres variables anteriors expressades en la referéncia de Park (‘d’ és la component directa,
q' éslacomponent en quadraturai ‘0" éslacomponent homopolar).

Cal notar que a I’ ésser la transformacié de Park ortonormal (és ortogona perqué els tres
vectors que formen la seva base son ortogonals entre si, i és normal per la definicid que
S ha pres anteriorment dels graus de llibertat) la seva matriu inversa és aleshores la seva
matriu transposada, amb el que la matriu inversa de Park (que ens permet passar de les tres
variables de Park alestres variables reals) quedatal com segueix:

®e1 . 0
o gﬁ cos(q) - sin(Q) :ae)(
S? 2¢1 @ o 2p 6.0
cXp+= N cosg - —=+ -sin(Q- —)+ (;Xd (Eq. 2.13)
eX, 5 \/_ e 3 z 3 ¥ %
%)
8\/_ e 3 2 3'g

Ta com s ha descrit la transformacio de Park en |’ apartat anterior, es disposa d'infinites
referencies a les quals es pot convertir les variables reals. De fet, es disposa de tantes
referéncies com relacions q :q(t) es disposin. En veritat, de les infinites referéncies,
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Unicament S empraran unes poques, que seran les que tindran importancia des del punt de
vistadel MI.

Finalment, en quan a la transformacio de Park, només cal destacar que aguesta
transformacié s aplica a tres variables qualsevulles. Per exemple, s Saplica a les tres
intensitats de I’ estator, ens dona les dues intensitats que haurien de passar pels dos
debanats de la figura 4 per tal que € camp magnétic a I’ entreferro es mantingués igual.
Més una tercera variable, definida com a homopolar i que circula per un debanat
perpendicular als dos anteriors, i que quan € MI no disposa del neutre de I’ alimentacié
connectat, pren en tot moment un valor nul.

Per poder aplicar la transformacio de Park a les equacions del Ml, cal definir perd dues
matrius de Park, una la que ens transforma les variables de I’ estator, i I'altra, que ens
transforma les variables del rotor, per tant, lamatriu de Park a aplicar queda:

Q (Eq. 2.14)

LRSS NS

on gs i g- sOn dos angles qualsevol, e primer és per la referéncia de les variables de
I estator, i € segon és per alareferéncia de les variables del rotor. Moltes vegades aquestes
referéncies es trobaran girant a una velocitat qualsevol, i per tant també es definira la
velocitat instantania de gir, tant de lareferencia de I’ estator, com de lareferéncia del rotor:

Wy =—0( W, =—4q, (Eq 215)

Finament cal remarcar, tal com ja sha esmentat en les hipotesis prévies d'aquest capitol,
que tot el procediment de deduccié anterior, Unicament es valid quan es considera que les
resisténcies de les tres fases son iguals.

2.2.2. Transformada de Ku.

La transformada de Ku és, fisicament parlant, molt semblant a la transformada de Park,
I"Gnica diferéncia entre ambdues radica en e fet que Ku utilitza notaci6 complexa
(I’exponencial complexa) per arepresentar els diferents vectors que intervenen.

Aixi, I'expressio d'igualtat d'intensitat de camps magnétics creats pels debanats de la
figura 2.2 i lafigura 2.4 anteriors (és a dir, no s especifica el primer pas de lafigura2.2 a
la 2.3, 0 e que és e mateix, es passa directament d una referencia de tres eixos fixos a
I estator, a una altra referéncia que Unicament té dos eixos i gira respecte a |’ anterior), ara
es notaratal com segueix:

E(Q):Nsejq iy +Nsej(q-2%) "lp +Nsej@+2pé) -ic-l.i]

|
@ la-P- | y H@)=H@) (Eg. 2.16)
H'(G)=N,e/@1) i, + N, 002 i i
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eJqNséia ve 3 ipte 3 i ;— ej(q'J )Nréid te Ziqi (Eq. 2.17)
1) 2

Si es defineixen les seglients constants:

» e
a=e 3 i d=e 3
i s'introdueixen al’ equacié anterior un cop ja arranjada, S obté:

Ng .

£=N fq( +a21b+al ) on I=ig+ji, (Eg. 2.18)

r

Si al’igual que en € cas anterior, per tal de mantenir constants els valors de les potencies
calculades en variables de Ku i les potencies calculades en variables reals, es defineix el

= \E , latransformaci6 de Ku quedatal com segueix:

g:\ge'fq (ia +a%iy+ta ic) on I=iy + ji, (Eq. 2.19)
2.3 Equacions del Ml transformades.

2.3.1. Equacio del Ml en una referencia arbitraria.

En aquest apartat s obtindra I’equacio del MI expressat en variables de Park en unes
referéncies a priori qualsevulles, és a dir gs i g° poden prendre qualsevol valor. Per a
obtenir aguestes equacions partirem de les ja conegudes equacions del M1 introduides en
|’ apartat 2.1.

0 LM
G, 0% ] §S9+ia’e 5r§5% (Eq. 2.20)
%] 0 R rad dt ST L, r A

Per smplicitat d’ operacié, aquestes equacions encara es simplificaran més, i s expressaran
tal com segueix:

()= (R) () + 2 [(2) () (Eq. 2.21)

dt

® Restringit alaigualtat a, =9, tq,, [4.0nq, i, sonelsanglesgirats en les transformacions de

Park de les variables de |'estator i del rotor respectivament, i g ,,, és1'angle de gir mecanic (veurefig. 2.1).
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on.
&0 & 0 ar 006 &L M
M)=F" 2 W=y Jf W=gr
g L

)
desenvolupant I’ equacié simplificada anterior, i aplicant el canvi de variable:

(isp):P(qs)(is) i (irp):P(qr)(ir)

s obté I’ equaci6:

(F)6)=(7) (&) (P )() )+ () L ) ) )+ () ) ) ) )

dt

(Eq. 2.22)
on, si s'aplicael canvi de variable especificat anteriorment s obté:

b= @) L)) 0 L)) ez

dt

on v, ii,sonelsvectorstensioi intensitat ja transformats.

Finament, si es realitzen totes les operacions de I'expressié anterior, i Sintrodueix
I operador derivada: p =d/dt S obté finalment la seglient equacio [3]:

ée}s +§’ds +§M9p - 6‘:ﬁ‘ds +§M9\Ns §Mp - EA4Ws
¢ e 2 g e 2 g 2 2
ws Q s
g dT g ads-'-SMg\N rs+8ids+§M2p EMWS EMP
Pat_¢ e 2 g e 2 g 2 2
c = .. ..
0 T ¢ EMP - EMWV rr+(; dr+§M9p - adr-'-EMgNr
§o p g 2 2 é 2 g é 2 g
EMW}’ §Mp Eﬁ:ﬁ’a’r +§M9\Nr ry +§‘dr+§M9p—
2 2 e 2 g e 2
(Eq. 2.24)
3 3 . 3

ja per acabar, es substituira: Ly = L +§M, L. =Ly +§M | M':EM, amb €l que

' equacié del M1 expressada en variables de Park en una referéncia arbitraria queda®:

?’sdg (?'s +Lip - LWy M'p - M'w ._%ésd 0

CVsg s ¢ LWy st Lop M Wy Mp ﬁlsq (Eq. 2.25)
¢o~ QMp -M'w, r+L.p -Lw, S, o
go 2 gMW M'p Lw, n +Lrp£rqg

* Per simplicitat a partir d'aquest punt sobviaralaprimadeM'.
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Aqguesta mateixa equacio, tal com ja s’ ha esmentat anteriorment, es pot expressar en les
variables de Ku, amb el que s obté una notacié molt més compacta. Per a obtenir aquesta
expressio, Unicament cal recordar com s obté la transformada de Ku en funcié de la
transformacié de Park, i aplicar aguest mateix procediment a les equacions anteriors. Aixi
doncs, s multipliqguem la segona i quarta equacié per |’operador ‘j’, i tot seguit sumem la
primera equacié amb la segona, i la tercera amb la quarta, S obté I’equacio del MI en una
referéncia generica expressada en |les variables de Ku.

goﬂ g Mp+]W) rr+Lr(p+er)®r5
on: Ks_vsd"'jvsq’ !s:isd"'jisq’ lr:ird"'jirq

El mateix procediment seguit per a trobar I’equacié de les tensions expressades en una
referencia qualsevulla, també es pot seguir per a trobar I’ expressio del parell en aguesta
nova referéncia. Per a obtenir aquesta expressio primerament recordarem |’ expressié del
parell en funcié de lesintensitats reals dels debanats de la maquina (Eg. 2.3):

=%% REEAN ]fJiJ[ I (Eq. 227

Si a l'equacio anterior sintrodueix la matriu unitat expressada com la multiplicacio de la
transformacio de Park i la sevainversa, sobté:

=Ll P ), s T
—% I'{P@, ) [qu]—u][qu] Hea, ]u

(Eq. 2.28)

I s finalment sintrodueix el canvi de variables donat per les seglients relacions:

[ |=PG ) B i b =0, M) =Y 1P =0 [P )
MEERIA

sobté:
14. 1 -1]. : 1 .1
G([) = E glsp ]t '[P(qs )]'ﬁ [Msr ]'[P(qr )] 1'[lrp ] + [lrp ]t '[P(qr )]'ﬂ [Mér ]'[P(qs )]'[ls ]E
un cop operat i simplificades les equacions, sobté [3]:
G([) - M'(Isq Trg - Lsd ']rq) (Eq. 2.29)

expressio que es valida per aqualsevol referéncia.
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2.3.2 Definicié de la intensitat magnetitzant.

En I’estudi del MI en régim permanent, és habitual definir una nova variable intensitat, I,
intensitat magnetitzant, per tal que sigui una imatge del camp magnétic a |’ entreferro.
D'dtra banda, en la major part d estrategies de control, € que es pretén es controlar
independentment € flux del M1 aixi com € seu parell. Perd resulta que en les equacions
transitories presentades fins e moment, & flux és una variable que no apareix
explicitament (siné que apareix com la suma del flux creat per I'estator i el flux creat pel
rotor). Aquest flux, en realitat, es pot definir de tres formes diferents, en funcié de si es
considera el flux total concatenat per les bobines del rotor, el concatenat per les bobines de
I'estator, o & flux total a I'entreferro [14]. Per tant, es considera interessant obtenir les
equacions del M1 en les que ja sha introduit aguesta nova variable I, pel que primer de
tot, sera convenient definir aquestes tres intensitats magnetitzants:

Camp magnetic vist desdel'estator: Lgi, =Lgi, +Mi,
Camp magnétic vist desdel rotor: Mi, =Mi +L,i,

Camp magnétic al’ entreferro: Mi, =Mi, + Mi,

Per aplicar aquest canvi de variable, primerament caldra definir la matriu de canvi de
variable, definicié que es fara d’ una forma genérica, independentment de quin tipus de
transformacié es tracti, i expressant-la en funcié de dos parametres (a i b), que prendran
diferents valors en funcio del canvi de variables a qual fem referéncia. Aixi doncs, aquesta
matriu de canvi de variable quedaratal com segueix:

00 0 et 9 9 9
&y 0 028, 0 &, 0 "y O
¢ ¢ ¢ ¢'= ¢ 1 0 0™+
glsq _:(;O 1 0 O%(;lsq _ b (;lsq _:gi 0 1 0_:915‘1 _ (Eq 230)
Imq @ a 2&rq g Ly g o — 0 —3 Img @
b b5

on a i b prenen els segiients valors, en funcié de quina sigui la definicio de la intensitat
magnetitzant:

Camp magnétic vist desdel’estator: a =1 i b =
Camp magnetic vist desdel rotor: a =1 i b :M’.
Camp magnetic al'entreferro: a =1 i b =1

Aplicant aquest canvi de variable al’equacio del MI en una referéncia arbitraria (eq. 2.25),
S obté la seglient equaci6:
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x a_ o0 a _ 0 M M 0
+ai-—Mi -Wai-—Mi — -—W,
g s ¥ PELs - = sg s M b ? o Ws T
?Sdg c WS%S-EMg rs+p6is-ng MWS MP ':Q-Sd
VRS SN b5 b > gt
Co~ C. i
0 i Q_arr'i_pa?\/[' _Lri - W, rE _+L_rp - L_rWr ; l'md_
go g cb : b a9 b b &lmg g
¢ a_ o -a 0 L r. L, ~
w. -2 = —— .+ (2,2 Ly LAt A
g Vg by brpg b5 b7 b b’
(Eq. 2.31)
| la corresponent equacié en variables de Ku queda:
& a_ .0 . M . 0
& ¢ rs+§‘s'_M)i(p+JWs) _(p+]Ws) :ﬁ
g Y _ RS
T e > i (Eq. 2.32)
08 -2 dpw,) T (o jw, ) O
gb &b b b P

Si e mateix canvi de variables que sha aplicat per I'equacié de les tensions, saplica ara a
I'equaci6 del parell, sobté la seglient expressi6:

) :A% UsgImg = LsaImg) (Eq. 2.33)

2.3.3 Equacio del Ml en la referencia estator.

En I’ apartat 2.3.1 s'han obtingut les equacions del M1 en una referencia qualsevulla, és a
dir, no s haassignat cap valor ags hi a gy, I’tnica condicié que havien de complir era que
d, =q, +q, . Referencies que compleixin les condicions anteriors n’existeixen infinites,
perd Unicament una petita part d elles té interes des del punt de vistadel control del M.

Lareferenciamés natural, i alavegada en laque les equacions del M1 queden d'una forma
més compacta, és lareferenciafixaal estator. Es en aguesta referencia en la que treballa el
Control Directe de Parell.

Per tal de trobar les equacions del M1 en aguesta referéncia, Unicament s ha de tenir en
compte que la velocitat instantania de gir de la transformacié de |’ estator és nul- 1a, mentre

que la velocitat instantania de gir de la transformacié del rotor és - w,, anb € que

I” equacio 2.25 expressada en variables de Park queda:

Esd O & +Lgp 0 Mp 0 &l

GVsq+_¢ O re +Lgp 0 Mp  <gigg + Eq. 2.34

g __g —(; - ( q ' )
0 Mp Mw,, r.+L.p LW, g

g 04 %' Mw,, Mp - Lw, +Lrpgirq5
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Mentre que Si aquesta equaci6 S expressa en variables de Ku queda:

& 0 eerstLlgp Mp ted , 0
: - Eqg. 2.35
goﬂ gMp ]W ) Vr+Lr(p-ij)' rﬁ (q )

En les equacions del MI en la referencia fixa a |'estator, també és possible introduir les
intensitats magnetitzants presentades en l'apartat 2.3.2. Per tal de trobar les noves
equacions, Unicament cal particularitzar l'eq. 231 i l'eq. 2.32, imposant que
w, =0iw, =-w,, , amb & que Sobté’:

® @ 2 o) M 0
+ - Mz 0 = o -
g Ts pg ST h 5 b p N
@ 0 € gy O
¢ ¢ 0 ”s"‘Pa%s'—Mg 0 Mp £
stq—:g & b ﬁlsq_
o~ ¢ a a_ o0 a_ o r, L L Sig
+ C—7r. + -—L. .= a?%-—LjN L+ —w 1
goggbrr pg = g o Lr m o T m;gimqg
¢ @ 2 o) -a a_ 0 L r. L. T
- -—L,w “8 -2 = -—Ltw, LT+—Lp=s
g g b rb m b I *tp b rb b m b b pa
(Eqg. 2.36)
Laversio d’ aquesta equaci6 en variables de Ku queda:
& a 0 M 0
+ pel. - 212 S -
giisQ_g TR T )E b :?;—89 (Eq. 2.37)
05 &- & a, 9 r, L, %, 5 o
— 7, + -—L.Ap- jw L+ W, m
gbrr g brbpfm) b b(PJ )E;

2.3.4 Equacio del Ml en la referencia en sincronisme.

Sense cap tipus de dubte, la referéncia més emprada en €l control de parell i velocitat del
Ml és la coneguda referéncia en sincronisme (igualment coneguda com a referéncia
orientada respecte al camp magnétic). Aquesta referéncia, correspon a dos eixos
perpendicularsd i q que giren ala mateixa velocitat del camp magnetic.

A I'igua que en I’ obtencié de les equacions del MI en la referéncia fixa a |’ estator, per a
obtenir-les en la referencia en sincronisme, Unicament s'ha d’'aplicar que la velocitat
instantania de gir de la transformacio de Park de I’ estator és w, (pulsacié dels corrents de
I'estator), mentre que la velocitat instantania de gir de la transformaci6 de Park del rotor és
We - Win. Aplicant aquests canvis al’ equacio del MI en unareferencia arbitraria s obté:

> En aguest apartat, ni en cap dels segiients, no es particularitza |'expressio del parell, doncs com ja ha quedat
clar en I'equaci6 2.33, aquest no depen de lareferénciaen el que sexpressin les diferents variables, pero si
gue depén de quina sigui laintensitat magnetitzant escollida.
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?’sd 0 ée T +Lsp - LSWe Mp - MWe %sdg

(;Vsq + g Lw, re+Lyp Mw, Mp <Clyy = (Eq. 2.38)
Mp  -Mw,-w,) rn+Lp - LW-w,)S, ] -

03 Bt w) o L) s 5

En aquestes equacions expressades en la referéncia en sincronisme també és possible
aplicar-li e canvi de variables que permet substituir la intensitat del rotor per la intensitat
magnetitzant. Posteriorment, quan s'introdueixi € control vectorial, es veura que aguest
parteix de les equacions del M| en la referéncia en sincronisme i utilitza la definicié de la
intensitat magnetitzant que és imatge del camp magnetic existent a rotor. Aixi, si es
procedeix igual que en I'apartat anterior aplicant aguest canvi d’'una forma genérica,
S obté

& aeL a_ o0 aeL a o M M
- M= - - M= - . :
g rs+g T Bp g T gve b )4 5 W, :
&0 ¢ % a_ o0 63, o M M 1
¢ - ¢ s _MjN ret s__M:p — W s %
gvsq+:g g b [ g ] b b :
0> ¢ a r.+Lp - Gi
: g Mp'l"+Lp r_-MWe-Wm - - rWe-Wm:.
go g ¢ ( ) g b ;:a( ) b ! )%
é- E?L,,%- M?We - Wm) Mp - (r,, +L, p)— F’(We - Wm) r +bL,p :
o
(Eq. 2.39)
Equacié que expressada en variables de Ku queda:
2e a o M . 9
&isg g rS+§’S’EM:Z(p+]We) F(p"'fwe) -35139
- g i . T
goﬂ g r%-g E-M:(p+]w ]Wm) rr * L (p+bJW ]WM)?mﬂ
[
(Eq. 2.40)

2.3.5 Equaci6 del Ml en la referéncia en sincronisme i Inag de rotor.

Per ésser I'equacié que posteriorment s utilitzara abastament a llarg de la tesi, es
particularitzara |’ equaci6é anterior (Eqg. 2.39) pel cas de la intensitat magnetitzant que és
imatge del camp magnétic concatenat pel rotor. Aquesta representacio de les equacions del
MI son les que s utilitzen tradicionalment en el control vectorial orientat a camp, i que
igualment s utilitzaran en el ODTC (Optimized Direct Torque Control) gue es presentara
en e capitol 5. Iguament sutilitzara la mateixa expressio de les equacions del Ml, per en
I'apartat seglient, obtenir I'esquema equivalent en régim permanent del MI, expressat en la
referencia anteriorment esmentada.
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Per a particularitzar pel cas de la intensitat magnetitzant que és una imatge del camp
, . . . L .
magnetic concatenat pel rotor, Unicament cal aplicar a =1ib :HF (veure Eq. 2.30 i

seguents), amb & que I'equaci 2.38, expressada en variables de Park, queda:

@ 26 T 26 2 2 )
R A N AT W
e L 5 & L 5 Ly L= T
¢e ¢ @t - m?9 & L - M20 M2 M2 2
CVsq+_GC L ;‘Ne s *tE L P L € L p Clsg +
_=(; g r I} g r I} r r G o+
¢o: ¢ M :omd -
g 04 g B rrL_r 0 (rr +Lrp) ; - M(We Wm)iglmqa
M +
é 0 - rrL_ M(We'Wm) (rr+Lrp)_ =
r r 9
(Eq. 2.41)
equacio que en la seva versié en variables de Ku queda:
e ® M20 M? . 0
F 6 QVS+QLS__:(p+JW€) _(p+JWe) _ﬁ o
Es2-8 Lr g Ly s 2 Eq. 2.42
Eop ¢ M M %, 4
é 'rrL_ rrL_+M(p+j(We'Wm))%
r r

2.4 Esquema equivalent del motor d’induccié en la referéncia en
sincronisme i Imag de rotor.

Ta com ja s’ ha esmentat anteriorment, les equacions del motor d'inducci6 en lareferéncia
en sincronisme i amb el camp magnétic concatenat pel rotor seran ampliament utilitzades
a llarg de la tesi. Per aquest fet, i per la necessitat evident de poder realitzar calculs en
regim permanent, s'ha cregut oporti en aquest apartat de desenvolupar les equacions
anteriors per tal de trobar I'esquema equivalent del motor d'induccié en |’anterior
referéncia

Per a obtenir les equacions que descriuen €l comportament en régim permanent en la
referéncia en sincronisme, Unicament cal prendre |’ equacio expressada en variables de Ku
anterior (Eq. 2.42), i reditzar unes petites manipulacions algebraiques. Abans, pero, cal
posar en evidencia que en régim permanent, les derivades temporals tant de laintensitat de
I’ estator com de laintensitat magnetitzant seran nul- les (ja que son constants), amb el que
I’ operador derivadatemporal ‘p’ espot anul- lar de les equacions anteriors.

Per ademostrar que es poden anul - lar les derivadestemporals de lesintensitats de |’ estator,
anicament cal trobar les intensitats directai quadratura quan el corrent de les tres fases de
I estator son tres intensitats sinusoidal's desfasades 120° una respecte a les altres. Sigui:
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Ly =21 5 -cos(wt)

& Po
1 :\/E-I ‘COSCWt - — =+
sb eff Sg 3 g

Iye =211 5 -cost - 29
e 3o

aleshores, lesintensitats de Park son, (on ja s ha substituit I'angle q, = wr ):

@1 1 1o :

@, 0 g J2 V2 J2 _Q V2.1 4 -cos{wr) :
Clp+= g cos(wt) cosc;wt _®9 cosc; t+—— —g\/_ L cosc;wz - EQT
1% 3¢ > o o 3 @
Og 2p o6+
sin(wt) - sin(wt - —) - sin(q +—) €21 -cosSu + 2%

1 O S A S

equaci6 que un cop simplificada dona:

&, 0
g0z G
¢ly ——9§f

&5 &

Q'II I -0

per tant, doncs, al’ ésser lesintensitats de Park de I’ estator totes constants, la seva derivada
ésnul- la

Un cop anul- lat I’ operador derivada de I'equaci 2.42, s obté:

R ALY Hw, o E
E%%ES | MLr 2 M Lo :§3 (Eq. 2.43)
SRS
r r ﬂ

Si tot seguit es defineix una nova variables ‘s, coneguda com €l lliscament del motor, i
que té com a expressio numerica:

s=—e Onm (Eq. 2.44)

Un cop introduit €l lliscament en la segona equacié del sistema anterior, i multiplicada la

: M .
mateixa pel terme T S obté:

IS
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ge ) M?6 M? 0
4 - W -
&, 6 ¢ 8T L e LN e
== 2 4 24 , & = (Eq. 2.45)
0y ¢ M?1 M*1 M &l
-ri‘ 2 - rl” 2 _+J We;
g L7 s L7 s L, 5”

De I’equacio anterior, es pot obtenir que I’esquema equivalent en régim permanent del
motor d’induccié en unareferencia en sincronisme i amb €l camp magnétic definit a rotor,
és el seglent:

Is
B -1
’ Is Im
— —i
Rs 2
éeL e M* R, M?
Vs L g L s L?

2.5 Equacio d'estat del motor d’Induccio

En I’apartat anterior s ha descrit a M1 en totes les referéncies possibles i amb totes les
variables més habituals, pero tot i aixi cap d aquelles representacions del motor d’induccio
és adequada per a la simulacié del mateix. L’ expressio matematica més adequada per a la
sevasimulacio és 1’ equacio d’ estat, representacié que tot seguit s obtindra.

A I'igual gque en €l cas de les equacions de les tensions, el motor d'induccio pot tenir molt
diferents representacions de la seva equacié d'estat, en funcid de quina siguin les
referencies que es prenguin i les definicions de les intensitats magnetitzants. Pero |’ interes
més general consisteix en simular e motor d’induccié en la referéncies fixa a |’ estator, i
emprar les intensitats rotoriques en lloc de les intensitats magnetitzants.

L’ equaci6 de les tensions en una referéncia fixa a I’ estator i amb les intensitats rotoriques,
expressada en les variables de Park, tal com s ha descrit anteriorment és la seglient (Eq.
2.34):

éwsd 6 éaes +Lgp 0 Mp 0 gsd 0

CVsqg ~_GC 0 rg + Lgp 0 Mp ‘(}lsq (Eq. 2.46)
CoT S Mp Mw, r+L.p LW, ‘S o
g 0 ﬂ g Mw,, Mp -Lwy, 1 +Lrp%qu g

Si de I’equaci6 anterior es separen els termes que incorporen |’ operador derivada ‘p’, dels
termes que no I’incorporen, s obté la seglient equaci6:
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@0 b o1y 0 0 0 6 adg 0 M O0QgkRyd

¢+ & ¢

CVsqg +_ & 0 rg 0 0 pg 0O L, O M—Lﬁ: sq T (Eq 2.47)
o & o Mmw, r Lw,. 'SM 0 L, O ‘u@

é 05 g Mw, 0 -Lw, ,3 0 M 0 L. zrq p

A, 0 M OiBg0 a& r 0 0 0 0 ey
c? =R S

iGO L, O M—:(;lsq—:_(; 0 r 0 0 gigy+ (;Vsq

€M 0 L. 0%4T € 0 Mw, o Lw, *erd‘ ¢o~
éo M 0 L, ﬁimg é Mw, 0  -Lw, 7 équa go o

(Eq. 2.48)

La inversa de la matriu que acompanya a les derivades de les variables d'estat és la
seguent:

=

g;LS 0 M 06 éaeL, 0 -M 039
0 L, 0 M= 0 L 0 -M-=
G s o1 ¢ ' N (Eq. 2.49)
M 0 L 07 LL-M*SM O L O
go M 0 Ly éo -M 0 L g

Multiplicant per lainversa anterior a costat i costat de |’ equacio, finalment s obté:

a0 @l 0 M 0 0 0 0 %esdb
dtSial o, -mM2$M 0 Lg 0% 0 Mw, o LW, &l
éirqz é 0 -M 0 Ls g' MWm 0 - Ler Ty %i”q B
el 0O -M O te,0
¢ r < sal+
1 ¢c 0 L, o - M—Egvsq%
L,L, MZQ-M 0 L 0_90:
€0 -m 0 1,505

(Eg. 2.50)

Equaci6 que un cop arranjada queda:
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% 9 E Lry -M3?w,, -Mr. -MLw, %sdo
dGisgt_ 1 ¢ M?w, Lyrg  MLow,  -Mr, i+
dtiial  [L,-M?2 g -Mr, LMw, L, LyLw, <ird-

§im; S LMw, -Mr, -LiL.w, Ly ﬁimg

geLr 06
- 1 . g O
- M? g M ﬁvsq 2

o -mj

(Eq. 2.51)
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Capitol 3. Control de parell i velocitat del MI.

En aquest capitol es fara una revisio dels metodes i algorismes més usuals que s empren
pel control, tant del parell com de la velocitat, del MI amb altes prestacions dinamiques.
De lainfinitat de metodes existents, en aguesta tesi Unicament es fara esment dels que es
consideren els dos métodes amb més altes prestacions dinamiques, i que més influéncia
tindran posteriorment en |’estrategia de control aportada per la mateixa. Aquests dos
metodes que es tractaran, seran € control vectoria (en la referencia orientada respecte al
maxim del camp magnetic del rotor) i el Control Directe de Parell (DTC).

3.1 El control vectorial.

El control vectorial és el metode de control de la velocitat del MI més ampliament emprat.
Els seus principis daten del 1972 quan Blaschke [1] i Leonhard [12] van establir les
equacions i I’algorisme que a partir de les hores es passaria a coneixer com el Control
Vectoria del Ml o e Control per Orientacié de Camp.

Des del control vectoria introduit per Leonhard, els diferents investigadors han anat
aportant, any rera any, diverses modificacions a |'estructura de control del mateix, amb €l
que avui en diajano es pot parlar d'un anic control vectorial, sind que ens veiem obligats a
parlar de molts i diferents tipus de controls vectorials. Una classificacié exhaustiva dels
matei xos ens portaria a definir uns trets comuns entre ells, que tot seguit es destaquen:

Ta com ja s'ha introduit en el capitol anterior, les equacions del M| en variables de
Park es poden expressar en multiplesi diferents referencies. Aixi en funcio de quina de
les referencies sescull per a realitzar € control, es pot parlar de diferents controls
vectorials [14]. La literatura técnica destaca, dentre totes elles, basicament dues
referencies, en particular, a saber:

> Referéncia orientada respecte al camp magnétic de I'estator, donant lloc €l que es
coneix com a Control Vectorial orientat amb el flux de I'estator [13]. Les equacions
gue sobtenen d'aquest tipus de referéncia son molt semblants a les obtingudes en €l
DTC (Direct Torque Control).

> Referéncia orientada respecte a camp magnétic al rotor . Aquesta fou la referencia
utilitzada per Leonhard per presentar el Control Vectorial, i ha esdevingut la més
utilitzada tant en la literatura tecnica com comerciament. Al llarg d'aguesta tes,
guan es faci referencia al control vectorial sense cap més tipus de particularitzacio,
es farareferéncia a aguesta referencia en particular.

Independentment de la referencia escollida per arealitzar el control vectorial, encara es
pot definir un atre criteri de classificacio, que diferencia dos tipus de control vectorial,
el directei I'indirecte.
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> El control vectorial directe consisteix en modificar el M1 per tal de poder sensar €l
camp magnetic (amb la utilitzacié de sensors d'efecte Hall a llarg de tota la
circumferéncia de I'entreferro).

> Mentre que en e control vectoria indirecte, el camp magnetic a I'entreferro
sestima, a partir de les lectures de les intensitats que circulen pels debanats de
I'estator. No cal dir que els controls vectorials directes quasi no s empren, per tal
d’evitar la modificacio de la maquina i la conseqlent pérdua de robustesa. Al llarg
de tota la tesi sempre que es faci referencia a control vectorial es sobreentendra
gue seral’indirecte, sense fer-ne una mencié explicita

Un dltre criteri per a la classificacié dels diferents controls vectorials fa referencia a
quin tipus d’ ondulador s empra per aaimentar al MI. Es pot parlar de tres tipus distints
d ondulador, a saber:

> L’ondulador de tensi6 controlat per corrent, o també conegut a la literatura com a
CCVSI (Current Controlled Voltage Source Inverter). Consisteix en un ondulador
de tensi¢6 trifasic estandard, més un control que imposa laintensitat de consigna. Si
tant la freqiéncia de commutacié com el seu control son prou rapids, es pot arribar
a suposar a aguest, com una font de corrent trifasica ideal. Tradicionalment, els
metodes més habituals per imposar aguestes intensitats de consigna, consistien en
el metode d'histéresis (0 també conegut com a bang-bang), i €l metode dels Pl en la
referencia estacionaria. Aquest méetodes, més altres que han anat apareixent al llarg
dels temps, sestudien amb molt deteniment en el capitol d'aquesta tesi dedicat atal
efecte (capitol 4) i que porta per titol Estudi dels bucles de corrent.

» L’ondulador de corrent, que a diferéncia de |’ anterior, no disposa d’ un condensador
en e bus de continua sind que disposa duna inductancia. Aquest tipus de
convertidor s'empra quasi exclusivament en motors de molt alta potenciai per tant
estroba quasi restringit actualment alatraccio eléctrica.

> L’ondulador de tensié o també conegut a la literatura com VS| (Voltage Source
Inverter), i que és I’ondulador trifasic de tota la vida. Aquest, en un principi, ho
sutilitzava en els controls vectorials, perque representava un increment substancial
en la quantitat de calculs que shavien de realitzar, perd si que sutilitzaven en els
controls tensid/frequiencia. Avui en dia, per contra, és quasi I'Unic utilitzat, jaque la
dificultat i quantitat de calcul es pot superar tranquil- lament amb la utilitzaci6 dels
microcontroladors i DSP's actuals (gracies a les sortides PWM). Un repas dels
metodes utilitzats actualment estroba en el capitol Estudi dels bucles de corrent.

Finalment, es podrien classificar els control vectorials en funcié de quin tipus de
controladors sempren pels diferents llagos de control. En aquest apartat shi encaixen
infinitat de diferents estratégies de control, que van des del tradicional Pl o PID, finsa
les actuals xarxes neuronals, passant per la "fuzzy logic" i € "passivity control". Tot i
gue aquest criteri esta essent una font d'innombrables estudis, es considera que no va
tant Iligat a l'estructura de lamaguinai del convertidor, siné que rau en atres arees de
la enginyeria. Es per aquest motiu que al llarg de lates Gnicament es parlaradels Pl ja
gue son els més establerts i més llargament utilitzats comercialment.
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De totes les versions possibles de control vectorial que s’ han enumerat anteriorment, en
aquestatesi Unicament es farareferénciaa control vectoria indirecte, alimentat per font de
tensié (VSI), i amb orientacié a flux del rotor (ja que és & que més influéncia té en
I'objecte d'aguesta tesi, i per altra costat, per que és e més emprat a la literatura tecnica
actua i en la sevaimplementacié comercial).

El control vectoria que en principi fou € presentat per Leonhard, és el control vectorial
indirecte, que es realitza en una referencia orientada respecte al camp magnetic del rotor i
que salimenta mitjancant unafont de tensié controlada per corrent (CCV SI).

3.1.1 Les equacions del control vectorial.

Les equacions que defineixen a MI en una referéncia en sincronisme i intensitat
magnetitzant que és unaimatge del camp magnétic concatenat pel rotor, s han definit en e
capitol 2 i aqui es repetiran per claredat. Aquestes equacions seran les que es prendran com
apunt de partida per a obtenir les equacions del control vectorial.

Tot i que jashagi fet en e capitol 2 d'aquesta tesi, per claredat es recordara la definicié de
la intensitat magnetitzant que és una imatge del camp magnétic vist des del rotor:

. A . .. L, .
MEm_Mzs-'-L}"lr P Em_ES +ﬁlr'
® & M0 & M?0 M? M? 0
QVS +§LS - ——IP - LS - W - P - W _
g Lr ] LV ] LV LV -~
s g 2 . 2 s 2 2 + .
sy 0 (oS M0 M*-0Q M M Ry 0
¢ ‘x G LS-_l‘Ns ry t LA-_IP —W; - P —(;d
gv5d+—g Lr ﬂ Lr ﬂ Lr Lr _:glsq
¢o* & g o) _:gim N
G0l & EME 0 bortp) -dw '
0 2 g Lr %] r _ lmq (%]
& 0 -
¢ 0 g Mz Mw,  (r+Lp)=1
8 LI ﬂ r z

(Eq. 3.2)

Si tal com ja s ha definit anteriorment, es suposa que es disposa d’ unafont de corrent ideal,
ésadir dun CCVSl, les dues equacions que fan referéncia a I'estator son superflues, és a
dir, no aporten cap tipus d’'informacié addicional. Efectivament, aquestes equacions ens
servirien per a calcular latensio que sha d'aplicar en borns de la maquina per tal d'obtenir
els corrents directe i quadratura de consigna. Pero resulta que el propi control del CCV Sl ja
calculara les tensions necessaries per tal d aplicar en e motor les intensitats de consigna.
Per tant, pels nostres proposits, es poden eliminar tranquil- lament.

Si en I'equacio anterior s eliminen doncs les dues primeres equacions, i es substitueix

L . .
T, =——, I"'anomenada constant de temps del rotor, |es equacions resultants son:

,
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4 O
M Mo, B2
@®0_C T T. Clgy +
:_g ' -M ’ M .C. -+ (Eq 32)
O0g ¢ o M Mw, —+Mpgmd -
& T, - 2y

De referencies en sincronisme n’existeixen infinites, ja que cal especificar quina sera
I’orientacié inicial de la mateixa (I'origen d'angles). S d’aguestes infinites referéncies,
s escull aguella en la que la component directa de la mateixa, es troba orientada respecte €l
maxim del camp magnetic en I’ entreferro (vist des del rotor), resultara que la component
en quadratura de la intensitat magnetitzant sera nul- 1a, tal com sha mostrat en la segient
figura(fig. 3.1).

Fig. 3.1. Definicio de la referéncia en sincronisme, coneguda com del
control vectorial (orientada respecte al maxim del camp magnétic del
rotor).

Per tant, aguesta, ja es pot eliminar de les equacions anteriors, amb e que finalment
queden les dues equacions del control vectorial que es presenten tot seguit (equacions en
les que, per smplicitat, ja s ha substituit ing per im) i igualment s hi ha afegit I’ equacio del
parell (en lareferéncia anteriorment esmentada):

d . isd - im
—_—, == Eqg. 3.3
i’ T, (Eq.3.3)
— isq — N _ x isq 0
W, = P s —dvdt— W +wW dt—cgm + t Eg. 34
r 1.1, * * d " r) " Tr'imB (5 )
2
M ..
G:L— T 'lsq (Eq 35)
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La primerai segona equacions son les que sutilitzen, en e que es coneix com a model de
flux del M1, per tal d'estimar el modul i I'angle del vector intensitat magnetitzant, a partir
de les intensitats directa i en quadratura que realment circulen pels debanats del motor. La
tercera equacio sutilitza per tal de fer I'estimacié oportuna del parell eléctric desenvolupat
pel motor, en cada instant de temps. En la figura 3.2 sha representat I'esquema de blocs
d'aquest model de flux.

Isd

Ht% »I im

Im

Im Parell
l—>
Isq X 1 M?/Lr
>
Im Product
-> ° Wr
Isq ° +
— ws Ss
—» s
Wm
>+

Fig. 3.2. Esquema de blocs del model de flux del motor d'induccio.

Un cop obtingut e model de flux, el control vectoria ja es simplifica molt, per que I'tnic
que ca fer son els dos controladors (habitualment PI) de la intensitat magnetitzant i del
parell. D'aquests dos controladors sobtenen les dues variables que ja son directament les
variables de control (la intensitat directa i en quadratura que sha de fer circular pels
debanats de la maquina).

Aquestes dues intensitats es troben expressades en la referéncia en sincronisme (orientada
respecte d maxim de la intensitat magnetitzant) i per tant, shan de convertir en la
referéncia estacionaria aplicant la transformaci6 inversa de Park. Tradicionament (ja es
feia aixi en € control vectorial presentat per Leonhard), aquestes intensitats sSentraven en
un bucle analogic que sencarregava, en llag tancat, de generar les tensions necessaries per
tal que pels debanats de la maguina, circulessin les intensitat directa i en quadratura de
consigna.

Tot i aixi, darrerament, aguest anomenat 'bucle de corrent' ha estat objecte de moltes
investigacions, i per tant hi ha una gran quantitat d'estratégies destinades a aconseguir una
resposta el més rapida possible, i amb € menor error estétic possible. En € capitol 4
d'aguesta tesi, es presenten la major part d'estratégies que els diferents investigadors han
aportat durant els darrers anys.
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L'esquema de blocs complet del control vectorial orientat respecte al flux del rotor es

presentaen lafigura 3.3.

I

Grea s
[sd Isb
Model de |« Transformacio | €——
| Sflux ¢ de Park
Isq
M e L,
Plde | Miks *
Parell \_/ Anti-

+ L’ transformaci6 \
de Park )

Pl de
Flux

1M gon :'_

o+

Fig. 3.3. Esquema de blocs del control vectorial.

3.1.2 Els resultats de la simulacio.

Tot seguit es presentaran els resultats que shan obtingut en les simulacions de I'esquema
de control anterior. La simulacié que es presenta consisteix en dos canvis de parell de
consigna, € primer que va des del parell inicial nul, fins a parell maxim desenvolupable
per la maguina (10 Nm), i € segon canvi, que consisteix en un canvi des dels 10 Nm
anteriors fins als =10 Nm. D'entre totes les possibles variables que es podrien presentar,
Shan trobat interessant presentar iniciament la intensitat magnetitzant, e parell, la
velocitat angular i laintensitat directa. Totes elles es presenten en els mateixos instants de
temps, corresponents als canvis de consigna del parell desenvolupat pel motor. Les
principals dades de la simulacié que sha portat a terme es troben sumaritzades en la
seguients taules:

AEG Iberica de Electricidad S.A
Tipo AM90L2 S1
D Motor N° 76234
220/380 85/49A
COS|j
50 Hz
Aistocl. B

D/U
3 cv

2840 rpm
VDE 530/ 1.69

Taula 3.1 Placa de caracteristiques del motor objecte de la simulacio.
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Dades del Motor d'Induccid

R, (Resistencia de |'estator):

R, (Resistencia del rotor):

L (Inductancia de |'estator):

L, (Inductancia del rotor):

M, (Inductancia magnetitzant):

J (Inércia):

0.01437 Kg- m?

b (Fregament viscos): 0.001166 Kg- m? s*

Taula 3.2 Dades de l'esquema equivalent en régim permanent del motor

objecte de la simulacio.

Dades de I'esquema de control i simulacié

Tipus de bucle de regulacio de laintensitat:

Referéncia en sincronisme amb
desacoblaments entre els eixosi amb
compensaci6 de la FEM.

Freguiéncia de commutacio dels interruptors:

20 kHz

Freqliencia del bucle de control:

40 kHz

Tipus de modulacio:

SVPWM (Space Vector PWM).

M éetode d'integracio:

Runge-Kutta 45

Pas de calcul:

Pas de representacio grafica:

Precisio:

Taula 3.3 Principals valors dels parametres del programa de simulacio.
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Valor de les constants dels diferents bucles de regulacié

Bucled'lsd Bucled'sg
K,=5 K,=75
K; =750 K; = 3000
K,;= 0 K, = 0
Bucle de Pardl| Bucled'Im
K,=6 K,=35
K; =3000 K; =435
K,;= 0 K;= 0

Taula 3.4. Valors dels diferents PID de la simulacio.

Consignes de parell i intensitat magnetitzant
Temps: Consignal,: Consigna G
0ms 23A ON- m
150 ms 23A 10N m
300 ms 2.3A -10N- m

Taula 3.5. Evolucio de les consignes de parell i intensitat magnetitzant.

Intensitat magnetitzant

2.32f
2.31t
U

2.3
1

2.29¢
0 . . . 2.28 . .
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.28 0.3 0.32 0.34
27 1 2.305¢
1 2.3
0 : . . 2.295 : : .
0 0.01 0.02 0.03 0.04 01 015 02 025 0.3

Fig. 3.4. Evolucio de la intensitat magnetitzant en el control vectorial al llarg de
diferents maniobres (magnetitzacio i canvis de consigna de parell).
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Parell desenvolupat pel motor.

10.04} : 10f
10.02f - 8
10 : : : : 6 :
0.18 0.1801 0.1802 0.1803 0.1804 0.15 0.155 0.16

Fig. 3.5. Parell desenvolupat pel motor en un control vectorial. S'han realitzat una série
de zooms en instants de temps de canvis de consigna, i també un en régim permanent per
tal de poder apreciar l'arrissat de parell.

150 T T T T T T T

100

50

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4

60 T T T T T T T

40 -

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4

Fig. 3.6. Velocitat angular i intensitat directa en el control vectorial.
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3.2 El Control Directe de Parell (DTC).

El Control Directe de Parell fou introduit al 1986 per I1sao Takahashi i Toshihiko Noguchi
[2]. En para- lel amb e treball dels dos autors anteriors, M. Depenbrock [23] també
desenvolupava del seu Direct Self-Control (DSC), esquema de control molt semblant a
DTC. Fou precisament aquest darrer autor € que desenvolupa comercialment el primer
servomotor d'alterna basat en € principi del DTC (fou desenvolupat per I'empresa ABB i
sorti a mercat a 1995).

La gran avantatge del DTC respecte a la resta de controls esmentats fins ara, radica en la
seva senzillesa. Aspecte aquest que li permet, entre d'atres avantatges, poder redlitzar un
control de velocitat (no pas de posicid) d'un motor dinduccié en llag obert, és a dir, sense
cap tipus de realimentaci de velocitat.

Tot i aixi, aguesta mateixa caracteristica que li permet tenir tants avantatges respecte a la
resta d'esquemes de control, també l'infereix un gran desavantatge, un elevat arrissat de
parell (vibracions mecaniques elevades), que el fa poc habil per a una gran quantitat
d'aplicacions del motor dinduccié a velocitat variable. Entre aquestes aplicacions cal
destacar, sobre la resta, tot € referent a la traccid mecanica, ja que a més de tenir unes
vibracions inacceptables per a aquest tipus d'aplicacions (incomoditats per a viatger i
usuari d'agquests vehicles), ca esmentar la freqliéncia incontrolada d'aquestes vibracions.
Es a dir, el DTC presenta una frequiéncia de commutacio variable, degut a la utilitzacid
d'un control per histéresis de les variables flux i parell eléctric desenvolupat pel motor.

Per a obtenir I’ algorisme de control, el DTC parteix de les equacions del motor d’induccio
expressades en les variables de Ku amb orientaci6 al’ estator:

& 0 _eergtpl pM 0ed ¢ O

og_g[p me]M re+p- Wi lL, glrﬂ (Eq. 3.6)

6=-mly 1)

ony, ésd flux concatenat per |'estator i es pot posar en funcié de lesintensitats de I'estator
I del rotor tal com segueix:

y =Ll =Ll +M1, (Eq. 3.7)

s =

cal destacar, que tal com sha definit aquest flux concatenat per |'estator, fa referencia a
flux total de I'estator, és adir, €l creat per la inductancia de dispersio, i la magnetitzant de
I'estator, més €l creat per la magnetitzant del rotor.

L'equacio que ens dona e parell instantani, un cop es defineixen els vectors flux de
I'estator i intensitat de I'estator en la seva representacio polar, es pot rescriure tal com

segueix:
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I N (Eq. 3.8)
I :||£s||'ejq1
=- |m& ) U), |1 ” |m( T Jql) ”y ) -|£S||-|m(ej(q°'q1)) (Eq. 3.9)

Per atre costat, de I'equacio que ens lliga les tensions de |'estator amb les intensitats que
circulen per €ll, es pot obtenir:

_ d d )
Ysdg _Rs'lsdq +E(LS 'ls +M]rdq) Py =Ry Isdq dt s b

b y_s:szdq R Isdq)d

D'un examen detallat de I'equacio del parell i de I'equacid del flux, es pot obtenir les
segUents conclusions:

(Eg. 3.10)

El parell desenvolupat pel motor depén quasi exclusivament de q, =qg - g1, és a dir,
del Iliscament relatiu entre el vector flux de I'estator i €l vector intensitat de I'estator.

Despreciant la caiguda de tensié ohmica en I'estator (veure Eq. 3.10), e vector flux de
I'estator es pot imposar directament a partir de les tensions d'alimentacio. Aquesta
imposici6 del vector flux de I'estator, pot ésser tant en modul com amb angle.

Tenint en compte aquestes dues consideracions anteriors, i igualment, tenint en compte que
I'ondulador trifasic de tensié Unicament és capac d'aportar vuit vectors tensio diferents,
existeixen dues formes diferents dimplementar el DTC, I'una la més tradicional (i la que
fou proposada per Takahashi i Noguchi) que té com a principal caracteristica una
freqliencia de commutacio variable, i una segona implementacio (proposada inicialment
per Habetler, Profumo et al.) que pel contrari presenta una freqliéncia de commutacio fixa.
En aquest apartat es parlara de la primera de les implementacions, ja que és la més estesa i
té un comportament dinamic més elevat.

El DTC de frequiéncia de commutacio6 variable, sota la hipotesi de que en cada instant de
control es coneix € flux de I'estator, determina (en funcié de si sha d'augmentar € parell o
no, o si cal augmentar o disminuir el modul del flux) quin dels vuit estats diferents de
I'ondulador sha d'aplicar fins al segiient pas de control. Aixi, tal com es pot observar en la
figura 7, donat una magnitud i un angle determinat del flux de I'estator, cada un dels vuit
vectors de tensio determinariaun Dy i diferent.
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Fig. 3.7. Evolucio del vector flux de l'estator en el DTC.

En lafigura 7 sharepresentat (en linia discontinua gruixuda) I'evolucié espaia que ha anat
seguint I'extrem del vector flux de I'estator. Iguament shan dibuixat les dues
circumferéncies concentriques (també en linia discontinua) que representen els dos limits
de la histéresis del flux. També shan representat els sis vectors tensié actius, que
juntament amb els dos vectors nuls (no representats en la figura), formen els vuit vectors
tensio aplicables per I'ondulador.

En l'instant de temps que sha representat a la figura 3.7, I'amplitud del flux de |'estator
haura de disminuir, doncs ja ha arribat a la banda superior d'histéresis. Dels vuit diferents
vectors tensié, els unics dos que li farien disminuir la seva amplitud son el 3i €l 4, encara
que els dos vectors nuls també i farien disminuir, perd molt més lentament. Els vectors 2 i
5 no modificarien en absolut I'amplitud del vector flux de |'estator, mentre que els vectors 1
i 6 el farien augmentar considerablement. Cal destacar que al trobar-nos en una referéncia
estator aguest vector flux de I'estator va girant, i tot el que sha dit fins ara deixara d'ésser
cert quan aquest hagi recorregut un cert angle.

Pero dels dos vectors possibles a aplicar per part de I'algorisme del DTC (elsvectors 3i 4),
quin seria el que finament sescolliria? Bé, doncs per poder respondre a aguesta pregunta
ens caldria saber que passa amb el parell desenvolupat pel motor. Aquest es compara amb
el parell de consignai el resultat es discretitza en tres possibles solucions (un comparador
de tres nivells). Si € parell rea es troba per sobre de la banda superior de la histéresis,
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aleshores ala comparacio del parell real amb el parell de consigna se li assigna un valor —1
(sha de fer disminuir € parell). Si per contra el parell real es troba per sota de la histéresis
inferior, se li assigna un +1 ala comparacié (sha de fer augmentar €l parell). Si finalment
el parell es troba entre les dues bandes d'histeresis, aleshores se li assigna un 0 a la
comparaci6 (el parell no cal que augmenti ni disminueixi).

En la situacié de la figura 3.7 els vectors 2 i 3 acceleren (veure Eqg. 3.9) la rotacio del
vector flux de |'estator (per tant augmenten el parell desenvolupat pel motor). Els vector 5
per contrafrenala velocitat angular del vector flux de I'estator, mentre que els vectors 1, 4,
i 6 modifiquen poc significativament la velocitat de rotacio del vector flux (el mateix que
en el cas dels vectors nuls).

Per tant ara ja ens trobem en la situacio de poder respondre la pregunta que ens haviem fet
anteriorment (quin vector tensio sha d'aplicar en aguest instant?). Doncs com que per a
disminuir I'amplitud del vector flux de I'estator sha d'aplicar o bé el vector 20 € 3, i en el
suposit de que € parell shagués d'augmentar, I'algorisme del DTC escollirial'aplicacié del
vector 3, ja que és I'Unic dels vuit vectors, que en aguest angle en el que es troba el vector
flux de I'estator, és capag de fer disminuir el modul del mateix mentre que accelera la seva
velocitat derotacio i per tant €l parell desenvolupat pel motor.

La senzillesa del control DTC radica precisament en I'explicat fins ara. Amb I'gjut de dos
comparadors (un de dos nivells pel flux de I'estator i un altre de tres nivells pel parell
desenvolupat per la maquina), i amb e previ coneixement de la posicié angular del vector
flux de l'estator, ja es pot accedir a una taula d'on es podra conéixer e vector tensio a
aplicar pel DTC. Tenint en compte la prioritzacio de la disminucio de la freqiéncia de
commutacio, i amb la discretitzacid de la posicio angular del vector flux de I'estator en sis
diferents regions (cada una d'elles delimitada per dos dels sis vectors tensio actius) lataula
inicialment proposada per Takahashi i Noguchi fou la seglient:

Regio
I 2 3 1 5 6
t=+1| 1n(L1,0) | V5(01,0) | V,i(0,1,1) | V5s(0,01) | Vs(1,0,1) | ¥;(1,0,0)
Vl=1lt=0 | iy | oow | vaLy | K00 | VLD | V000
t=-1| V01 | V(1,00 | V>(1,1,0) | ¥3(0,1,0) | V,(0,1,1) | Vs5(0,0,1)
t=+1| 150010 | V(011 | Vs(0,01) | Vs(1,0,1) | V;(1,00) | V>(1,1,0)
[=0lt=0 | nwoo | oLy | vooo | vary | ey | VLD
t=-1| V50001 | Vs(1,0,1) | V:(1,00) | V>(1,1,0) | V5(0,1,0) | V,(0,1,1)

Taula 3.6. Taula de commutacio presentada inicialment per Takahashi i Noguchi.

Tot | aguesta taula anterior fou la presentada inicialment per Takahashi i Noguchi, i per
tant la que popularitza a DTC, amb el pas del temps diferents autors han anat trobant
inconvenients a la mateixa i aportant altres propostes de taules que venien a solucionar els
problemes presentats per la mateixa.
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Entre els principal s problemes sha de destacar per la sevaimportancia als seglients:

Al 'start-up' (inicialitzacio) del sistema, aquesta taula no és capag de magnetitzar al
motor si no seli dona una consigna de parell.

Igualment a molt baixes voltes també es produeix un fenomen de desmagnetitzacio, el
gue provoca un control inestable del flux de I'estator. Aquest fenomen es produeix per
culpa del comportament no lineal que presenta e motor d'induccio, i € seu efecte es
veu principalment incrementat durant |'aplicaci6 dels vectors nuls.

Finament ca destacar que a prioritzar tant extremadament la freqlencia de
commutacié, no aplica adequadament I'Us dels vectors nuls, i aix0 provoca que €l
comportament del DTC pateixi d'un arrissat de parell excessiu que no e fa apte per a
moltes de les aplicacions tradicionals del motor dinduccié a velocitat variable
(principalment no € fa apte per les aplicacions de traccio).

Per tal de solucionar algun dels problemes esmentats anteriorment, molts autors han
aportat variacions a la taula anterior que emfasitzaven altres caracteristiques diferents a la
de la disminucié de la freqiiéncia de commutacio. En la seglent taula es presenta una
d'aquestes variacions, aportada per I'autor d'aquesta tesi i que té com a principal objectiu €l
de minimitzar |'arrissat de parell inherent al DTC.

Per tant cal destacar que aquesta taula no soluciona tots els problemes associats a DTC,
sind que només es focalitza en € problema de I'arrissat de parell i per tant, per exemple,
encara caldra aplicar consigna de parell en e start-up, doncs aixo no es troba contemplat
en aquesta taula. Es per aix0, que molts dels autors no proposen tnicament una sola taula,
sind que en proposen una combinacio d'elles, cadascuna solucionant un dels problemes
especifics (start-up, arrissat de parell, desmagnetitzacié del flux de I'estator a baixes
voltes,...) i per tant, en funcié de I'estat desitjat per a motor, saplica una o I'altra de les
taules.

Regio
I 2 3 1 5 6
t=+1| 1n(L1,0) | V500100 | V,(0,1,1) | V5s(0,01) | Vs(1,0,1) | ¥;(1,0,0)
VI=1{t=0 | v.100 | naLy | i1y | V.0L) | V001 | V10D
t=-1| V.00 | ¥,0100) | V20,000 | V5010 | V,0.11) | V501
t=+1 | 750010 | V,(011) | V5(0,01) | Vs(1,0,1) | Vi (1,0,0) | V2(1,1,0)
[=0lt=0 | nwoo | oLy | vooo | vary | ey | VLD
t=-1| V5001 | V10, 1) | V(1,000 | V>(LL0) | Vs(0.10) | V,(0,1,1)

Taula 3.7. Taula de commutacio del DTC presentada per l'autor d'aquesta tesi.
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3.2.1 Els resultats de la simulacio.

A l'igua gue en € cas del control vectorial, pel DTC també sha realitzat una série de
simulacions per tal de poder apreciar els resultats en quan e comportament del flux i del
parell en el mateix. El motor que sha emprat per arealitzar la smulacié és el mateix que
en e cas del control vectorial. Les dades que difereixen de la simulacié anterior es
presenten tot seguit:

Dades de I'esquema de control i simulacié

Freqliencia de commutaci6 dels interruptors:
Freguéncia del bucle de control:

M éetode d'integracio:

Pas de calcul:

Pas de representaci6 grafica:

Precisio:

Consignes de parell i intensitat magnetitzant
Temps: Consignal,: Consigna G
0ms 0.7A 10N m
150 ms 0.7A -10N- m
250 ms 1A -IO0N- m

Intensitat magnetitzant

1.1
1t
T 1

04 0.8}

0.2} /

07
0 06 : - -
0 022 024 026 028 03
08
06l 07
0.65
0.4}
06
0.2y 055 1
0 - - - 0.5k - - - -
0 00l 002 003 004 014 016 018 02 022

Fig. 3.8. Evolucio de la intensitat magnetitzant en el DTC al llarg de diferents
maniobres (magnetitzacio i canvis de consigna de parell).
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Fig. 3.10. Velocitat angular i modul de la intensitat de l'estator en un DTC (Imax = 20 A).
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Lesfigures 3.8, 3.9 3.10 son 6l resultat de lasimulacio del DTC tradicional (és adir, amb
la utilitzacio de la taula presentada inicialment per Takahashi i Noguchi). Cal destacar que
en aquesta simulacié sha implementat un limit maxim dintensitat (/. = 20 A), i és
precisament aquest limit el que provoca alguna de les inestabilitats que es poden apreciar
en lafigura 3.8. Tot i aixi, lamagjor part dinestabilitats del flux de I'estator apareixen per
defectes inherents a la propia taula del DTC (tal com ja sha comentat anteriorment). Cal
destacar que en aquesta simulacié la intensitat magnetitzant de consigna és inferior a la
nominal i aquesta és una de les situacions en les que el DTC no es comporta del tot bé.

Cad notar, que a mesura que € flux magnetitzant assoleix valors més propers al hominal
(tot i trobar-se per sota del mateix), el modul de la intensitat total de I'estator disminueix
(per al mateix parell desenvolupat). Com és conegut, en els estalviadors d'energia saprofita
el fet de que els motors d'induccio, quan es troben en buit o amb poca carrega, a disminuir
la intensitat magnetitzant disminueixen la intensitat absorbida de la xarxa, i per tant
augmenta el rendiment tant del motor com de la linia de transmissio. Aquesta resposta del
motor d'induccio6 arriba fins a un minim, a partir del qual una disminuci6 de la intensitat
magnetitzant repercuteix en un increment de la intensitat total absorbida de la xarxa. En la
figura 10 es pot observar com ja shavia superat agquest minim, doncs un augment de la
intensitat magnetitzant repercuteix en unadisminucié de laintensitat total de I'estator.

Tot seguit es presentaran €ls resultats de la simulacié del DTC, perd aquest cop amb la
utilitzacio de la taula proposada per 'autor d'aguesta tesi i introduida anteriorment. Totes
les caracteristiques del motor i de la simulaci6 son identiques ales del cas anterior.
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Fig. 3.11. Evolucio de la intensitat magnetitzant en el DTC al llarg de diferents maniobres
(magnetitzacio i canvis de consigna de parell).
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Fig. 3.13. Evolucio de la intensitat magnetitzant en el DTC al llarg de diferents maniobres
(magnetitzacio i canvis de consigna de parell).
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Capitol 4. Estudi dels bucles de corrent.

En aquest capitol es presentara una descripcié de les diverses técniques existents que
permeten € control per corrent d'un ondulador de tensi. De les més importants de totes
elles, es presentaran €ls resultats obtinguts en simulacio, i després d'una analisis critica, es
presentara el's resultats experimental s de la que es considera la tecnica més adient al control
de parell i velocitat del motor d'induccié, la IMC (Internal Model Contral), ja que d'entre
totes elles és la més insensible a la variacio de parametres, i a més permet sintonitzar els
seus controladors (basicament PI's) d'una forma molt senzilla.

4.1 Introduccié.

La major part d'aplicacions de I'ondulador trifasic de tensié requereixen d'un control dels
corrents que aguest injecta a la seva carrega (en e cas d'aquesta tesi, el motor d'induccio)
[15]. Des dels bons principis de la introduccié del mateix, aguest tema ha estat molt
treballat i per tant hi ha un gran nombre de solucions possibles al mateix. Tot i aixi, en els
darrers anys amb I'aparicié del Space Vector PWM (SVPWM) [16] i amb la generalitzacio
de les transformacions matricials (Park) per a interpretar les carregues de |'ondulador
trifasic, shan introduit tota una nova serie d'eines i estratégies que permeten millorar molt
el control del corrent d'un ondulador trifasic de tensio.

D'entre les técniques més habituals per a poder realitzar aquest control, cal destacar les que
tot seguit Senumeren, ja sigui per la seva importancia historica o per la seva gran difusié
en |'actualitat [17]:

Control per Histeresi o bang-bang.

Regulador Pl en lareferéncia estacionaria.

Reguladors predictius.

Regulador Dead-beat.

Regulador PI en lareferencia en sincronisme.

IMC (Internal model control) metode.

Realimentacio per variables d'estat en la referéncia en sincronisme.

Regulador per realimentacio d'estat multivariable.

4.2 Classificacio dels bucles de corrent existents.

De totes les anteriors técniques es podrien fer tres classificacions, atenent atres criteris ben
diferenciats I'un respecte als altres. El primer criteri de classificacié consistiria en distingir
aquells controls gue es realitzen en una referéncia en sincronisme i aquells que no ho fan
aixi [17]. El segon criteri per la classificacio dels mateixos atendria al fet d'incorporar en el
model, i per tant en la seva solucio, la interaccié existent entre les diferents variables que
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es volen controlar (interaccio entre elseixos D i Q). El tercer i dltim criteri, correspondria a
aquells controls que pressuposen un coneixement previ de la carrega i dels seus valors, en
contraposicio a la resta de técniques que no tenen en compte quina és la carrega de
I'ondulador [18].

Ca destacar en quan a la primera classificacio, és a dir, en quan a s els reguladors es
realitzen en una referencia en sincronisme 0 no, que aixo repercuteix en innombrables
avantatges ja que aleshores en agquesta referéncia de sincronisme, €els corrents a controlar
sOn constants, amb els beneficis que aixo sempre representa (és a dir, es tracta de realitzar
una regulacio de la variable de consigna, i no un tracking, € que permet reduir els errors
estatics, permet aplicar les tecniques de regulacié molt més establertes...).

En quan a la segona classificacié caldria fer esment a fet que s no es tracta de metodes
vectorias, no es té en consideracio la interaccio entre els dos eixos, al menys en quan al
principi de la técnica. Bé es veritat que diferents autors (Peter Vas [5]) han proposat
metodes per a incorporar agquesta interaccid en tecniques que en un bon principi no la
tenien en compte (regulador Pl en unareferéncia en sincronisme).

Finament i en quan €l que afecta alatercera classificacio, cal fer esment de laimportancia
gue pren aleshores el bon coneixement dels parametres de la nostra planta, i s més no, la
robustesa intrinseca de la técnica, en quan alavariacio dels parametres de la mateixa. Si bé
és cert gue la introduccié del coneixement de la planta en el nostre bucle de regulacio,
sempre shaura d'entendre com una cosa positiva, caldra parar molt de compte a la
sensibilitat de larespostadel control alavariacié dels diferents parametres de la planta.

4.3 Descripcié i comparacio dels diferents bucles de corrent.

Tenint en compte doncs les anteriors classificacions i sense deixar de costat altres possibles
implicacions com serien la facilitat d'implementacié en moderns sistemes de control
(microprocessadors i DSP), i la seva sensibilitat a les sempre existents variacions dels
parametres de la carrega, tot seguit es fara una breu descripcio de tots els méetodes anteriors
mostrant, quan sigui oportd, els resultats de simulacio d'un cas estandard i comu atots ells.

Isd, Ref = Cte. *
» Vs Space
Regulador > Vector
de V.- PWM Motor
corrent. Sy (SVPWM)
o= | —>
>

Fig. 4.1. Esquema de la planta que s'utilitzara per a la comparacio dels diferents bucles
d'intensitat.
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El cas que servira de comparacio consistira en un grad de parell (grad de Isq de consigna)
en un control d'un motor dinduccid. Les dues intensitats de consigna es trobaran en la
referéncia del control vectorial, doncs és la sortida més natural de la major part
d'algorismes de control de la velocitat del motor d'induccio. L'estructura del control que es
sotmetra atest seralaque es representa en lafigura anterior (Fig. 4.1).

4.3.1 Control per Histéresi.

El control per histeresi fou € més utilitzat en els temps del control analogic, ja que era €l
que presentava un control més rapid (un ample de banda major) [19]. Aquesta rapidesa de
control, pero, es veu contrarestada per dos fendmens negatius com son e gran arrissat de
corrent que sobté i una fregiiencia de commutacio variable. De fet, quan menor es desitja
I'arrissat de corrent, major frequencia de commutacié sobté (i per tant més pérdues en els
semiconductors).

La implementacio del control per histéresi es pot realitzar de dues formes ben diferents.
Per un costat, i la més tradicional, consisteix en implementar tres controladors
independents (un per cada una de les tres fases del sistema trifasic). EI segon métode
dimplementacié, i ja més evolucionat, consisteix en la reduccié de la frequencia de
commutacié dels interruptors, gracies a I'aplicacié en instants de temps determinats, de
diferents vectors nuls de tensid. Aquest segon méetode doncs, i a diferéncia de I'anterior,
consisteix en tres controladors dependents (condicié sinequanon per a poder aplicar els
vectorstensio nuls).
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Fig. 4.2. Intensitat de consigna, banda d'histéresi i intensitat real en un bucle de corrent
band-bang.
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El principi de funcionament d'un dels tres controladors independents proposats pel primer
metode d'implementacié es pot veure esquematitzat alafigura4.2. En ela, quan € corrent
per la linia passa a ésser major (0 menor) que el corrent de consigna més (0 menys) una
petita histéresi, la branca corresponent de I'ondulador commuta a negatiu (positiu). Agquesta
forma d'operar garanteix un limit maxim del corrent si la carrega es troba connectada al
neutre i aguest alavegada, es troba connectat a punt mig del bus de continua[19].

En un sistema en el que e neutre no es trobi connectat, aguest error maxim de corrent pot
arribar a ésser fins € doble de la banda d'histéresis (assumint que la suma dels corrents de
consigna sigui nul- 1a). Aquesta falta de control del corrent per la fase en questio sha
dassignar a fet que per I'atra costat tenim dues fases més que també commutaran |'estat
dels seus interruptors (en funcié de la desviacié dels seus respectius corrents). Aquesta
commutacié de la resta de branques de I'ondulador fara modificar latensié del punt mig de
I'estrella respecte al neutre del sistematrifasic detensions, i per tant poden provocar gque tot
hi haver commutat |'estat de branca de I'ondulador en quiestio, el corrent per aquesta fase
encarano torni dins dels limits d'histéresi.

Per a solucionar e problema descrit anteriorment, diversos autors han proposat
modificacions a |'esquema anterior, totes elles introduint I'aplicacié de vectors nuls en
instants de temps determinats, el que permet per un costat disminuir |'error maxim de
corrent que presenta € control per histeresi mitjangant controladors independents, i per
altre costat permet disminuir efectivament la freqiéncia de commutacié dels interruptors
de I'ondulador.

Tot i que e seu origen és clarament analogic, e seu trasplant @ moén digital no és gens
dificil, perd aixo si, perdent alguna de les propietats que anteriorment shan esmentat. Com
facilment es pot deduir, un cop € control per histeresi es trasplanta a moén digital
desapareix a priori la freqliéncia de commutacio lliure (s més no, sacota la seva velocitat
de commutacié maxima a la inversa del temps de control de I'algorisme digital). Aquest
limit de frequencia de commutacié dels semiconductors, inherent a control digital,
finalment repercuteix en grans arrissats de corrent aixi com en respostes meés lentes (i per
tant bandes passants més baixes).

També es cert que aguest trasplant al mon digital obre noves possibilitats a control per
histéresi, tals com les de fer una histéresis variable en e temps (amplitud de la histéresi
funci6 de l'estat del sistema en un instant de temps determinat), tema que es tractara més
endavant del capitol, doncs és aquest, una de |les novetats aportades per aquesta tesi.

4.3.2 Reguladors Pl en referéncia estacionaria.

A l'igua que €l cas de control bang-bang del bucle de corrent, aguest també era molt
utilitzat en els temps del control analogic. La idea basica d'aguest regulador consistia en
implementar un bucle Pl per cadascuna de les tres intensitats de I'ondulador trifasic i la
sortida del mateix comparar-la amb un senyal triangular de freqiénciaigual ala freqliéncia
de commutaci6 dels interruptors de potencia.
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Per tant, pel fet doperar sobre les tres tensions de I'ondulador independentment una de
I'altra, tampoc és capag d'assolir estats nuls de tensid, i I'error en una de les intensitats d'una
de les tres fases, també influeix sobre les altres dues fases, amb € que el seu comportament
no és optim.

Aquest regulador, un cop incorporat en el moén digital, per qlestions de simplicitat, es va
realitzar inicialment sobre les intensitats directa i quadratura de la referéncia estacionaria o
fixaal'estator. Aixi amb dos unics controladors idéntics es podia realitzar €l control de les
tres intensitats de fase. Tal com es pot observar en la figura 4.3 aguest controlador no és
efectiu, perqué no té en compte |'acoblament entre els eixos directe i en quadratura. Tot i
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Fig. 4.3. Intensitats directa i quadratura (representades en la referéncia del control vectorial) en un
bucle de corrent en la ref. fixa a l'estator, i les seves consignes i valors reals en la ref. fixa a l'estator.

que €l controlador segueix amb fidelitat (amb un petit retard per ésser consignes senoidal
en la major part de casos) les consignes que rep en la referencia estacionaria, es pot
observar que pel contrari les intensitats en la referéncia en sincronisme es veuen forcament
dependents una de |'altre (precisament per I'acoblament existent entre ambdues).

Evidentment encara que les grafiques anteriors semblin terribles en quan ala possibilitat de
poder controlar amb efectivitat tant la intensitat directa com la en quadratura, sha de tenir
en compte gue a posteriori es disposara d'un altre controlador més extern que sencarregui
de controlar la intensitat magnetitzant (i per tant anira variant la intensitat directa d'acord a
la consigna d'intensitat magnetitzant) i un segon controlador que sencarregara, al seu torn,
de controlar €l parell (i per tant anira variant la intensitat en quadratura d'acord a la
consigna de parell).
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Per tant aquests dos controladors més externs sencarregaran a seu torn d'aconseguir que
les variables que realment importen (intensitat magnetitzant i parell) es trobin properes a
les seves consignes, encara que evidentment no de la forma més optima, ni molt menys
més rapida. En la figura 3.4 shan representat doncs aquestes dues variables, juntament
amb les intensitats directa i quadratura (expressades en la referencia en sincronisme). En
aguesta figura es pot observar |'expressat anteriorment, en e sentit que encara que €
control de les intensitats directa i quadratura no sigui € més correcta, no passa el mateix
amb laintensitat magnetitzant i el parell.
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Fig. 4.4. Intensitat magnetitzant i parell, juntament amb les intensitats directa i quadratura
(expressades en la referéncia del control vectorial).

4.3.3 Reguladors PI en referéncia sincrona.

A diferéncia dels dos bucles de corrent anteriors, aquesta metodologia ja no era aplicable
en la logica analogica, és a dir, va néixer plenament en els mon del control digital o per
microprocessador. La seva estructura és molt semblant a bucle anterior, perd aguest cop
les variables de consigna es troben expressades en la referencia en sincronisme (meés
especificament la referéncia orientada respecte a maxim del camp magnétic del rotor,
altrament coneguda com a referéncia del control vectorial). Com que de referencies en
sincronisme n'existeixen infinites, tenim doncs infinites estructures com I'actual. Tot i aixi
d'aguestes infinites estructures, Unicament son interessants unes gquantes, d'entre elles en
particular, |'estriada per arealitzar aquest exemple, lareferéncia de control vectorial.
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En la figura 4.5, es pot observar I'evolucio de les intensitats directa i quadratura, i es pot
observar com es troben perfectament desacoblades. Igualment sha trobat interessant
representar la intensitat magnetitzant aixi com e parell motor, on iguament es pot
observar que per un grad de parell (dintensitat en quadratura), la intensitat magnetitzant
(intensitat directa) no es veu aterada en absolut.

Cal destacar que les equacions de les tensions expressades en la referéencia del control
vectoria (en realitat en qualsevol referéncia en sincronisme) les variables intensitat directa
i intensitat en quadratura es troben acoblades (tal com es pot observar en la equaci6 4.1).
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Fig. 4.5. Intensitat directa i magnetitzant aixi com intensitat en quadratura i parell, en un bucle de
corrent en la referencia en sincronisme.

Per tant per poder obtenir els resultats anteriors caldra realitzar un desacoblament
d'ambdues. Per altre costat cal destacar que en I'equacio de latensié de I'eix en quadratura,
intervé un tercer factor (anomenat back FEM) i que és funci6 de laintensitat magnetitzant i
de la pulsacio dels corrents del rotor. Per tal d'obtenir uns bons resultats, també és molt
convenient compensar aquest terme dins del controlador. La figura 4.6 mostra com queda
finalment el controlador basat en els dos Pl en la referéncia en sincronisme, un cop shi ha
afegit e desacoblament dels eixos directe i quadratura, i la compensacid de la forca
contrael ectromotriu.
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L'equacioé anterior (EQ. 4.1), particularitzada pel cas de la referéncia orientada respecte al
camp magnetic del rotor, i fent la hipotes de que la derivada de la intensitat magnetitzant
seranul- la (per que habitualment la consigna de la mateixa sera constant), es pot posar tal
com segueix:
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Agrupant termes i definint la nova variable L, = —————, I'esquema del control

7

amb desacoblament i compensaci6 de la back FEM gqueda com:

Motor d'Inducci6
[m —> Lr

Fig. 4.6. Esquema del bucle de corrent en la referéncia en sincronisme, en el que ja s'ha incorporat el
desacoblament entre els dos eixos i la compensacio de la FEM.

Amb tot e vist fins ara, aguest bucle de regulacié en la referencia del control vectorial i
totes les compensacions necessaries, es mostra molt adequat per a la tasca encomanada.
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Tot i aixi té dos punts febles que ca tenir molt em compte i que e fan practicament
descartable com un adequat bucle d'intensitat.

Aquestes dues limitacions son per un costat la seva ata dependencia de I'estimacio dels
parametres del motor, i per atra costat, la seva incapacitat d'enfrontar-se en situacions de
sobremodulacié (quan latensié resultant de I'algorisme de regulacio és superior alatensio
aplicable per I'ondulador utilitzant latécnicadel SVPWM). En lafigura4.7 sha representat
el resultat del mateix bucle anterior, perd aquest cop incorporant-li una desintonia en els
valors dels parametres del motor d'induccié (més especificament €l valor de la inductancia
del rotor se |'ha suposat un 30% major del que realment é&s).
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Fig. 4.7. Intensitat directa i en quadratura, intensitat magnetitzant i parell en el bucle
d'intensitat en la referéncia en sincronisme amb desacoplament i compensacio de FEM pero
amb desintonitzacio de les variables del motor

Tal com es pot observar, en front una variacié brusca dintensitat en quadratura (grad de
parell), la intensitat directa es veu forcament influenciada, és a dir, no existeix un
desacoblament entre els dos eixos. Tot i aixi cal destacar que en regim permanent si que
sassoleix un bon control d'ambdues variables, pel que el fet de perdre el desacoblament no
és tant greu com a priori podria semblar, tot i aixi, aguesta forta dependencia amb €ls
parametres del motor, e converteix en una estructura de control no molt millor que les
darreres presentades anteriorment. Cal destacar pero a favor seu, € fet que les variables a
controlar siguin quasi continues (en régim permanent), la qual cosa simplifica molt el
disseny dels reguladors.
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4.3.4 Reguladors de corrent basats en un model intern de la maquina (IMC).

Aquests reguladors de corrent es troben basats en un coneixement previ del model de la
maquina, i a diferéncia de tots els anteriors, aquest model sincorpora dins del bucle de
regulacio de la intensitat [18]. Aquesta estrategia de control rep €l nom de IMC (Internal
Model Control) i ens porta finalment a l'adopci6 d'una estructura de control molt semblant
ala dels reguladors Pl en la referéncia en sincronisme, per tant, els avantatges que aquest
sistema de control ens aporta son:

Com a esguema de control sobtenen reguladors Pl 0 semblants, en una referéncia en
sincronisme, amb e que les consignes son constants i per tant sobté un error estatic
nul.

| a diferéncia dels reguladors Pl en una referéncia en sincronisme, els parametres del
control sobtenen en funcié de parametres coneguts de la maguina, i d'un parametre
(I'amplada de banda en lla¢ tancat desitjat pel control). Aixo simplifica en gran mesura
el procésde provai error per tal de sintonitzar els Pl dels métodes anteriors.

L 'estratégia de control basada en el model intern (IMC) va ésser inicialment desenvolupada
per a l'enginyeria quimica, i es tracta d'una estratégia de control robust. Abans d'aplicar
aquesta estratégia a control del bucle de corrent del M, es fara una petita introducci6 a
I''MC, I'estructura de control del qual es pot veure representada en lafigura 8.

ref  preful

glsa’ 59 g : : ) [Vsd Vsq]t ) Ges) [Isd Isq]t .

_ [Isd I ]t

Fig. 4.8. Estructura de control de I'IMC on, C(s) és el controlador IMC, G(s) és la funcio de
transferencia del IM, i G(S) és la funcio de transferencia del model intern del IM.

De I'esquema de control anterior, cal notar que si I'estimacié del model del M1 és perfecte,
aleshores no existeix realimentacio i la matriu de la funcié de transferéncia en llag tancat
queda tal com: G.(s) = G(s)C(s). Per tant e sistema de control sera estable, si i només si
G(s) i C(s) son ambdues estables.

A priori, podria semblar que una estratégia de control adequada, consistiria en fer la funcid
de transferéncia C(s) = G~ 1(s) amb e que sobtindria un temps d'establiment per a la

consigna, tedricament instantani. Perd evidentment aguesta estratégia ens aportaria molts
atres inconvenients, que tot seguit senumeren:

Capitol 4. Estudi dels bucles de corrent.



Control del motor d'induccié considerant els limits del convertidor i del motor 55

Un temps d'establiment quasi nul representara valors de les variables de control
(entrades) molt elevades i lamajor part de vegades impossibles d'aplicar. Es a dir, en €
cas del motor dinduccid, un temps destabliment de les intensitats tant petit,
representaria |'aplicacio d'unes tensions de les que no es disposarien en els onduladors.

Una desintonitzaci6 dels parametres del model de la maguina repercutiria en errors de
realimentacié molt grans, amb € que possiblement Sentraria en inestabilitats del
sistema de control.

Tot i els inconvenients anteriors, la idea es pot aprofitar si shi incorporen unes certes
modificacions, que consisteixen basicament en fer la matriu de la funcié de transferéncia,
igua ala funcio de transferencia de la planta, perd multiplicada per una altra funcié de
transferencia corresponent a un filtre passa baixos, i la Unica funcié del qual, consisteix en
desintonitzar €l controlador ideal, per tal de fer-lo més insensible a la variacié dels
parametres. Aixi doncs, la matriu de transferencia del controlador quedaratal com:

a
s+a

C(s)=G (s)-L(s) on L(s)= I (Eq. 4.3)

essent / la matriu identitat, i e coeficient a no és més que I'amplada de banda del
controlador en llag tancat. Cal recordar que en els sistemes de primer ordre, el temps
d'establiment (z,), definicio del qual es troba en la figura 9, es troba relacionat amb

I'amplada de banda per I'equacio: ¢, = In% .

Variable de procés.

O 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 002 004 006 008 01 012 0.14 016 0.18 0.2

Temps (en s.)

Fig. 4.9. Definicio del temps d'establiment (t. rise time) d'un sistema de primer ordre.
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Un cop introduit €l principi del IMC, aracal aplicar-lo a bucle de regulacio de laintensitat
del MI. Per tal de poder fer-ho, ens cal comptar amb la funcié de transferéncia del bucle de
regulacio, funcio que es pot obtenir directament de I'equacio d'estat del M1 en la referéncia
en sincronisme (eq. 2.38). Si en aguesta equacio es suposa gue la intensitat es manté
constant al llarg del temps (0 que varia molt lentament), aleshores per tal d'obtenir la
funcié de transferéncia, €l's termes afectats per la intensitat magnetitzant es poden eliminar,
ja que no sera més que una petita pertorbacié que es pot compensar amb qualsevol terme
integral. Lafuncio de transferencia queda doncs:

2 0_B, :I-L'Sp - Lyw, 88 0 G Ys)= &+ Ly - L We9 (Eq. 4.4)
évsqa éLsWe Ty +Lspisqﬂ §LSW6 rS+LSsE

Si per aobtenir lafuncié de transferéncia del controlador saplical'equacié 4.3 sobté:

~ +Ls - Low,0
()= G 1(s)4(s) = — L w jZ"Z ;i (Eq. 4.5)
Ky Nadi ]

Finalment cal observar que I'esquema de control de I'MC presentat a la figura 4.8, es pot
considerar totalment identic al seglient esquema de control:

&y Iref U + [[ sd I sq ]t

@1"_@'.@@ il B2 Rarer »
T— G(s)

l‘
[Isd Isq]

F(s)

Fig. 4.10. Estructura alternativa de control de I'IMC.

Com que la funcié de transferencia F(s) (funcié de transferéencia resultant del llagc de
control que contéaC(s) i G(s)) es pot posar com:

~ - ' o7 0
=l c(s)é(s) M) P F(s):a;gsL +V€ L:Z‘.’Zi (Eq. 4.6)
Ty sS g

control que en esquemes de bloc quedatal com sharepresentat en lafigura4.11.
Tal com es pot observar I'estructura fina de control és molt semblant a |'obtinguda

mitjancant el métode dels Pl en la referéncia en sincronisme amb desacoblament entre els
dos eixos. Tot i aixi, I'estructura resultant de I'IlMC es presenta molt més robusta a errors en
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I'estimacio dels parametres del motor, i a més presenta |'avantatge de que la sintonitzacié
d'aguest controlador es realitza Unicament a partir d'un Unic parametre (a), que tal com ja
sha esmentat anteriorment, correspon al'amplada de banda desitjada pel bucle de control.

En la figura 4.12 shan representat els resultats de la simulacié d'aquests esgquema de
control, sota les mateixes condicions que en tots els casos anteriors. Cal destacar, que tot i
el que sha comentat respecte a la compensacio de la FEM del motor, els resultats de la
simulacié shan obtingut amb la incorporacié d'aquesta compensacié dins de |'estructura de
control.

R+ Lgs

R, + Lgs I

Motor d'Induccio

Fig. 4.11. Esquema del bucle de corrent com a resultat de l'aplicacio de la teoria de I'IMC (Internal
Model Control).
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Fig. 4.13. Intensitat directa i en quadratura, intensitat magnetitzant i parell, en un bucle
d'intensitat basat en I'IMC (Internal Model Control), quan existeix desintonia en els
parametres del model del motor.
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Fig. 4.12. Intensitat directa i en quadratura, intensitat magnetitzant i parell, en el bucle d'intensitat
basat en el méetode de I'IMC (Internal Model Control).
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4.3.5 Reguladors predictius.

Els reguladors predictius es basen en |'analis de les trgjectories que el vector intensitat de
I'estator descriura en una referéncia en sincronisme. La metodologia de control consisteix
en aplicar, al'entrada de I'equacié d'estat que descriu I'evolucio tempora de les intensitats
de I'estator, successivament els vuit vectors tensi6, i trobar el temps que trigara el vector
intensitat a creuar la frontera de la circumferencia amb centre, |I'extrem del vector intensitat
de consigna de I'estator, i de radi igual a maxim de I'error permés per a la intensitat. Cal
destacar que aquestes trajectories el més habitual és estudiar-les en una referencia en
sincronisme.

Un cop sha acomplert el primer pas de |'algorisme, i ja es disposa dels vuit temps associats
als vuit vectors tensid, la seglient etapa de I'algorisme de control consisteix en estriar aquell
dels vuit temps més gran, per ta de poder aconseguir una menor freqliéncia de
commutacio. | per tant la sortida de I'algorisme ens déna el vector tensié que en cada
instant sha d'aplicar per a obtenir aguesta freqliéncia de commutacié minima.

En la figura 4.14 sha representat graficament tot I'esmentat anteriorment. En ella es
representa el vector intensitat de consigna, i tota una area (circumferencia) que delimita els
punts del pla que formen part de la banda d'histeresi del vector intensitat de |'estator.
Igualment shi ha representat el vector intensitat real en un instant de temps tal que €l seu
extrem es troba precisament sobre la frontera de I'area histéresis. Es en aquest moment que
sha de trobar €l nou vector tensié a aplicar, i per tant sha d'aplicar un dels vuit vectors
tensié (que també shan representat en la figura), que ens déna una fregléncia de
commutacié minima.

F, £

U~
)
I~

Fig. 4.14. Principi de funcionament del regulador Fig. 4.15. Principi de funcionament del regulador
predictiu, on € és la banda histéresis del vector predictiu, on F; i I, son les bandes histéresis del
intensitat de consigna. vector intensitat de consigna.
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Efectivament, I'aplicaci6é successiva dels 8 vectors tensié (6 vectors actius més dos nuls), a
I'equacio d'estat que descriu I'evolucié temporal dels corrents, fins que aguests tornin a
creuar la frontera de la circumferéncia amb radi g, ens dona 7 estimacions de temps
diferents. Els reguladors predictius, com que basicament tenen com a principal objectiu la
persecucio d'una fregiiencia de commutacié minima, d'entre les set estimacions de temps
anteriors escullen aquella que sigui major, és a dir, la que ens doni una fregliéncia de
commutacié menor. Es precisament per aix0d que aquest és un métode de fregiiéncia de
commutacié variable.

La gran dificultat d'aquest métode resideix en I'eleccié adequada de la banda histéresis de
I'error d'intensitat (el radi de la circumferencia de la figura 4.14), ja que la frequéencia de
commutacié dels interruptors de poténcia depén molt directament d'aquesta, aixi com
d'atres variables entre les que cal destacar la pulsaci6 el éctrica dels corrents de I'estator i el
modul de laintensitat magnetitzant.

Amb la utilitzacié de la zona histéresis circular saconsegueix imposar, amb |'error
corresponent, el corrent el més semblant possible al corrent de consigna. | per tant, si ens
trobem en regim permanent i la consigna de corrent és senoidal, aleshores sobtindra el
corrent el minim distorsionat possible, és a dir, amb € minim components harmonics
possibles.

Per0 en els accionaments del motor d'induccié, no és tant important unaintensitat el menys
distorsionada, com obtenir un menor arrissat de parell. | resulta que una intensitat amb
pogques components harmoniques, no representa automaticament un accionament amb el
menor arrissat de parell possible. En realitat, I'arrissat de parell és funcié Unicament de la
component en quadratura d'aquesta intensitat (per tant de la component harmonica, o de la
distorsié que tingui aguesta component en quadratura). També és cert que l'arrissat de
parell també dependria de la component harmonica de la intensitat directa (o de la seva
distorsid), perqué aguesta afecta directament a la intensitat magnetitzant, que és I'altre
terme que intervé en la generacio de parell, perod resulta que la constant de temps associada
alaintensitat magnetitzant és habitualment un ordre de magnitud major que |'associada ala
intensitat en quadratura, i per tant es pot despreciar tranquil- lament les variacions
d'intensitat magnetitzant en quan € que faalageneracio de parell.

En altres paraules, € bucle d'intensitat no ha d'intentar minimitzar I'error total d'intensitat,
sind que és molt més important minimitzar la seva component en quadratura, que no pas la
seva component en directa. Es per aquesta rad, que la banda histéresis en cercle de lafigura
4.14, shatruncat en un rectangle en lafigura 4.15, ja que la Unica frontera que interessa és
la de la component en quadratura.

L'algorisme del regulador predictiu, amb tot |'esmentat anteriorment queda tal com
segueix:

Cada cop que € vector intensitat creua una de les dues fronteres (F, i F, en lafigura
4.15), l'estat dels interruptors de I'ondulador shan de canviar. El seglent vector que

saplicara V NEXT* ha d'acomplir amb les seglients condicions:
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Efectivament, prenent I'equacié d'estat del MI en la referencia en sincronisme (eq. 2.42)
(nomeés les dues primeres equacions corresponents a l'equacié de les tensions de 'estator), i
expressant-la en variables de Ku, sobté:

Vo=(ry + Ly p), + WLy L, +M'L,,)+ M pl,, (Eq. 4.7)

i tenint en compte, que en orientar |'eix directa d'aguesta referencia respecte a I, la seva
derivada només representaria variacions de la seva magnitud, i a més, despreciant la
caiguda ohmnica de |'estator, |'equacio 4.7 es pot ssimplificar, donant:

V=L pl, el 1+ 000,) B S = - E) (Eq. 48)
t S

on: E=jw, (L' 1, +M'1,).

D'entre els diversos vectors tensié que acompleixen I'equacié anterior, sha d'escollir
aquell que per tal de poder aplicar-lo, només sha de canviar I'estat d'un sol dels
interruptors (minima fregtiencia de commutacio).

Finalment sha d'acomplir que el valor mitja de la component directa sigui igual ala

) — *
sevaconsigna: £, =1 .
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Capitol 5. OSVPWM (Optimized Space Vector PWM).

En aquest capitol es fara un estudi dels diferents métodes de PWM, destacant entre tots ells
el SVPWM (Space Vector Pulse Width Modulation), per ésser el més apropiat per a
ODTC, jaque la variable de control en aquest sera una tensié expressada en els eixos D i
Q, que precisament coincideix amb la variable d’ entrada del SVPWM. Cal destacar que
igualment es presentaran diverses millores del SVPWM que portaran a definir un nou
metode de modulacié, que I'autor ha anomenat OSVPWM (Optimised SVPWM).
Finalment es presentara un estudi dels efectes que pot tenir € temps mort dels interruptors
sobre la maquina, i saportara com a novetat la tensié maxima que es pot obtenir amb €l
SVPWM quan es tenen en compte les limitacions dels ondul adors.

5.1 Introduccio.

L’ ondulador trifasic de tensié és el convertidor DC/AC per excel- léncia. Aquest S utilitza
sota dos punts de vista diferents. EI primer i fins fa uns anys d'utilitzaci6 més estesa,
consisteix en e CCVSl (Current Controlled Voltage Source Inverter), és a dir, en
I'ondulador de tensié controlat per corrent, bé sia amb la utilitzacié de dos bucles PID, bé
amb la utilitzacié de dos controls per histeresi. La segona forma d' utilitzar I’ ondulador de
tensio és la forma més genuina del mateix, i consisteix en modular la tensié de consigna
mitjancant algun dels coneguts metodes de modulacié, com e PWM (Pulse Width
Modulation).

Tots dos métodes no utilitzen les capacitats de I’ ondulador eficientment. El primer pateix
d’ una disminuci6 important de I’ampla de banda maxim de la consigna, ja que €els bucles
PID o la histéresi, representen un filtre a la mateixa. Per atra banda el PWM no utilitza
totalatensié disponible en €l bus de DC.

HETES Hg} A &

HtlEi Htl} HIS‘

Fig. 5.1. Estructura tipica d'un ondulador trifasic de tensio, alimentant a un motor d'induccio.
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Fig. 5.2. Estructura d'un CCVSI (Current Controlled Voltage Source Inversor), amb el control tradicional
amb PL.

Amb la generaitzacio del métode de Park per a controlar la velocitat del MI, també es va
aplicar aquest al PWM, apareixen € que es conegué com e SVPWM (Space Vector
PWM). Aquest métode, ja per natural, incloia en el seu algorisme la discretitzacio en 8
anics vectors que imposa I’ ondulador trifasic, i per tant ens permet, per un costat assolir €l
maxim d’ amplada de banda que ens proporciona la freqliencia maxima de commutacié dels
interruptors, i per atra costat permet aprofitar molt millor la tensié disponible del bus de
DC.

Tot i aixi el SVPWM encara addueix de certs defectes que no € permet obtenir el maxim
de possibilitats de I’ondulador. Aquests defectes son principalment que no incorpora la
transicio suau a six-steps, i que en € seu algorisme de calcul no es tenen en compte les
limitacions dels interruptors, com son el temps mort que s ha de deixar entre que s obre un
interruptor i es tanca I'atre interruptor de la mateixa branca, i € temps minim que un
interruptor ha de romandre tancat per tal que aguest apliqui la tensié corresponent a la
carrega.
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5.2 Revisio dels diferents metodes de modulacio.

Tot seguit es presentaran els principis de funcionament dels principals métodes de
modulacié (o conversié DC/AC), ordenats de forma cronologica. D'entre els molts métodes
possibles, sintroduiran breument els que, per la seva importancia historica, shan
considerat de mésinteres.

5.2.1 La modulacio6 per ona semiquadrada.

El primer metode de modulacié que sutilitza fou € de I'ona semiquadrada o quasi-
quadrada (més coneguda avui en dia com €l six-steps). D'entre totes les diverses técniques
de modulacié, aquesta és la que aporta la maxima tensié de sortida de |'ona fonamental;
pero en les seves desavantatges, cal apuntar la maxima distorsio harmonica, de entre totes
elles.

Es precisament pel seu at THD (Tassa de distorsié harmonica), que aguest métode no
sempra de forma exclusiva en I'actualitat; avui en dia, € seu Us es troba restringit a les
aplicacions de control de la velocitat del motor dinduccid, en les zones de maxima
velocitat i maxim parell, on precisament es busca disposar de la maximatensio possible, no
important en absolut les pérdues ocasionades pels corrents d'ordre harmonic superiors a la
fonamental.

5.2.2 EI PWM.

El PWM (de I'anglés Pulse Width Modulation, modulacio per amplada d' impulsos, figura
5.3), fou e metode més utilitzat durant les époques dels vuitanta, i principis dels noranta.
La seva simplicitat constituia la base del seu exit. Les primeres versions anal dgiques del
mateiX, consistien en la comparacio de la senyal sinusoidal de referéncia, amb una senyal
triangular, de freqlenciaigual a la fregiiéncia maxima de commutacio dels interruptors de
poténcia de I'ondulador. Quan la tensié de consigna prenia un valor superior a l'ona
triangular, es donava |'ordre de posar-se en conduccio a l'interruptor superior de la branca
en questio, en cas contrari, eral'interruptor inferior el que es posava en conduccio.

La seva implementacié a base d'elements analogics (principalment amplificadors
operacionals, oscil- ladors, condensadors i resistéencies), eren la font dels principals
problemes que aguest metode presentava. Entre tots ells, sha de destacar |a diferencia de
temps morts que aplicava a les branques de |'ondulador, per culpa de la tolerancia dels
diversos components passius. Aquestes diferéncies en els temps morts, degeneraven en
aplicaci6 de tensions continues que podien saturar els possibles transformadors i
inductancies col- locades ala seva sortida.

Posteriorment i amb I'aparicié del control “tot-digital” i realitzat ja directament des del
microcontrolador o DSP (Digital Signal Processor) es va emprar la versio discreta del
mateix (SPWM o Scalar PWM). Amb I'eliminacié dels components analogics es va
eliminar també el's problemes derivats dels mateixos.
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Perd arribats en aguest punt, els investigadors es varen donar compte de que no
aconseguien e maxim profit de la tensié disponible de continua. Tal com es mostrara en
I'apartat 5.11, tant en la versio anal ogica com en la seva versio discreta, el PWM Unicament
pot assolir un 86.6% de la tensio trifasica d'entrada. Aixi doncs, donada una tensio
d'entrada de, per exemple 400V, la maxima tensié assolible amb la modulaci6 PWM sera
de 347 V (tots €ls resultats anteriors han estat calculats en els casos més ideals possibles,
en redlitat les tensions assolibles seran sempre inferiors, degut a les caigudes de tensié en
els diferents components).
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Fig. 5.3. Principi de funcionament del PWM analogic.

Prenent en compte que la majoria de motors que shan d'aimentar amb un ondulador
PWM, estaran dissenyats per aunatensié igual aladelaxarxai, vistalaimpossibilitat del
PWM d'obtenir aquests nivells de tensié a la seva sortida, la major part de motors treballen
amb tensions d'aimentacio inferiors a les seves tensions nominals. Aixi doncs, en
maguines d'induccio, aixo es reflecteix en la impossibilitat de mantenir la relacio tensio-
fregliencia constant a 50 Hz, amb la consequient reduccié de rendiment i augment de
I'escalfament d'agquest. Aquest fet, per atre costat, ha portat ja a dissenyar motors pensats
per a funcionar especificament amb convertidors de fregiiéncia, amb la conseqguent
modificacio de latensié i freqiéncia nominal, per a adaptar-los a les caracteristiques dels
actuals variadors de frequiencia (per exemple, en el cas de la xarxa esmentada anteriorment,
el motor d'induccio es dimensionaria per atreballar en condicions nominals a unatensié de
347V i 50 Hz).
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Si a aquest fet, li afegim que darreres investigacions avaluen e maxim aprofitament del
bus de continua (degut a les péerdues en els diferents elements actius i/o passius que formen
el convertidor) en aproximadament € 97%, la necessitat d'emprar metodes de
sobremodulacié sembla evident (obtenir tensions més elevades de les purament assolibles
amb el PWM tradicional).

5.2.3 El PWM amb l'addici6é de tercer harmonic.

Aquest fou un dels primers metodes que va intentar, i de fet va aconseguir, augmentar la
tensio trifasica de sortida d'un ondulador. El seu principi de funcionament, i a diferéncia
del PWM explicat en I'apartat anterior, radica en intentar obtenir una tensi6 composta
sinusoidal (tensi6 entre fases), i no unatensio senzilla sinusoidal (com era el cas del PWM
tradicional). Per tant, laforma de latensio senzilla no és important, sempre i quan latensio
composta sigui realment la desitjada.

Si es té en compte que les components harmoniques de tensié d'ordre multiples de 3 (és a
dir, les tensions homopolars), sanul- len en les tensions compostes, la modulaci6 PWM
amb addicié de tercer harmonic, afegeix a les tensions sinusoidals de referéncia de
cadascuna de les tres fases, una tensié també sinusoidal, perd de fregiencia triple que la
fonamental (és a dir de 150 Hz). Tal com es mostrara en I'apartat 5.11, amb I'addicio
d'aguest tercer harmonic a la tensié de referéncia, saconsegueix augmentar la tensio
composta de sortida (la seva component fonamental) fins a assolir un 100% de la tensio
trifasica d'entrada.

15 T T T T T T T T T
Ona fonamental
1
Vel 2
0.5} Tercer i

/ harmonic

Tensio resultant

.5 1 1 1 L 1 1 1 1 1
0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02

Figura 5.4. Tensio de referéncia una vegada sumat el tercer harmonic.
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5.3 El Space Vector PWM.

El SYPWM parteix de la constatacié de que I’ondulador trifasic de tensié disposa de 6
interruptors, que es poden trobar 0 en estat passant 0 en estat de bloqueig. Els dos
interruptors d'una mateixa branca nomeés disposen de 2 graus de llibertat, ja que sempre
s'han de trobar en estats oposats. Per tant I’ondulador trifasic només pot generar 2° = 8
tensions trifasiques diferents a la seva sortida (tres branques diferents que poden assolir
dos Unics estats).

S |S |S (=0 TVs 1) Veai= (Va, Vg, Vo)
Vo |0 |0 |0 |[(-E4/2,-Ey/2,-E4/2) a%,o,éEd g
V; |1 |0 |0 |[(Ed2 -Ey2, -E4/2) é gEd -3 Ed H
%11 |1 |0 |(E42 E42 -E42) é e b \/1_ ‘/éEdg
710 |1 |0 |(E42 Ey2 -E42) é \/_ \/1_ ‘/éEdg
V|10 |1 |1 |[((-E42, E4/2, E4/2) g %Ed,o,gEdg
710 |0 |1 |(E42 -E42 E42) %Ed,%Ed,éEdg
V|1 |0 |1 |(E42 -Ey2, E42) é e b \/E ‘/éEdg
V: |1 |1 |1 |[(Ed2 E42, E42) gb,O,gEdg

Taula 5.1. Components D, Q, i 0 dels vuit vectors tensio d'un ondulador trifasic.

En la taula anterior shan representat els vuit estats diferents que poden prendre €els sis
interruptors de I'ondulador. Igualment també sha presentat |es tensions de cadascuna de les
tres fases associades a cadascun dels vuit estats dels interruptors i finalment sha presentat
aquestes mateixes tensions expressades en variables de Park. Per ssimplicitat, i sense cap
perdua de generalitat, sha suposat a I'ondulador amb punt mitja de tensié en el bus de
continua. En cas de que I'ondulador no disposés d'aquest punt mitja de tensig, aleshores es
podria prendre com a tensié de referencia I'extrem negatiu del bus de continua, i per tant
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les tensions de les tres fases en mourien entre Eq i 0, pero les seves components de Park no
canviarien en absolut.

Si es representen aquests vectors en el pladelseixos D i Q, s obtenen sis vectors desfasats
60° un respecte a l’altre, i dos vectors de longitud zero, tal com es pot observar a lafigura
5.3. En la mateixa figura també sha representat €l vector tensié de consigna 7, aixi com els
limits de tensié maxima sintetitzable per I'ondulador amb la utilitzacié de diferents
técniques (hexagon i les dues circumferencies inscrites).

) La modulaci6 SVPWM consisteix en
TJ Imv sntetitzar e vector tensio ¥V
(expressat en eixos D i Q) que es
desitja aplicar en borns de la carrega,
utilitzant directament els 8 Unics
vectors de que disposa |’ ondulador.

Per a dintetitzar un vector tensio
qualsevol a partir dels vuit vectors
aplicables per part de I'ondulador,
s'imposa que €l producte V-T/2 (on
T és I'invers de la freqluencia de
commutacié dels interruptors i V €
vector tensio a sintetitzar en forma
complexa) sigui igual a la suma de

Fig. 5.3. Diagrama de la modulacio vectorial SVPWM, junt productes é Kz’ “1; on Kl, é €
al vector tensio de consigna.

Vs Vs

vector i=0,...,7 aplicable per
I”ondulador durant &l temps¢; (amb la

restriccié de que T/2 =a )

Com es pot suposar, aguest tipus de sintesis dona lloc a moltes diferents possibilitats, ja
gue no hi ha una Unica manera de sintetitzar un vector tensié qualsevol a partir dels 8
disponibles. Per tant al llarg del temps ha anat apareixent diferents técniques de sintesis,
cadascuna d'elles pretenen optimitzar diferents aspectes de I'ondulador (minima
fregliencia de commutacio) i laformadel corrent de sortida (contingut minim d’ harmonics

).

El primer que va aportar una tecnica de sintesis i que va ésser a la vegada € primer en
parlar del SVPWM fou a 1988 H. W. Van Der Broek [16]. Aquesta tecnica es trobava
orientada a optimitzar la fregiencia de commutacio dels interruptors, i per tant, per a
realitzar la sintesis del vector tensig, utilitzava Unicament els dos vectors adjacents al
vector asintetitzar.

Posteriorment, Ogasawara et a. [20], va presentar una segona tecnica gque estava orientada
a la optimitzaci6 del contingut d’harmonics de la corrent de sortida de I’ ondulador, i per
tant, en funcié del vector tensié que es desitgés sintetitzar, s escollien diferents técniques
de sintesis. Tot i que aquest métode no és e més utilitzat, posteriorment es detallara amb
meés profunditat €l seu enfoc, ja que aquest és una de les bases del OSVPWM.
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Per tant, tot seguit es presentara e métode de sintesis introduit per H. W. Van Der Broek,
per que a meés d ésser el metode més utilitzat, també és el que es presta més a seu estudi
per a posar en evidéencia les seves limitacions. A partir d’ara, quan es faci referéncia a
SVPWM es fara referencia a aquest metode en particular, per contra guan ens vulguem
referir al métode presentat per Ogasawara, nomenarem a aguest explicitament.

Aixi doncs, si prenem com a métode de sintesis € presentat per Van Der Broek, per tal de
poder sintetitzar €l vector tensié de consigna, s ha d'imposar que el valor mitja al llarg
d'un periode dels dos vectors adjacents a vector consigna, més els dos vectors nuls, siguin
iguals a vector consigna [16][21]. En lafigura 5.4 sha particularitzat pel cas de la primera
regio:

1%

Vo=1V1;

Fig. 5.4. Sintesis del vector de consigna V* a partir dels dos vectors adjacents i dels dos vectors nuls.

Si prenem V :,/de +Vq2 e :atan?% %ﬂalashores aguest angle q 4, determina una
regié dentre les sis possibles. Definim I'angle q,. (O£qr <%) dins duna de les sis

regions com: g, =q 4, - %n n=12,...,6. Aleshores els vector tensio de consigna que
es desitjamodular, had'acomplir que:

* T. Tb
vV ="2y, +—V, (Eq.5.1)
T, & T,

on T, és la meitat del periode de commutacié, V, i Vy, son els dos vectors directament
sintetitzables per I'ondulador adjacents a vector tensié de consigna, i T i Tp SOn els temps
d'aplicacio d'aguests dos vectors anteriors. Aleshores, aillant de I'equacié anterior aguestes
dues Ultimes variables (T, i Ty ), Sobté:

Ty :gTssin(% - qr)

DC
J3-v

Vbe
To=Ts-Tq - Ty

T, = T,sin(q, ) (Eq. 5.2)
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On Vpe éslatensio del bus mitja de consigna, i T, és el temps d'aplicacié dels dos vectors
nuls (7, i V7). Habitualment, aquest temps d'aplicacié dels vectors nuls, es distribueix a
parts iguals entre cadascun dels dos vectors esmentats amb anterioritat. El que ens permet
obtenir el conegut SVPWM simétric, tal com sobservaen lafigura adjunta (fig. 5.5).

Per aconseguir € menor nombre de commutacions, es segueix |’ estrategia d’ anar canviant
I’ordre d’aplicacié dels quatre vectors anteriors, aixi en el cas de la regié compresa entre
elsvectors V; i V5, la sequencia d’ aplicacio dels vectors que es segueix és la seglient: V) —
Vi-v-v,- V=V -V,-Vy-V> ..

Vo to Vit Vot Vit; Vit Vit ot Vo to
N >« >« >« >« >« >« >« >
« > < >
2 72

Fig. 5.5. Aplicacio successiva dels quatre vectors tensio per part de l'ondulador. Es presenten les tensions de
cadascuna de les tres branques de l'ondulador.

5.4 Analisis critic del SVPWM.

El SVPWM presentat anteriorment addueix d'una série d'inconvenients importants, que el
fan de dificil implementacié en un controlador digital (microcontrolador o Digital Signal
Processor DSP). D'entre tots els inconvenients que presenta e SVPWM, € més
problematic de tots és la necessitat de calculs matemati cs necessaris.

En I'obtenci6 dels temps de conduccié de cadascuna de les tres branques, sha de realitzar
el calcul dun sinus, i igualment per a la determinacio de la regié en la que es troba €l
vector tensié de consigna, sha de redlitzar una arctangent. Aquestes dues funcions
matematiques no es troben implementades en els microcontroladors o DSP utilitzats pel
control dels M1 o en e seu cas dels onduladors. Aixo fa molt costosa, en temps de calcul i
en la utilitzacié6 de memoria, la implementacié de I'algorisme anterior. Sha de tenir en
compte gque habitualment es desenvolupen aguestes funcions mitjancant una ‘look-up table'
0 €l que és & mateix, un mapejat de la funcié sobre una taula, amb el que la ocupacio de
memoria és important (major quan major precisié en la discretitzacié de lafuncio sinus es
desitgi) i lesinstruccions arealitzar molt nombroses.
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A tal dexemple, sadjunta la taula 5.2 on Sespecifica per un DSP en concret
(TMS320F240 de Texas Instruments), e nombre dinstruccions i I'ocupaciéo de memoria
necessaria per laimplementacio de lafuncié sinus mitjangant 'look-up tables'.

Temps d'execucio i memoria necessaria per alainstruccio sinus en el TM S320F40

N° d'Instruccions | Temps d'execucié Memoria®

SIN en ensamblador 35 1.75ns 32 + 100
COS en ensambl ador 38 1.90 ns 34 + 100
SIN (compatible amb C) 42 2.10ns 42 + 100
COS (compatible amb C) 45 2.25ns 44 + 100
SIN + COS en ensambl ador 58 290 ns 66 + 100

Taula 5.2. Temps d'execucio i memoria necessaria per a la instruccio sinus en el TMS320F40.

5.5 Implementacié optimitzada del SVPWM en DSP.

Tot seguit es presenta un algorisme aternatiu a de I'apartat 5.2, aportacié de I'autor
d'aquesta tesi, i que a diferencia de I'anterior no requereix e calcul de cap sinus ni
arctangent, amb el que e fa especidment adequat per a la seva utilitzacié per un
microcontrolador. Si es posa en forma d'equaci6, la definicid que es fa de la modulacié del
vector tensio de consignaen el SVPWM, sobté

VT4V g +V gt 4V g tg+V 717

(Eq. 5.3)
T/2:f1+f2 tig 17

L’ equaci6 anterior és una equacio complexa, per tant es pot dividir en laseva part red i la
seva part imaginaria (les componentsen I’eix D i les components en I’ eix Q):

'}'Vd'%:Vld'tl"'VZd'tZ +Voa to ¥ V7417
|
TVq'%:qu'tl-'-VZq'tZ +V0q't0+V7q't7 (Eq. 5.9

%:ﬁ”z”o”?

Recordant que les components dels 8 vectors que pot generar I’ ondulador sdn conegudes, i
anicament funcié de la tensié del bus de continua, i que a més, T també és coneguda, les
aniques incognites que ens queden son 1, 2, to 1 t7. A Més si apliquem €l fet de que els dos
vectors Vp i V7 tenen les components directai en quadraturanul - les, s obté:

® Pel cas de discretitzar de 0 a90° en 100 valors diferents, o el que és el mateix, per una discretitzaci6 de la
taula de 0,9°.
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&, OT &ﬁd Vou Gedy O

T/ =t +1ty, 19+t (Eq. 5.5
1ttt +i7 g. 5.9)
é ra2 "y VqufZﬂ /2
Si deI’equaci6 anterior S aillaz, i ¢, S obté:
Vo, Vg -V V VagV, - V1,V
=24 T tp=—47a” la7d T t0+t7=z-t1-t2 (Eq. 5.6)

Tenint en compte que a la practica aix0 shaura de calcular amb un DSP o un
microcontrolador, val la pena simplificar al maxim les operacions, i si és possible eliminar

les divisions (operacié que no es troba en la major part de DSP's). Per tant, en I’ equacié
anterior es poden agrupar els termes constants:

_ Vaq T/2 Vaa T/2

! V. =K (E;)TL -V, - KiolES)T/L -V

YNV -Vl VaVag - Vaahig uw(Ea) Vo Va - Ke2(Ea) 0,
u 7 ", 7

- Vg - =Kot(E,)TL -V, - KoolE;) T4V

Vg Ve Vg Vadhy alEa) Ty Va - KelEa) Yy Va

(Eq. 5.7)
Amb e gque ens queda una formulacié molt compacta i molt senzilla de redlitzar per un
microcontrolador o DSP, ja que només ha de realitzar quatre multiplicacions i dues restes,
per que les fraccions en les que intervenen tensions dels vuit vectors de I’ondulador es
poden guardar a memoriai no s han de calcular. Unicament cal adaptar-les en funcio de la
tensio del bus de continua de I’ ondulador. Aquests termes per a cada una de les regions es
poden posar tal com shan descrit en lataula5.3.

Reglé K1 Kqo Ko K>
1 31 1 1 1
31 - NP 0
2 Ey V2 Eg E4
2 31 -11 11 31
2Ed \/EEd \/EEd 2Ed
3 1 -11 31
0 B 31
Ed \/EEd 2Ed
4 3 1 -1 1 1
. RS 0
2E; V2 Eg Eq
° 3.1 11 11 3.1
2Ed \/EEd \/EEd 2Ed
6 1 11 3 1
0 J2— e —
Ed \/EEd 2Ed

Taula 5.3. Valor de les diferents constants emprades per a implementar el SVPWM.

Capitol 5. OSVPWM (Optimized Space Vector PWM).




74 Control del motor d'induccié considerant els limits del convertidor i del motor

Aixi pel cas de la primeraregio, les equacions que permeten calcular els temps d aplicacio
dels diferents vectors (en aquest casde V1 i de V5) son les seglents.

| 1%

it :\/EE—q% (Eq. 5.8)
; P

,to+f7:T/2' h-12

;

on: Eq éslatensio del bus de continuai ¥ =V, + jV,_ . Elstemps corresponents als vectors

nuls, al'igual que el comentat en el SVPWM simetric de |'apartat 5.2, es reparteix per igual
pelsdos vectorsnuls (Vy i V5):

T/ -t -t
1 2
tg =t7 :/2# (Eq 59)

5.6 Resultats experimentals del SVPWM.

Tot seguit es presentaran €ls resultats que shan obtingut experimentalment de |'aplicacio
de l'algorisme anterior. La implementacié de I'algorisme presentat en |'apartat 5.4 sha
realitzat en un equip experimental basat en el DSP de Texas Instruments TM S320F240,
equip experimental que es descriu amb més profunditat en I'annex corresponent d'aquesta
tesi. La carrega de I'ondulador és un motor d'induccié que igualment també es descriu en
I'annex referenciat anteriorment. La frequencia de commutacié dels IGBT's és de 16 kHz,
per tant el periode disponible per alarealitzacio dels calculs del SVPWM és de 32 kHz o

el que és el mateix 31,25 ns.

§ 1 TAlfa: 228 mVolt 5 ms

Fig. 5.6. Tensio de la fase A de l'ondulador respecte al punt mitja del bus
de continua.
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Lafigura 5.6 presenta la tensié que saplica a una de les tres fases de I'ondulador respecte
al punt mitja del bus de continua. La figura 5.7 presenta aquesta mateixa variables, pero
per les tres fases en conjunt. Cal destacar, que donada la impossibilitat d'adquirir
directament les tensions de sortida de I'ondulador (son tensions commutades, i € seu
filtratge provocaria distorsions importants), les ones que es presentat son les consignes
aplicades per el DSP als seus periferics PWM.

P
PRV STV s TN M\

2) TGama: 228 mVolt 2.5 ms
§3) TBeta: 228 mVolt: 2.5 ms

Fig. 5.7. Tensio de les tres fases de l'ondulador respecte al punt mitja del bus
de continua.

Tal com es pot apreciar en lafigura 5.8, on sha representat |a descomposicid harmonica de
la ona de la figura 5.6, aguestes tensions de fase son €l resultat de sumar a la tensio
senoidal de consigna, un percentatge determinat de tots i cadascun dels harmonics
homopolars (tals com un 20,6% del 3¥ harmonic, un 2,1% del 9° harmonic...). En apartats
posteriors d'aquest capitol sespecificara més e percentatge d'harmonics homopolars que es
pot addicionar.

20.6%

18.6%

16.5%

14.4%

12.4%

10.3%
8.2%

6.2%

4.1%

2.1%

00% —E — — L B ==
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Magnitut de I'harmonic com a % de I'amplitut de I'ona fonamental.

Fig. 5.8. Descomposicio harmonica de l'ona de la figura 5.6.
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En la figura 5.9 es presenta la intensitat per la fase A del motor (agquest cop ja es tracta
d'una intensitat mesurada realment sobre la planta), quan aquest saimenta amb les
tensions presentades alafigura5.7.

1) Isa: .5 Volt 5 ms

Fig. 5.9. Intensitat per la fase A del motor.

Si I'ona d'intensitat anterior es descomposa en les seves harmoniques de corrent, sobté una
descomposicio tal com la de lafigura 5.10. Cal destacar, que adiferenciade latensié dela
figura 5.7, araja no apareix cap harmonic homopolar (3%, 9%, ...), jaque a no existir cami
de retorn pel neutre de |'estrella, les components homopolars d'intensitat no poden circular.
Per contra si que es pot observar un cert contingut d’harmonics de 5°i 7° ordre, harmonics
gue en apartats posteriors es demostrara que apareixen com a conseguencia de l'existéncia
dels temps morts de l'interruptor (tot i que no sha de menystenir la possible distorsio de
I'onade tensié original).

0.60%
0.54%
0.48%
0.42%
0.36%
0.30%
0.24%
0.18%
0.12%
0.06%
0.00%

n =l Hlana BB.n

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Magnitut de I'harmonic com a % de I'amplitut de I'ona fonamental.

Fig. 5.10. Descomposicio harmonica de ['ona de corrent de la figura 5.9.
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Finament, i com atall de curiositat, es presenta la representacié en elseixos'D'i 'Q' de les
tensions J; i ¥, de consigna. En aguesta representacio sha aplicat un canvi de tensio de
consigna, amb € que la seva representacié en els eixos 'D' i 'Q', apareix com dos cercles
concentrics.

Fig. 5.11. Representacio en eixos 'D'i 'Q' de les components directa i
en quadratura de la tensio de consigna.

5.7 Casuistica del temps mort.

En els onduladors de tensié de mitjanes i baixes poténcies, l'interruptor més emprat és
I''GBT. Una de les raons importants per |'anterior, és per les games de tensio i intensitat
que presenten comercialment, pero la principal rad, es pot trobar en les altes freqliencies de
commutacié que permeten assolir (son habituals valors de fins a 20 kHz). Aquesta
fregliéncia es troba basicament limitada pel corrent de cua en e moment de la seva
commutacié a bloqueig. Per tal d'evitar un curtcircuit entre l'interruptor superior de la
brancai I'interruptor inferior, Simposa el que es coneix com atemps mort, nom que rep pel
fet de que I'éectronica de control d'un branca, no permet passar al'estat de conduccié d'un
interruptor, s abans el seu complementari no porta un temps superior, a l'esmentat temps
mort, en estat de bloqueig.

Habitualment aquest temps, en e cas dels IGBT'’s, es pren de 'ordre de 2 a3 ns. Si els
interruptors commuten a una frequéncia de 20 kHz, és a dir, un periode de 50 ns 0 un
semiperiode de 25 ns, aquest temps mort és un valor que no es pot menysprear (de fet
representa d'un 8 a un 12% del temps total). Aquesta desintonia entre la duracié de
consigna de Toy | la seva duracid real, pot representar errors respecte a la tensié de
consigna superiors a 50% (quan Ty de consigna menors, major error en latensio real).

En lafigura 5.12, sha representat la tensié de consigna per a una de les tres branques de
I'ondulador, i tot seguit, els senyals reals que arriben a les portes de I'lGBT, un cop ja
retardades pel circuit de temps mort. En ella sha distingit dos casos diferents, el primer en
el que la duraci6 del pols de Ty per I'interruptor superior té una duracié molt superior a
temps mort, i un segon cas en € que la duracio del pols de Toy per I'interruptor superior té
unaduraci6 igual a dues vegades la duracio del temps mort.
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Consigna de branca

Interruptor superior

<> <«—p» Interruptor inferior
Temps mort Temps mort

Fig. 5.12. Tensio de consigna a una rama, i senyal real que arriba als dos interruptors de la mateixa per
culpa del temps mort.

Es pot observar que quan es desitja aplicar un pols de tensié de duracié bastant superior a
la duracié del temps mort, la distorsi6 que sobté en les portes dels interruptors son
minimes. Per contra, i a mesura que €l pols de tensio es va fent cada cop més petit, les
distorsions en els temps de tancament dels diferents interruptors cada cop sén meés
importants. Aquest procés pren una importancia molt mes gran quan la duracié del pols de
tensio saproxima a dues vegades la duracié del temps mort. Aleshores la distorsié arriba a
ésser tant gran que finsi tot sarribaaanul- lar I'aplicacié d'aquest pols de tensi6 en portes
del'lGBT.

Per tant, es pot concloure amb I’ gjut de la figura 5.12, que existeix un temps minim (7,,,,)
per sota del qual, no té cap sentit I’ aplicacio d' un pols de tensio. Cal doncs seguidament
estudiar, s aquest 7,,;, d una branca de |’ ondulador, repercuteix en I’existéncia d’'un T,
perd en aquest cas, dels temps daplicacié dels diferents vectors que composen la
modulaci6 vectorial.

5.8 Definicio del vector DVremps mort-

Perd abans de seguir profunditzant en e temps minim d’aplicacié d’un vector tensié, cal
destacar que, de fet, latensié que s aplica en borns de la carrega durant el temps mort no
és una tensié totalment aleatoriai que no pugui ésser coneguda. Aquesta tensio, tal com es
pot veure en la seguent figura (fig. 5.13), Unicament depén del signe del corrent que circula
per labranca d’ estudi en quiestio.

Es per aix0 que tot seguit Sanaitzara la influéncia d'aquest temps mort sobre la tensié de
sortida de l'ondulador, influéncia que es materialitzara amb la definicio del que es
coneixera com vector caiguda de tensio per culpa del temps mort (DV temps mort), | que tot
seguit es detallala seva definicié.
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Casl,>0 Casl, <0

V. consiana

S.+

Fig. 5.13. Senyal de consigna en una branca, senyal real que reben els interruptors, i tensio real que
s'aplica en borns de la carrega, en funcio del sentit de la intensitat.

o En la figura 5.13, s es suposa que €l corrent que

1 | circula per la branca en estudi és positiu i en
T Y >0 aquests moments s’ esta donant I’ ordre de conduir a
— — > I"interruptor (IGBT) inferior, & corrent no circula

— pas per I'lGBT sin6 pel diode en antiparal- lel del

—_ _ mateix, ja que per I’'interruptor inferior, sols pot
circular intensitat en sentit contrari. Quan es déna
Py I"ordre a agquest d’obrir i per tant d'interrompre €l
_ ' pas de corrent a través seu, e corrent segueix
Fig. 3.14. Branca d'un ondulador amb el congiint pel diode inferior, i per tant la tensio que
sentit de la intensitat positiva. ) . . .

s aplica a la carrega segueix essent la mateixa que

anteriorment.

En & moment en e que es tanca I’ interruptor superior €l corrent ja pot fluir a través del
mateix, i per tant latensio ja passa a ésser positiva. En € cas que el corrent per la branca
sigui negatiu, quan es troba tancat I’ interruptor de baix el corrent, en aquest cas, no circula
pel diode, sind que per I'interruptor. En e moment en & gque es déna I'ordre d obrir
I"interruptor de baix, I’ Unic pas alternatiu que troba el corrent és el diode superior, amb €l
gue la tensié passa a ésser positiva instantaniament. Quan per fi es tanca I’ interruptor
superior € corrent no modifica el seu cami i segueix circulant pel diode, amb e que la
tensi6 també és positiva.

L'efecte del temps mort sobre la duracio efectiva del temps de conduccié d'un interruptor,

es pot expressar matematicament amb la seglient férmula (7Ton €s la duracié del pols de
tensio real, mentreque T oy ésladuracio de consignai T, ésladuracié del temps mort):

Ton =Toy - Ta -sign (I ) (Eq. 5.10)
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on lafunci6 sign éstal que:

1 I,, >0

Ea. 5.11
R (Eq. 5.11)

Sign(lsa ) :i
|

Aquesta distorsio del temps de conduccié d'un interruptor afecta, logicament, a ‘dutty
cycle' (relacio entre € temps de conduccié de l'interruptor superior i € temps total de
cicle), de cadascuna de les tres branques de I'ondulador. La modificacio total del ‘dutty
cycle’ (en funcié de la intensitat que circula per cadascuna de les tres branques) per culpa
de ladistorsié causada pel temps mort, es pot posar doncs com:

ToN k Toxk  Tow T,
a; = p = - — sign\/ k=R,S,T Eqg. 5.12
- T T TSk (Zg) (Eq )

) s T
ak=ak-Dak=ak-7d-sign(lsk) k=R,S,T (Eq. 5.14)

Per tant, finalment la tensio real que sobté en borns d'una de les tres fases, es pot posar
com:

Ve =(2-a; - 1) Vgc =V, -DV,  k=R,S.T (Eq. 5.14)
on:

T,
DV =7dVdcsign(isk) k=R,S,T

Si les caigudes de tensio causades pels temps morts DV (k :R,S,T), sexpressen en les

variables de Park en referéncia a 'estator, sobté I'anomenat vector DVrewps amorss QUE
sexpressa com:

_ 214 .
br Temps Mort — \/%7 Vic @(ﬁs ) (Eg. 5.15)
2

on Sign(g's ) és un vector de modul unitari, que té per expressio:

'.d]
'Sign(isc ):U
2 i

gsign(isa )- % sign(i, ) - %Sig”(isc ))’ ?E'Sig”(isb )- J3

signli, )= 5

S saplica la restriccié igy +igg +igc =0, i es fa la hipotes de que cap de les tres
intensitats passa per zero a llarg de tota la duracié del periode de commutacio (772), €l
vector unitari anterior @Q S) Gnicament pot representar 6 vectors diferents, els quals es

troben amb la mateixa orientacio que €ls sis vectors actius tensig, i els quals es presenten
en lataula seglent (taula 5.4):
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isa iss Isc Siﬁ(is) H@(’s)”

DV, >0 <0 <0 (1L0) 1
& /30

DV, >0 >0 <0 g—,—i 1
2 24

DV 5 <0 >0 <0 é%lgg 1
2

DV 4 <0 >0 >0 ( LO) 1

DV 5 <0 <0 >0 &717@ 1
o

DV ¢ >0 <0 >0 §%§? 1
2

Taula 5.4. Definicio dels vectors caiguda de tensio a causa del temps mort, en funcio dels sentits dels
corrents en les tres fases.

En la seglient figura (fig. 5.15) shan representat aquests sis vectors DV,  (k =1..6),

juntament amb €l vector tensié de consigna i €l vector real que Saplicaria en borns de
I'ondulador per a un vector intensitat de I'estator donat. El vector is que sha representat,
correspon ales condicionsisa > 0, isg <01 isc < 0. Tots & vector intensitat de I'estator que
compleixen aguesta condicié determinen una regié en l'espai delimitada pels angles

z 1 ( %%) i tots ells provoquen €l vector distorsié DV .

A - DV
D, D
DV, Ls
< >DZI g
isa>0,isp<0,isc<0

DI DVs

Fig. 5.15. Obtencio de la tensio real de l'ondulador per culpa dels temps morts.
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5.9 Compensacio dels temps morts.

Per tant, de |’ explicaci6 anterior, es dedueix que latensio que s aplica ala carrega durant €l
temps mort és coneguda, i per tant es pot incorporar en |’ algorisme del SVPWM. Prendre
en consideracié e temps mort en I’algorisme del SVPWM és tant facil com & que es
representa en la figura segiient (per a unade les fases):

] Y > O I A < 0
Veonsiona
*
V' consicna
Interruptor superior
Interruptor inferior
Vrear
<+—> <> <> <>
Temps mort Temps mort Temps mort Temps mort

Fig. 5.16. Procediment per a la compensacio dels temps morts en una branca de l'ondulador en funcio del
sentit del corrent per la mateixa.

Es a dir, un cop calculades les duracions dels vectors del SVPWM i ja aquests temps
convertits a Toy per a les diferents fases de I'ondulador, i abans de poder aplicar-les
fisicament, s'ha de passar per una etapa préviaen € que si laintensitat d’ aquella branca es
positiva s'ha d’ anticipar €l temps de tancament de |’ interruptor en una quantitat igual a la
del temps mort. Si la intensitat és negativa, en aquest cas ca retardar el temps d’ obertura
del mateix, també en una quantitat igual aladel temps mort.

El mateix procediment anterior, que shauria de repetir per a cadascuna de les tres fases de
I'ondulador, es pot realitzar més directament amb la utilitzacié del vector DVzeyps sorr
descrit en I'apartat anterior. Aplicant la férmula que es descriu tot seguit, sobté e vector
Z*CONS,GNA (que sera € vector a aplicar per I'ondulador), a partir del vector Veonsigna | €l
VECtor Vremps morrt:

V consiona =Y consiona T OY temps mort (Eq. 5.16)
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5.10 Resultats experimentals de la compensacié del temps mort.

Tot seguit es presenten els resultats experimentals que shan obtingut de I'estudi del temps
mort. Inicialment es presenten una serie de figures on es posa de manifest la important
influencia dels temps mort en la forma d'ona de la intensitat de sortida de I'ondulador. Per
tal d'emfasitzar més lainfluéncia del temps mort, sha anat variant progressivament el valor
del mateix, segons lataula que es presenta tot seguit.

Temps mort (ns)
10.05
6.4

4.8
3.4
3

5>

1) Isa (Temps mort de CI9EQ)*
2) Isa (Temps mort de 80EO

3) Isa (Temps mort de 60EQ0): " Volt 2.5
4) Isa (Temps mort de 30EQ): ;12 Volt 2.5 m
5) . Isa (Temps mort de O0EOQ): 1:12 Volt 2.5 .1

Fig. 5.17. Influéncia dels temps morts, en la intensitat de sortida de 'ondulador.

1) Isc: 1.12 Volt 2.5 'ms
2) Isa (Temps mort de 80EQO): 1:12 Volt 2.5 m
3).Isb:..1.12 Volt:2.5 ms

Fig. 5.18. Intensitat de sortida per les tres fases de l'ondulador quan
TMORT =710 m.
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En la figura 5.17 sha representat I'evolucié esmentada anteriorment, mentre que en la
figura 5.18 sha representat les tres intensitats de sortida de I'ondulador quan aquest aplica
un temps mort de 10 ns.

Tal com es pot veure (fig. 5.19) en la descomposicié harmonica de la figura anterior (fig.
5.18), I'efecte del temps mort sobre la intensitat de fase és I'addici6 de components
harmoniques, I'espectre de les qual recordaria molt la descomposicié harmonica que podem
trobar en les ones quadrades a graons ('six-steps"), ja que aguesta és precisament la forma
gue pren laona de la caiguda de tensi6 causada pels temps morts dels interruptors.

4.7%

4.2%

3.8%

3.3%

2.8%
2.3%

1.9%

1.4%

0.9%

0.5%
0.0% mm | —;—LI_F—:L@*%
2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Magnitut harmonica com a % de I'amplitut de I'ona fonamental

Fig. 5.19 Descomposicio harmonica de la intensitat de la figura 5.18.

En la figura 5.20 sha representat I'evolucié que experimenta el contingut dels diferents
harmonics de les intensitats de la figura 5.17, a mesura que es va augmentant la duracié del
temps mort dels interruptors.

En les seglients figures es presenta el resultat d'aplicar I'algorisme de compensacio dels
temps morts presentat en |'apartat 5.8. La primera de les figures que es presenta (fig. 5.21)
és el resultat d'aplicar I'esmentat algorisme quan €l temps mort dels interruptors és de 10
ns. La seglent figura (fig. 5.22) presenta la descomposicié harmonica de |'ona anterior, on
cal destacar que el THD sha aconseguit disminuir del 5.3 % inicial, fins a 2.97 %.
Finament la figura 5.23 presenta la caiguda de tensié provocada pels temps morts (el que
en 'apartat 5.7 sha anomenat DV temps Mort), descomposat en les seves dues components 'D'
i 'Q". Aquest vector caiguda de tensié, un cop sumat a latensio de consigna (igualment per
cadascuna de les dues components), ens déna la tensié que realment saplica en borns del
motor (fig. 5.24).
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[ T o 7 R S R = s S {
£ £ £ £ !

i
!

Distarsid harmanica (% respecte fonamental)

B =0u
[1 B0u
[ 30u
B Ou harmanic 25

Fig. 5.20. Evolucié de la component harmonica de la intensitat de sortida en funcié del temps mort.

Fig. 5.21. Intensitats de sortida de l'ondulador (les tres fases), un cop aplicat
l'algorisme de compensacio dels temps morts.
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2.3%
2.0%
1.8%
1.6%
1.4%
1.1%
0.9%
0.7%
0.5%
0.2%
0.0%

B el u Benm =

4 6 8 10 12 14 16 18 20
Magnitut harmonica com a % de I'amplitut de I'ona fonamental

Fig. 5.22. Descomposicio harmonica de la intensitat de la figura 5.21.

T | -

. e

1) Ch1l: 1 Volt 2.5 ms
B2 Ch2: 1 Volt 2.5 ms

Fig. 5.23. Component 'D"i 'Q' del vector caiguda de tensio.

500 mVolt 2.5
500 mVolt 2:5

Fig. 5.24. Tensions resultants de l'algorisme de compensacio del temps mort.
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5.11 Index de modulacié i tensions maximes realitzables.

Les diferents técniques que permeten la conversié d'una tensié continua, en una tensié
aterna, poden classificar-se en funcié de la tensi6 maxima realitzable per la mateixa. De
totes les possibles técniques de modulacio, la que permet reditzar els maxims valors de
tensié ala seva sortida és la técnica de modulacié per ona semi-quadrada o 'six-steps’.

Es defineix I'index de modulacié d'una técnica de modulacié en particular, com la relacié
entre la tensid maxima assolible mitjancant I'aplicacié d'aguesta (tensi6 maxima de la
component de 50 Hz de la seva descomposicié harmonica), i la tensi6 maxima assolible
mitjancant la modulacié per ona quadrada.

Aquest index de modulacié permet comparar el grau d'aprofitament de la tensié disponible
en el bus de continua, en relacié al maxim aprofitament possible (que com ja sha esmentat
anteriorment, coincideix amb la modulacié per ona quadrada). Per tant, aquest és un bon
index per apoder comparar |es diverses tecniques de modulaci6 que existeixen.

5.11.1 Tensié maxima assolible amb la modulacié per ona semiquadrada.

En la figura adjunta sha representat 1'ona de tensié resultant de la modulacié per ona
semiquadrada en dues fases qualsevols de I'ondulador (respecte a punt mitja del bus de
continua), aixi com latensié semiquadrada entre ambdues fases.

A
Vao T=20ms
< >
Va2
| | | | | | >
N2 | | | | | |
VbD
Vo2
o | | | | | .
| | | | | g
V2
Va
Ve Va=Vao—Vi
| | | »
| | | '
'Vdc

Figura 5.25. Modulacié per ona quadrada.
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Si latensié entre fases es descomposa en les seves components harmoniques, sobté una
distribucié harmonicatal com la que es presentaen lafigura 2.

50 Hz 150Hz 250Hz 350Hz

Figura 5.26. Descomposicio harmonica de la tensio semiquadrada.

Es adir, el valor eficag de I'ona fonamental de sortida pren un valor de 0.78 - V¢ (tensié
del bus mitjade tensio). Si se considera la situacio mésideal de totes en laque latensio del
bus de continua ésigual alatensio de pic de latensio trifasica d'entrada a I'ondulador (Ve

= /2, ), deshoreslatensi6 eficag de sortidapren un valor de v12/p - Vy=11- V,p

L'index de modulacié de la modulacié per ona semiquadrada és per definicio 1, ja que
aguest es defineix respecte a aquesta técnica de modulaci6 en questio.

5.11.2 Tensié maxima assolible per a la modulaci6 PWM.

En el cas de la modulacio PWM, & maxim de la tensié de sortida de I'ona fonamenta és
precisament Vpc / 2, per tant el seu valor eficag és Vpe/ (2 - \/E) i finalment lasevatensio
compostaés /3 Vpe/ (2- +2)=0612- Vpe =0.612- 2V,;=0.86- V5 L'index de
modulacié per 8 PWM seradoncs /3 Vpc/ (2 ~2)1(N61p - Voc)=p/4=0.785.

5.11.3 Tensié maxima assolible per a la modulaci6 PWM amb addicié de tercer
harmonic.

Per a poder calcular la tensid maxima assolible amb e PWM amb tercer harmonic,
préviament sha de conéixer quina modificacié ha de sofrir la sinusoide de referéncia, i
quin contingut de tercer harmonic és admissible sumar-li a I'anterior. Uns senzills calculs
matematics permeten obtenir com tensié de pico maxima per a la tensié fonamental de
VDC

. 14
referéncia 2. ;C =1.1547 -

NE

2- v - - s R
T\/é % per a tercer harmonic. Per tant latensié composta maxima prendra un valor

tenint que aplicar en aquest cas una tensié
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2 VDC \/_ VDC \/_Vef -

— = = Ve 0 Sigui, latensio de sortida és igual alatensio de
“B 2wz vz 2

entrada. Finalment si es calculal'index de modulaci6 sobté:

DC a/_I/' p
J2 &p Dca

=0.907.

5.11.4 Tensié maxima assolible amb la modulacié vectorial.

La tensi6 maxima assolible amb la modulacié vectorial, ve donada pel radi de la
circumferenciainscrita en I'hexagon de tensions (figura adjunta). Aquest valor expressat en

variabl&cdyq,&sdeg-VDC: g . \/E- Ve = Vep. Esadir, amb lamodulacié vectoria
és possible obtenir tensions de sortida igual a las de la entrada del rectificador més
ondulador. El seu index de modulacio resulta £ Voe': £ Voe= P 0.907 .
p V12
A
Vmax
>
Modulacio Tensi6 maxima’ v, salida Index de
———— modulaci6
Veﬁ,entmda
Onda quasi-quadrada ﬁ =0.779 - Vpc 11 1
p
PWM ﬁ Vp,e=0612- Vpc |0.86 0.785
2~2
1
PWM + tercer harmonic —Vpc=0.707 - Vpc 1 0.907
JE
1
Modul aci6 vectorial —Vpc=0.707 - Vpc 1 0.907
\/E

" Tensi6 eficac méxima de I'ona fonamental.
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5.12 Temps minim d’aplicacié d’un vector tensio.

Un cop estudiada la casuistica del temps mort, i ja constatada la importancia del mateix en
quan a la distorsié de I'ona de tensié de sortida de I'ondulador, cal encara considerar un
altim aspecte del temps mort i que és @ fet de I’ existencia d’ un temps minim d aplicacio
d' un pols de tensié en una de les branques, i la possible repercussié sobre la duracio
minima d’ un vector tensié (Tmin) en e SVPWM.

Vo 1y Vit Vot Vit; Vi t; Vot Vit Vo 1o

h >« >« >« >« >« >« >« >

Fase A

Fase B

Fase C

< > <« >
72 172

Fig. 5.25. Aplicacio real dels polsos de tensio als sis interruptors de l'ondulador a partir d'un SVPWM
simetric.

En lafigura anterior sha representat |'aplicacio successiva dels quatre vectors tensié en els
que sha descomposat la tensié de consigna, juntament amb les senyals que Senviaran as
interruptors de les tres fases. En ella es pot observar, que per molt curta que sigui la
duraci6 dels vectors actius (V; i V>), aix0 no repercutira negativament en una curta duracié
dels Ty de cap dels sis interruptors. Per contra, els vectors que tenen més possibilitats de
significar una duracio de Toy inferior a temps minim (7,,;,), SOn els dos vectors nuls (Vi
7).
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Si s estipula que un interruptor ha de romandre un temps minim (7,,;,) en estat passant o en
estat de bloqueig, abans de poder tornar a canviar d’ estat, aleshores esta clar que la duracio
del vector J; en la figura, ha d’ésser com a minim més gran que aquest temps minim
estipulat per un interruptor (2 - ¢, > T,.,,). Tot i que no sigui possible de visualitzar aguest
efecte en la figura anterior, passaria el mateix per I'atre vector nul V), en e que dues
vegades € seu temps d'aplicacio, hauria d'ésser superior a T,

La resta de vectors actius, tal com sha esmentat anteriorment, sdn molt menys

problematics. Aixi per exemple, en la figura anterior, per tal que I'interruptor de lafase b

estrobi obert un tempsinferior a 7,,;, €s necessari que també /7 tingui un temps d’ actuacio

inferior a T,,;,. També es podria adduir que existeix la possibilitat evident de que ¢, sigui

inferior a T,,,;, pero per contra ¢, sigui superior a 7,,;,,. Qué passaria en aquest cas? Esta clar

que aleshores |’ interruptor de lafase b es trobaria actiu un temps superior a 7, (2 t,+ 2
t7 1 aguest Ultim ja és superior a T,;,).

De les constatacions anteriors, es pot arribar a la conclusié que la Unica imposicié que cal
fer d SYPWM ésquet) +t, =2+ t; > T, S aquesta restriccio es compleix ja no cal
comprovar res més. Si aguesta restriccio no es complis, aleshores caldria anar comprovant
successivament queladuradade?2 - ¢, + 2 > Ty ...

Ca notar que lamajor part de circuits integrats (I1C) industrials pensats per a portar aterme
la modulacié vectorial simetricao e SVPWM, i igualment la major part dels drivers dels
onduladors industrials, ja incorporen una prestacié que consisteix en eliminar els temps
entre dues commutacions seguides d’ un interruptor que no siguin superiors a un cert 7,
configurable per a I’ usuari. Aixi per exemple en € cas del driver de I'ondulador SKiiP de
Semikron, e procediment que es seguiria seria el segient:

<>
[7 < Tmin

Fig. 5.26. Exemple d'un cas d'eliminacio d'un pols de tensio inferior a T,

Esadir, com que al principi seli configuraun 7,,;, entre dues commutacions seguides d’ un
interruptor, i en I’exemple de la figura es programa a IC per tal de fer commutar a
I"interruptor de la fase ¢ un temps inferior a propi temps minim, I'IC pren la decisio
d anular pel seu propi compte i sense prendre cap tipus més de mesura, e pols d aquest
interruptor.
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Aquesta decisio de I'IC representa, des del punt de vista de la modulacié vectoria,
eliminar I'aplicacié del vector nul V; i assignar la seva duracié a V5, per tant Sesta
modificant, tot i que no excessivament, €l vector tensié que es voliaimposar alacarrega..

Aquesta situacio es podria haver evitat si ja des d’un bon principi € microprocessador (0
en el seu cas el DSP), ja hagués detectat aguesta situacié i hagués actuat en consequiéncia,
evitant aixi que I'lC prengués aquesta decisio i aplicant realment € vector tensié que es
desitja. La decisio més senzilla que el microprocessador hagués pogut prendre, hauria estat
assignar tot e temps corresponent als vectors nuls (¢, + ¢;) directament a un sol dels dos
vectors (com es demostrara posteriorment, en el cas de la figura anterior, s hauria d’ haver
assignat la duraci6 de V7 a vector V), ja que aixi es segueix minimitzant les permutacions
sense distorsionar el vector tensié de sortida).

Igualment cal notar que avui en dia una gran part de les modulacions vectorials o dels
PWM es realitzen amb les unitats de capturai comparacio (o Timers PWM) que ja porten
incorporats molts dels microprocessadors 0 DSP del mercat. En aquest cas aquestes unitats
no controlen en absolut el fet que un interruptor tingui un temps Minim de permanéncia en
un estat abans de poder realitzar una altra commutacio, i per tant si el nostre algorisme de
calcul determina que la branca corresponent a la fase ¢ ha de romandre un temps inferior al
T,.i» aquestes unitats de captura i comparacié dels microcontroladors intentaran aplicar €l
mateix, encara que des del punt de vista de la seva efectivitat, aguesta accio no tingui cap
resultat positiu (els drivers de I'ondulador eliminaran aquests polsos tant curts de senyal).

5.13 Rang d’aplicabilitat del SVPWM.

La conclusié que es pot extreure de |'apartat anterior és que, si bé sobre e paper €l
SVPWM pot sintetitzar qualsevol vector, quan es tenen en compte les limitacions fisiques
dels interruptors (es té en compte € 7,,;;, d’ una branca o d’ un vector), aquest méetode ja no
pot sintetitzar-los tots. Perd realment quins es poden sintetitzar i quins no? Tot seguit es
desenvolupara un estudi que permetra trobar quins son els vectors no sintetitzables
exactament mitjancant e SVPWM i andlitzar el perqué d’ aguesta no sintetibilitzacio, i per
tant, poder estudiar diferents aternatives que permetran estendre el rang d' utilitzacio del
SVPWM.

Primerament cal doncs estudiar quins son els vectors no directament sintetitzables
mitjancant el metode de la modulacié vectoria, i per tant, tal com ja s ha esmentat
anteriorment, es trobaran els vectors que fan que e temps t; sigui inferior a Ty, de
I"ondulador, i per tant es detectaran immediatament els vectors no sintetitzables. Imposem
doncs que en les férmules del calcul del temps d aplicacié dels diferents vectors, €l t; sigui
inferior a Tpin, I desenvolupem:

2-t7 =19 +17 <Tpin (Eq.5.17)

D= t1- tp < Ty (Eq. 5.18)
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1. Vg o Va7,

MaV2g - V2aVq © VidV2q-V2d"g 1 MaVaq-2a"q | MaV2q - V2aMyg

Vd <Tnin

(Eq. 5.19)
Equacié que un cop desenvolupada (Eg. 5.20) i agrupant termes que son constants queda
com (Eqg. 5.21):

Vi, - V. - T i

1+ g = "2q v, - Vid - Vaa v, < 2T min (Eq. 5.20)
V1aVaq - VaaVy VaVaq - VaaVy T
2T,,in ©

g[- “pin §+ K2v,-K2v,<0 (Eq. 5.21)

Aquesta inequacio anterior representaunarectaen e plaD i Q, i divideix cadascuna de les
diferents regions en dues subregions. La primera representa tots els vectors no
sintetitzables, mentre que la segona representa els vectors que si es poden sintetitzar amb el
SVPWM. Els vaors dels diferents coeficients de la recta anterior per a cadascuna de les
regions son els seguents:

Regi6 K} K2
1 ERY 11
2 E, J2 Eg
1
2 0 \/EE—
d
. 31 11
2 Ey J2 Eg
. 31 11
2 E, V2 Ey
1
5 0 '\/EE—
d
6 31 11
2 Ey V2 Ey

Taula 5.5. Constants corresponents a la inequacio 5.21.

Aquestes inequacions ens divideixen cadascuna de les regions del plaD i Q en dues zones,
tal com ja s ha esmentat anteriorment. Per a poder representar aguesta recta de divisio
entre les dues zones, només cal imposar laigualtat de lainequacio, i calcular els dos punts
de tall entre la igualtat anterior, i les rectes que delimiten laregio. A tall d’ exemple aqui
només es mostrara el procediment per atrobar la divisié de la primeraregio.

L es rectes que delimiten la primeraregio, venen donades pelsvectors Va- T/21 Vo T/2,1 €
punt de pas per a totes dues pot ésser €l (0, 0). Per tant les dues rectes es poden expressar
com els puntsdel plaD i Q que compleixin les seglients relacions:
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Ve v,)=t T5ri+0 0 b
= T T
ha /2 qu /2 (Eq. 5.22)

Ve v, )=t T4v,+0 0) b

Voa- T/2 Vog- T/2

La primera recta, la direccid de la qual ve donada pel vector 73, intercedeix amb la recta
quedivideix alaregi6 1 en dues parts, en € punt:

(?Vld'(%' Tmin) qu'(]/z' Tmin) 9

2 2
K2V, - K2y K31, - K2V

g
Mentre que la segonarectainterseca en €l punt:

(? VZd (]/2' Tmin) VZq (]/2' Tmin) 9

2 2, " w2 2, =
8K Vog- K{ Vo K5V2q- K V24

Si es segueix aguest procediment per a totes les regions, s obté una grafica on és possible
separar entre els vectors que es poden sintetitzar i els que no son sintetitzables. Aquesta
grafica s'ha representat en la figura adjunta, on s’ ha pres com a valors de les diferents
variables els seglients: 7 =50y 7, =6ny E =511V

0.01t

0.008t
0.0061
0.0041

0.002f

-0.002}
-0.004t
-0.006}

-0.008}

-0.01f

-0.01 -0.005 0 0.005 0.01

Fig. 5.27. Rang d'aplicabilitat del SVPWM.
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5.14 Modulaci6 OSVPWM (Optimized space vector PWM):

Perd que passa s e vector tensi6 de consigna, cau dins la zona dels vectors no
sintetitzables? Si succeeix tal fet, Gnicament cal canviar d’ estratégia de modulacio, i en lloc
d assignar el temps total dels vectors nuls, als dos vector nuls de la modulacio SVPWM
per igual, sha d’assignar Unicament, tota la duracié dels vectors nuls, a un d'ells en
solitari, indistintament aVooal~.

Pero realment és indiferent quin dels dos vectors nuls és I'Unic que sutilitza per alasintesis
del vector tensié de continua? Doncs no, segons Ogasawara et a. [20] aquesta qliestio no
té cap tipus de rellevancia per a lateoriadel SVPWM, pero si que té molta importancia en
quan ala generacié d'harmonics de corrent. Importancia doncs Unicament rellevant quan €l
gue interessa és realitzar una modulacié vectoria per a un ondulador en regim permanent
sinusoidal, en el que els harmonics de corrent si que son importants. Pel cas d’un control
de parell i velocitat del motor d’induccié aquest aspecte no és tant important, ja que el que
S'ha de privilegiar és la possibilitat de I’aplicacié del vector tensié de consigna. Un cop
assegurada aquesta, aleshores és quan sha d'anar a perfilar els altres detalls com per
exemple el's harmonics de corrent.

Per tant, per a poder minimitzar els harmonics de corrent de sortida, quan € vector tensié
de consigna és trobi fora dels limits redlitzables a través del SVPWM, el temps total
corresponent als vectors nuls, s aplicara integrament a un Unic d'ells dos. A quin d’ells dos
en particular, s estriara per tal de minimitzar al maxim la distorsié de corrent harmonica de
sortida. Aixi en el cas de la primera regid, s € vector tensié de consigna es troba més
que si pel contrari es troba més proper al vector V>, S aplicara |’ estrategia Vi—Vo—V+—Vo—
Vi—Vo—V7-Vs>...

Fig. 5.28. Estratégia d'eliminacio d'un pols en el OSVPWM.

A I'igual que en € cas del SVPWM cal estudiar s aguesta modulaci6 té un limit, i en cas
afirmatiu quin és aguest. De les grafiques anteriors, sembla evident que aquest cop €
temps decisiu torna a ésser € del vector nul. Per tant cal estudiar la zona que compleix que
2-(tO + f7)<Tmm . S es segueix el mateix procediment que pel cas anterior, s arriba a que
Gnicament son sintetitzables els vectors que acompleixin la seglient inequacio:
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(%)

En la figura adjunta s ha representat les zones sintetitzables mitjangant aguesta nova
modulacid, juntament amb la zona sintetitzable del SVPWM. Per simplificacioé i major
claredat Unicament s ha representat la primeraregio.

0-01 T T T T T

0.009

0.008

0.007

0.006

0.005

0.004

0.003

0.002

0.001

0 1
0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012

Fig. 5.29. Ampliacio del rang d'aplicabilitat del SVPWM mitjancant el OSVPWM.

Quan la modulacié anterior ja no és aplicable, jano tenim I’ alternativa d' eliminar cap altre
vector nul. Per tant, sha de buscar si existeix alguna estrategia de commutacié alternativa,
que permeti augmentar encara més la zona d'aplicabilitat del OSVPWM.

Tot seguit sestudiara |'estratégia de substituir I'aplicacié dels vectors nuls, per I'aplicacio
d'un atre tercer vector actiu, que es trobi adjacent as dos vectors actius que ja sutilitzaven
en e SVPWM (per tal de minimitzar les commutacions). Es a dir, en lloc d’ aplicar un
vector nul, s'aplicara un vector que vagi en sentit contrari a vector consigna (imatge
especular). Aixi pel cas de la primeraregio, s aplicara: V1 — Vo — Vs — Vo — V3 ... quan €
vector tensié de consigna es trobi proper a vector V>, i quan aquest es trobi proper al
vector V1, S apllcaré Vo=V1=Ve—=V1—T1o...

Abans de poder estudiar quina és la zona d'aplicabilitat d'aquesta nova estratégia de
modulacid, shan de trobar les equacions que permeten obtenir la duracié dels tres vectors
que entren a formar part de la descomposicid del vector tensié de consigna. Per tal de
trobar aguestes equacions, procedirem igual que en I'apartat 5.5 d'aquest capitol.
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VL=V 1 +V i +V 313

(Eq. 5.24)
% =ntip i
Aquest sistema d’ equacions es pot posar en formamatricial, amb e que queda:
Tgé’do #14 Voa Vsdggelo
56Vq =6y V2g Vagglas (Eq. 5.25)

&lg €1 1 1 &3y
Solucionant el sistema d equacions anterior (recordant que les components directa i en

quadratura dels tres vectors actius son constants, i que només depenen de la tensié i del
periode de la modulacid), s obté:

(qu - V3, )V - Vaa - Vaa): Vq +(2q- V3g - Vaa Vg ) T

_ (Eq. 5.26)
ViaV2q = V14 V3q = Vig Vaa ¥V1g Vaa +V2a V3g - Vaa Vg 2
fo = Vag - V3g) Va +0a - Vaa) Vg - Waa Y3y - Vaa Vi) 7 (Eq. 5.27)
2 r 5.
Via Vaq = Via Vag = Vg Vaa +V1gV3a *V2a Vag - Vaa V2q 2
Vig - Vo) Va - Via - Vaa) Vo +Via Vay - Vig Vau) 1 (Eq. 5.28)

27 'qu - Vg 'V3q - qu Vou +V1q Vag tVoyu 'V3q - Vay 'qu 2

Si al’igua que haviem fet pel cas del SVPWM, ara es posa €els resultats anteriors d' una
forma més compacta, agrupant els termes constants, s obté:

K /2Vd K Do Ve +Kis T
3
t=- K- 1o Vy +1<22 LoV - K35: 1 (Eq. 5.29)

t7 = 31/Vd K3 2Vq+K33 A

De tots els parametres anteriors, per als nostres proposits (trobar la zona d'aplicabilitat
d'aquesta nova estratégia de modulacid), ens interessen Unicament els tres corresponents a

Iadarreraequacic')(1(3.)31,Ké.:"’z,K3 ), que prenen per valor, en el cas de laprimeraregio:

3 3 3
K31 K3 K33
31 11 1

2 E, J2 E,
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Per tal de trobar la zona d'aplicabilitat d'aquesta nova modulacio, es seguira € mateix
procediment que pels dos casos anterior. En agquest cas, € limit de la zona de sintetitzacio
seraquan 2 - t7 < Tmin. Condicié que S expressa segons la segiient inequaci O:

3 3 o in 30
K31Va- K3V, < ET K33§ (Eg. 5.30)

Si trobem la interseccié de la recta determinada per la inequacié anterior, amb les dues
rectes que delimiten laprimerade les sisregions del plaD i Q (a semblanca del que shafet
en els dos casos anteriors), sobtenen que els dos punts de tall son els seglents:

& 3 Tmin 0 3 Tmin 00
C Vg - = Ny - =7
: g B 1q g B g 2l
¢.3 3 ' 3 3 -
§K32 Vg - KV Ryp¥y - K5 +
o
e 3 Tmin 0 %(3 Tmin 0 0
¢ Voq- - = Vg - ET
¢ g R q g 8™ Tl
¢.3 3 ' 3 3 -
K3oV2q - KnnVoa  KzpVoq - K51 Vo +
@

Si es comparen €ls dos punts de la interseccié anterior, amb els punts trobats en |'apartat
5.7, sobserva que ambdos son formalment idéentics, amb el que es pot concloure que la
zona d'aplicabilitat d'aquesta nova estrategia de modulacio és identica a la del SVPWM
habitual.

Per tant, tenint en compte que aquesta nova estratégia de commutacié complicaria la
implementacié del OSVPWM, i que a més no aportaria cap millora en quan a la zona
d'aplicabilitat del mateix, es conclou que 'OSVPWM té una limitacio, en quan alatensio
maxima sintetitzable pel mateix (tensi6 maxima donada per I'equaci6 5.23), perd que pel
contrari, augmenta considerablement |a tensié maxima sintetitzable pel SVPWM.

5.15 Calcul de la regi6 del vector tensio.

Per a poder implementar el OSVPWM cal calcular la regio en la que es troba el vector
tensid de consigna. Aix0 no representa cap dificultat s Sempren funcions
trigonometriques, ja que és facil calcular I'angle del vector tensio utilitzant la funcié
arctangent:

gsq 0
r =arctge——= (Eq. 5.30)
Vsd ]
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perd aguesta formula presenta moltes dificultats alhora dimplementar-la en un
microcontrolador o DSP, ja que la maor part d’ ells no incorporen la funcié divisio
directament, i molt menys, la funcié arctangent. Per tant doncs, cal trobar una forma
aternativa de calcular laregié del vector tensié de consigna. Es per aixo que cal remarcar
que no interessa coneixer I'angle exactament, sind que nomeés interessa conéixer en quina
regio, delessisen les que s hadividit la circumferéncia, estroba €l vector tensio.

El métode més utilitzat per aguest proposit, consisteix en fer Us dels signes de les dues
components del vector tensio. Tenint en compte que amb Unicament la utilitzacio dels
signes de les dues components podriem discernir entre quatre regions, ens cal trobar una
tercera relacio que sigui facil de calcular, per tal de poder discernir entre les sis regions.
Per a agquesta tasca, es sol aprofitar €l fet que tots el's sectors es troben dividits per vectors
que formen un angle de 60° respecte a | horitzontal, i que per tant I’ equacié matematica
que descriu atal recta és (pel quefaa primer quadrant):

Vs, =060}V =3V P N3V - Vg, =0

per tant, un vector tensid que es trobi en el primer quadrant tindra €l signe de I’ expressio
anterior positiu, mentre que si estroba en el segon quadrant sera negatiu.

Aprofitant doncs € signe de les dues components del vector tensié, i €l signe de |’ expressio
anterior, es pot crear la seglient taula que ens permetra calcular la regioé del vector tensio
emprant Unicament multiplicacions, sumesi comparacions.

Regi6 111

+

%

59 i

8 hu: no utilitzada.
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Capitol 6. Control Directe de Parell Optimitzat (ODTC)

En aguest capitol es presentara el que I'autor a anomenat com a Control Directe de Parell
Optimitzat (ODTC). Aquest, consisteix en un algorisme de control del parell del MlI, que
incorpora els avantatges intrinsecs del DTC, en quan alarapidesa en €l canvi de consignes
(tant de parell, com dintensitat magnetitzant), i per atra costat, disminueix a minim
l'arrissat de parell, gracies a incorporar les caracteristiques del régim permanent del
Control Vectorial. Iguament, en aguest capitol, es presenta un estudi tedric que permet
predir l'arrissat minim de parell que es pot esperar, donades les caracteristiques de
funcionament de |'accionament (velocitat, parell mitja, intensitat magnetitzant ...).

6.1 Introduccio

Tal com ja ha estat esmentat en el capitol 3, cap dels dos metodes de control del parell i de
la velocitat del MI, no respon plenament a les expectatives creades. Tant el Control
Vectorial com el DTC addueixen d'una série de limitacions, que o bé els fan no optims per
a unes aplicacions determinades, o ja directament els fan no aptes per atres tipus
d'aplicacions. Tot seguit es detallaran e€ls inconvenients d'ambdds controls.

Per un costat, tenim a Control Vectorial, que tot i que es troba plenament desenvolupat
industrialment (existeixen gran quantitat de marques comercials que el comercialitzen)
addueix d'una série d'inconvenients que tot seguit senumeren:

El fet de suposar, que e motor objecte del control, es trobara alimentat per un CCV Sl
(Current Controlled Voltage Source Inverter), li infereix una gran facilitat de ccul, ja
gue simplifica les dues equacions de les tensions de |'estator. Perd en € costat negatiu
de la balanca, aquesta idealitzacid, fa que no es considerin les interaccions entre la
intensitat directai la intensitat en quadratura del motor [17], [18] i [19]. Igualment, no
el permet contemplar, ja des d'un bon principi, les limitacions intrinseques dels
onduladors (capacitat per a generar Unicament vuit vectors tensid). Posteriorment a la
seva introduccid, i a mesura que les capacitats de calcul ofertes per I'electronica digital,
anaven augmentant, aquesta simplificacié va comencar a ésser superada per tota una
serie dinvestigadors, introduint per un costat I'estudi dels Ilacos de corrent, i per atra
costat desenvolupant el SVPWM.

El segon inconvenient del Control Vectorial, té els seus origens en la incorporacio de
diversos llacos de regulacié (dos son basics, un que regula € parell desenvolupat pel
motor, i l'atre la intensitat magnetitzant, mentre que dos més son optatius, els de les
dues intensitats directa i en quadratura). Aquests dos llagos de regulacié (que
inicialment es van pensar com a reguladors Proporcionals-Integrals-Diferencials) son
gairebé impossibles de sintonitzar perfectament a llarg de tots els marges de
funcionament de I'accionament, i fins i tot, obviant aquest evident inconvenient, ens
trobem en que aguest reguladors no sempre son els més rapids, ni els més precisos, ni
molt menys, els de millor comportament dinamic. Aix0 ha obert una gran area
dinvestigacié (davant de la qual es troba sense dubte alguna Peter Vas [24]), que
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mitjancant la substitucié dels anteriorment esmentats PID de regulacio, intenta
disminuir elsinconvenients que aquest porta associat.

Finalment, €l control vectorial no és capac d'enfrontar-se amb la overmodulation i els
limits d'intensitat d'unaformaprouintel- ligent [25] i [26]. Moltes vegades, com lavida
mateixa ens ha ensenyat, la solucié més evident i a priori més logica, no sempre és la
més adequada en cada cas. Aixi, tal com es mostrara a |larg d'aquest capitol, quan es
treballa tenint en compte les limitacions fisiques de tensié i intensitat, moltes vegades
la solucié més optima, rau en adoptar estratégies poc intuitives, pero tant mateix, molt
meés eficients.

Per altra costat, el's inconvenients que presenta el DTC ja han estat [largament esmentats en
aquesta tesi (capitol 3), i en gran part de la literatura técnica dels darrers anys (veure [27]
finsa[30]). Tot seguit Senumeren els inconvenients més grans que aquest presenta:

L'algorisme de control del DTC, gracies a eliminar els bucles de regulacié que presenta
el Control Vectoria, i substituir-los per controladors d'histeresis, simplifica molt els
calculs necessaris per aimplementar el mateix, i alavegadali confereix una dinamica
de control molt rapida (els canvis de parell i intensitat magnetitzant es desenvolupen en
el menor temps possible). Perd aquesta mateixa avantatge, porta associada €l principal
desavantatge que presenta el DTC, i que fa referéncia al, moltes vegades excessiu,
arrissat de parell (vibracions) que agquest implica. Precisament, el mateix control
d'histéresi que el permet ésser tant rapid en la resposta a un canvi en grad del parell de
consigna, li infereix al DTC aguest excessiu arrissat de parell. Igualment cal esmentar
ladificultat en I'eleccié de la banda morta d'histéresi, ja que aquest valor, cal escollir-lo
apriori, i I'0Optim varia amb les condicions de funcionament de |'accionament.

El fet d'escallir la referéncia fixa a I'estator per expressar les diferents equacions del
DTC, repercuteix en una expressié molt senzilla del flux total concatenat per |'estator
(Eq. 3.10), pero, per simplicitat, Sacostuma a prescindir de la caiguda ohmica de
I'estator. Aquesta simplificacid, no recau tant en raons de simplicitat, S ho en raons
practiques, ja que laresistencia de |'estator varia amb la temperatura, amb la freqliencia
(efecte skin), ... | a més, resulta que a baixes voltes (petites tensions de |'estator),
aguesta caiguda ohmnica ja no és despreciable, i per les raons esmentades anteriorment
(que fan molt dificil calcular-la exactament), sha de buscar camins alternatius per a
calcular € flux total de I'estator.

6.2 Obtencio de les equacions de I'ODTC

En € capitol 2 s ha presentat la modelitzacié del MI. En aguella modelitzacio, la variable
temps ¢ era una variable continua, pero a I’hora de realitzar € control, s'ha de tenir en
compte que aguest es realitza en temps discret, i per tant, aguestes no es poden expressar
en forma d’equacions diferencials, siné6 que s han d’'expressar en forma d equacions en
diferéncies. Per tant, tot el que en capitol 2 eren derivades respecte del temps, ara passen a
ésser increments. En certaforma s hade realitzar el seglient canvi:
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d o D

dr D

p_

La referencia que es prendra per a l'obtencioé de I'ODTC és la mateixa que la del control
vectorial, és a dir, la referéncia en sincronisme i la intensitat magnetitzant vista des del
rotor. Les equacions del M| en aquestareferénciai en variables de Ku son (Eg. 2.42):

®& = M20 M2 0
. S +CL - —Ap+ —\tJ B
?_{S g:grs 8 s L _B(p JWe) L (p ]We) gsg (Eq. 6.1)
0; M M &L g
e é LS rr_+M(p+j(We'Wm))é "o
L, L, 3

Per claredat, es realitza €l's seglients canvis de variable al'equaci6 anterior:

2 2
M~ . M
LSI:LS-L_IMI:L_'

r r

L'equacié 6.1, amb els canvis esmentats anteriorment, i dividint la segona equacio per M,
gueda com:

:E%S +Ls'(p+jWe) M'(p+jWe) Gﬂ—s 9 (Eq. 6.2)

-7, Vr+Lr(p+j(We'Wm)).—mB

[SER e}

&
€0 ;

Si ara es discretitza I'equacié anterior, tal com sha esmentat a principi d'aquest apartat,
S obtenen | es seglients equacions:

Vs :§s +LS.D29£S + L Wel +Ml§£m T IM W, Ly,
A
é 2 (Ea. 6.3)

m

D&
0=-nl1, +§er +L, _le +j'Lr(We ) Wm)l
e Dr g

Si sorienta la referéncia en sincronisme respecte al maxim del camp magnetic al rotor (tal
com sha fet en € capitol 3 per a Control Vectorial), la component en quadratura de la
intensitat magnetitzant sanul- la. Per tant a partir d'ara es substituira Z,, per 1,,. Si finalment
es separen les components reals e imaginaries de la segona equacio, el que sobté és:

Do D
Ks :§s +le_9£s +jle'We£s +Ml_1m +jM"We]m
e Dt g Dr

0=-r iy +& +1, 29 (Eq. 6.4)
e Dt g

O:'rrlsq +Lr(We B Wm)lm
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L’equacié anterior, per a Di® 0, és formalment identica a les equacions diferencials
introduides amb anterioritat. Si el control es realitza amb un periode prou petit, aleshores
les equacions anteriors son perfectament valides.

Per a poder completar totes les equacions gque intervindran en I'obtencio de I'ODTC, manca

anicament la que ens dona el parell desenvolupat pel motor (Eq. 2.15), pero ja directament
expressada en lareferéncia anteriorment esmentada:

2
M

7

L’ equaci6 anterior (Eq. 6.4), un cop s han agrupat tots els termes amb increments, i tots els
termes que no porten increments, s obté:

ViDr=r l Dt + LDl + jLyw, I Dr+M-DI, + jM-w,I, Dt
0=-rl,;Dt+R.1,Dt+L.DI, (Eq. 6.6)

5q

De |la segona equacio resulta:

DI, :§%r Ay - 1,00 (Eq. 6.7)

igualtat que un cop substituida a la primera equaci6 dona:
V Dr=rgd Dt + LDl + jLow,I Dt +M(r, /L, NIsq - 1,n)Dt + jM w,I,,Dr (EQ.6.8)

Sl tot seguit S agrupen termes queda:

1
DI, :L—(ZS -y - M(r )L NIy - 1)~ jLgwel, - jMw,I,, Dt (Eq. 6.9)

N

d on finalment les equacions del motor d’inducci6 discretitzades queden:

1
DI :L_(Ks -l - M(Vr/Lr)(Isd B Im)' JLswely - jM'W@Im)Dt

N
S

DIm :(rr/Lr)(Isd - Im)Dt

r.d Eqg. 6.10
Wp S, +—— (Eq )
L1,
2
M
G—?Imlsq
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6.3 Algorisme de I'ODTC

Per tal de poder descriure I'algorisme de I'ODTC, encara manca fer una interpretacio critica
de les equacions obtingudes en |'apartat anterior (Eg. 6.10). Comencant analitzant la
primera de les quatre equacions anteriors, es pot observar que per incrementar e vector
intensitat de |’ estator, €l vector tensié que sha d'aplicar en borns de I'estator, cal que per un
costat, porti a vector intensitat de I'estator en créixer en el sentit adequat, peré a més, cal
que contraresti I'oposicid, que ve donada, per un vector que podriem notar com a E i que
representaria laforca contrael ectromotriu (Eq. 6.111 Fig. 6.1).

Dls :_]-(Ks - E)Dt

(Eqg. 6.11)

N

EZf(lS’Im’We):rsls +M(rr/Lr)(1sd i ]m)+jLsWe£s M wely,

Vs Eixd 4

|
I
Im

Eix q -E

<

Fig. 6.1. Representacio vectorial de l'equacio de les tensions en I'ODTC.

De laresta d'equacions de I'equacio 6.10, no se'n realitzara una andlisi, ja que aguesta ja ha
estat realitzada en € capitol 3 d'aquesta tesi, en el que es parlava del control vectorial. La
Unica diferencia que cal remarcar entre les anteriors i aguesta, radica en el fet que unes es
troben discretitzades temporal ment, mentre que les altres no.

Un cop ja redlitzada I'analisi critica de I'equacié 6.10, ja ens trobem en disposicié de
descriure I'algorisme de I'ODTC. Iniciament cal especificar que aguest sera un algorisme
de control directe del parell, per tant, la variable d'entrada natural a I'algorisme de control
sera precisament el parell de consigna. Aquest parell a desenvolupar per el motor objecte
del control, pot ésser una consigna directa (control de parell) o pot ésser resultat d’ un bucle
meés exterior de velocitat.

Igualment, dintre de les entrades naturals a I'algorisme, hi haura la consigna d'intensitat
magnetitzant. Aquesta consigna d’intensitat magnetitzant ens pot venir donada tant per la
intensitat magnetitzant nominal del motor, com per diversos processos d’ optimitzacio, com
pot ésser e minimitzar perdues, o per funcions que optimitzin e parell maxim
desenvolupat en laregi6 de debilitament de camp.
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Un cop especificades quines seran les consignes d'entrada de 'ODTC, sha d'esmentar que
encara caldra |'entrada de tres variables més a nostre algorisme de control, a saber, dues de
les tres intensitats de fase del motor, i la velocitat angular de I'eix del motor. A semblanca
del que esfelaen e control vectorial, a partir de les dues intensitats de fase del motor, i de
I'angle girat pel maxim del camp magnetic en el rotor, es calculen les intensitats directa i
en quadratura de |'estator.

Per tal de poder coneixer I'angle girat pel maxim del camp magnetic en e motor, cal
primerament estimar la seva velocitat angular de gir (igual que en € cas del control
vectorial). Aquesta estimacio es realitza amb € 'model de flux' (un esquema d'aquest es pot
trobar en la figura Fig. 3.2 d'aquesta tes), del que tot seguit es detallen els calculs a
realitzar:

Primerament es calcula la intensitat magnetitzant, resolent I’equacio diferencial de I'Eq.
6.12.

DI, :(rr/Lr )(Isd -1y )Dt (Eq. 6.12)

A partir d'aguesta nova intensitat magnetitzant, calculada en el pas anterior, sha de calcular
la pulsacié dels corrents del rotor. Per aixo Semprara la seglient equacio:

B .1

-w

Sq
+ Eq. 6.13
mt (Eg. 6.13)

r-m

We

Tot seguit es troba € nou vaor de I'angle girat pel camp magnétic del rotor, integrant
durant el periode de control lavelocitat del camp magnétic del rotor:

q =0g + (W, +W,, )dt (Eq. 6.14)
T

Finalment es calcula el parell desenvolupat pel motor:

G=" 1,1, (Eq. 6.15)

7

Un cop caculat el parell real desenvolupat pel motor i la intensitat magnetitzant del
mateix, ca distingir dos casos ben diferents un de I’ altre. El primer cas és quan ens trobem
en régim permanent (concepte que cal matisar i tot seguit es desenvolupard), i evidentment
el segon cas és quan ens trobem en régim transitori. El procediment a seguir per I'ODTC en
funcié d'un o atre cas sera ben diferent, per tant tot seguit es procedeix a definir €l
concepte de 'regim permanent' en I'ODTC.
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6.3.1 Definicio de regim permanent en 'ODTC.

Abans de poder establir la seqliéncia de control en e regim permanent, cal definir en
propietat, que S entendra per regim permanent. En aguest cas, a diferéncia del que és
habitual, €l regim permanent no es defineix pel regim permanent de la velocitat (velocitat
constant al llarg del temps), Sin6 que es defineix pel regim permanent de les variables de
consigna (parell i intensitat magnetitzant), o el que és el mateix, per les dues intensitats de
I'estator (Z; en variables de Ku).

Aixi per a distingir entre el réegim permanent i e régim transitori, es defineix una banda
morta a voltant del valor de la consigna (fig. 6.2). Quan la variable real es troba dins
d aquesta banda morta, es considera que ens trobem en régim permanent d aquella
variable. S pel contrari, la variable real es troba fora d’ aguesta banda morta, es considera
que ens trobem en régim transitori (0 més propiament dit, en régim no permanent respecte
alavariable en questio).

Histéresis
superior

Valor de

consigna /

inferior = « >e >
Régim Régim
permanent transitori

Fig. 6.2 Definicio del régim permanent en 'ODTC.

Per tant doncs, per a poder considerar que ens trobem en régim permanent, sera necessari
gue totes dues variables de control es trobin en regim permanent, d’altra forma, € sistema
es considerara en régim transitori. Per a detectar si ens trobem en régim permanent o no,
caldra calcular s la diferéncia entre e parell real desenvolupat pel motor, i €l parell de
consigna és menor que un exq, | € mateix per alaintensitat magnetitzant, on s haura de
mirar si la diferéncia entre aquesta i la intensitat magnetitzant de consigna és inferior a un

cert emagneti tzant-

A més es calculara dos nous parametres, notats dparel | Amagnetitzant, qUe prendran €l valor de
1,06 -1, enfuncié de s lavariable real es troba fora dels limits de la banda morta per la
part superior (d = 1), o es troba dins la banda morta (d = 0, régim permanent), o si es troba
fora dels limits de la banda morta per la part inferior (d = -1).
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DG= Greal - Gconsigna DLy =1y real = Im consigna

: 1 si DG>e parell :
dparell = |, 0 si |Dq < eparell dmag = i
I ; I
i 1 si DG<- epareﬂ 1

1 si DI m > emagnetitzant
0 si |D]m | < emagnetitzant
1

S1 Dlm <- emagnetitzant

6.3.2 Sequencia de control en regim permanent.

Un cop definit € que es considerara régim permanent, s establira la sequiéncia de control
gue es seguira en el régim permanent. Les variables de sortida de |’ algorisme de control,
son les consignes d’intensitat directai d'intensitat en quadratura. Per a controlar € parell,
s emprara la intensitat en quadratura, mentre gue per a controlar la intensitat magnetitzant,
S empraralaintensitat directa.

Al trobar-nos en un regim permanent, tant e parell (controlat per la intensitat en
guadratura) com la intensitat magnetitzant (controlada per la intensitat directa) es trobaran
molt properes a les seves consignes, pel que els increments d'intensitat directa i en
guadratura a aplicar a motor seran relativament petits.

A |"ésser aquests dos valors relativament petits, és d’ esperar que no es superi la intensitat
maxima, per tant no cal prioritzar cap de les dues variables, pero tot i aixi, per si es dénael
cas, es prioritza |’ aplicacié del parell sobre |’ aplicacio de la intensitat magnetitzant (ja que
I’ evoluci6 d aguesta és molt més lenta que I’ evolucio del parell).

Per tant, per a prioritzar € parell sobre la intensitat magnetitzant (no cal oblidar que ens
trobem dins del régim permanent), primerament es calculara laintensitat en quadraturai tot
seguit, sind s'assoleix € limit d’intensitat, es calculara la intensitat directa per a mantenir
laintensitat magnetitzant.

Laintensitat en quadratura es calculara de dues formes distintes. El primer cop que s entri

en e bucle de control en el régim permanent, la consigna d’intensitat en quadratura es
calcularaa partir del’ equacié que defineix el parell:

_ Gconsigna
sq — 2
M
%r I

A partir del segon cop que sentri en e bucle de control, la intensitat en quadratura es
caculara de la seguent forma Ifq :Ifq'1+k1 -Errorp,..;;, amb e que es poden

1 (Eg. 6.16)

compensar possibles desintonies dels parametres del motor.
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Si la intensitat en quadratura supera la intensitat maxima (cas rarament assolible en €l
regim permanent), s assignara tota la intensitat disponible a lais;, mentre que ala iy seli
assignara una consignanul- 1a[17]: Si Iy, >1,,,, aleshores I, =Imai isg =0.Un cop

calculat g, escalculalsys. Com jas hamencionat anteriorment, laintensitat directa s empra
per acontrolar laintensitat magnetitzant. Aquest control es realitza mitjancant I’ equaci6:

I -1
DIm: SdT m

7

Dt (Eq. 6.17)

on: T, :L% , 6s la coneguda constant de temps del rotor. Aquesta equacié un cop
r

arreglada es pot posar com:

) , ) . ) T T i
I, =DI, %t-'-]m_(]mConSigna_IM) ’%)t"']m—]mConsigna' ’%)t"']m'?' %l‘g

Posteriorment es tornara a fer referencia a aquesta equacid, proposant una millora,
incorporant-hi un temps de retard en la resposta de la mateixa.

Per tal de no superar el corrent maxim, es limita la intensitat de I’ estator. Tal com ja s ha
dit a principi, es prioritza la intensitat en quadratura (és a dir, € parell, ja que disminueix
molt més rapidament que la intensitat magnetitzant) i per tant, la component d’intensitat

que es limita, és la directac S Iszd +1s2q >1f4“xa1&chor&e: Iy :1/11%4(“ - Iszq . Finalment
escreael vector intensitat de |’ estator tal com segueix: [ =1y + /Iy,

Aixi doncs, quan ens trobem en el régim permanent, s ha de seguir €l procés anteriorment
descrit, per tal d obtenir € vector d'intensitat de I’ estator a imposar as debanats de la
maguina. Tot seguit estorna arepetir aquest procés d’ una forma molt més esquematica:

_ Gconsigna

LAY
M
e

A partir del segon bucle de control: 7 ;Lq =1 Sq +k -Errorpge -

1% bucle de control: 7

Si Iy > Imax aleshores I, =1y .

_ T, T./ 0
Isq =1y, Consigna * %)t+1m '?' %)l‘g

. 72 2 52 . _ /72
SiI, +15, >1;,, deshores [y =4I

2
Max ~ IS‘] ’

!s:ISd +j'1sq‘
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6.4 Seqiiéncia de control en régim transitori.

Tal com ja s’ha esmentat en |’apartat que definia el regim permanent (apartat 6.3.1), €
regim transitori s entendra quan alguna de les dues variables de control, o bé les dues, es
trobin fora de la banda morta, que envolta ala consigna de les mateixes (fig. 6.2).

Per tant caldra considerar diferents regims transitoris, en funcié de s la variable que es
trobi fora del régim permanent sigui € parell (o e que és € mateix, la intensitat en
quadratura) o la intensitat magnetitzant (o €l que és e mateix, la intensitat directa), o
ambdues variables a la vegada. Aquests diversos casos es poden veure sintetitzats en les
grafiques adjuntes.

Imd Con.

< «

Isq lsg
Fig. 6.3 Tant la I, com la I, es troben fora Fig. 6. 4 En la figura, I, es troba fora de limits,
de limits. mentre que Iy es troba dins de limits.
A
epareII - epar ISd
+“—r

al

€m
- Qm A

Fig. 6.5 Unicament la Iy es troba fora de
limits.
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6.4.1. Estudi del cas 1.

El primer cas correspon alafigura 6.4, en € que Unicament la variable que es troba fora de
marges és laintensitat en quadratura, o €l que és el mateix, €l parell. Aquest sera el cas que
apareixera amb més freglencia, ja que la dinamica de la intensitat en quadratura és molt
més rapida que la dinamica de laintensitat magnetitzant.

La sequiencia de control a aplicar, sembla doncs forca l0gica, assignar la intensitat en
quadratura necessaria, per atornar a portar €l parell dins dels marges establerts:

1 =~ 2omsigna (Eq. 6.19
M/ T
1,

Si la intensitat en quadratura supera la intensitat maxima (cas que es pot donar amb
facilitat quan es demani a sistema de control variacions fortes de parell), s assignara tota
laintensitat disponible alaig, mentre que alaiy seli assignaraunaconsignanul- la:

Tot seguit es calculara la intensitat directa necessaria per a mantenir la intensitat
magnetitzant dins dels limits:

T T ..
Isq =1y Consigna ° %)t"'lm '?' %)tg (Eg. 6.19)

En aguest cas, en e que ens trobem en un regim transitori, és molt possible que el vector
intensitat de consigna superi la intensitat maxima. Com que la intensitat magnetitzant es
troba dins dels limits, i la seva dinamica és més lenta, s haura d’ assignar tota la intensitat
necessaria (sempre i quan no superi laintensitat maxima) ala intensitat en quadratura, i la
restad’intensitat, fins arribar alaintensitat maxima, s assignara alaintensitat directa:

Si Iszd +1s2q >1f4“xalachor&e: Iy = Ifmx - Iszq :
Igual que en |’ apartat de régim permanent, finalment es crea el vector intensitat de |’ estator
tal com segueix: I, =gy +j-Iy,.

Aixi doncs, quan ens trobem en el régim transitori, més especificament en € primer dels
casos descrits (parell fora de marges, mentre la intensitat magnetitzant es troba dins de
marges), sSha de seguir e procés descrit anteriorment, per tal d obtenir e vector
dintensitat de I’ estator a imposar a's debanats de la maquina. Tot seguit es torna a repetir
aquest procés d’ una forma molt més esquematica:
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_ Gconsigna

s 2/
M
iy
Si Iy > Imax aleshores I, =gy -
T T /6
Isq :ImConsigna : %)t"'lm '?' %)f%

. 12 2 g2 : — /2
SiI;, +15, >1},, aeshores I, =41}

Escalculalaig de control: 7

2
- Ig

ls:ISd +j'1sq‘

6.4.2 Estudi del cas 2.

L’ estudi d' aquest segon cas, és molt més conflictiu que € cas anterior. Aquest segon cas es
caracteritza per laintensitat magnetitzant trobar-se fora de marges, mentre que €l parell es
troba dins de marges.

Tal com ja s haanat velent en apartats anteriors, la prioritat de control sempre | ha de tenir
el control de parell, per dues raons ben senzilles. Per un costat, la dinamica de la intensitat
magnetitzant és molt més lenta que la dinamica del parell; i per I’ atra costat, és molt més
important mantenir un bon control del parell que no pas de la intensitat magnetitzant, que
respondra Unicament a consignes amb criteri d’estalvi energetic 0 maximitzacio del
rendiment (obviem pel moment criteris de debilitament del camp per poder superar
velocitats superiors alanominal).

Si es seguis una estratégia d’ assignar la major part de laintensitat disponible (Imax) alalg
(intensitat directa de I’ estator que controla a la intensitat magnetitzant), el més possible és
que no poguéssim assignar ala lg la quantitat d'intensitat necessaria com per a mantenir el
parell, i a menys durant aquell periode de control, e parell desenvolupat disminuiria
considerablement, tal com es pot apreciar en lafigura adjunta (Fig. 6.6).
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Parell (Nm)

Intensitat Magnetitzant

Fig. 6.6. En aquesta figura es pot observar [’evolucio del parell i la intensitat
magnetitzant, quan hi ha un canvi de consigna de la intensitat magnetitzant de
228 Afinsa 2.2 A.

Per tant, sembla clar doncs, que per a controlar la intensitat magnetitzant, quan aquesta ha
sofert un canvi en la consigna o ha sortit fora dels limits de regulacié, no es pot actuar amb
una reaccio instantania i intentant portar-la dins dels limits el més rapidament possible, ja
gue es pateix € perill de perdre el control del parell.

Per tant la solucio per a readitzar un control de la intensitat magnetitzant, consistira en
retardar la resposta del control, o millor dit, en aentir la mateixa. Per tant, la seqliéncia de
control quedara identica que en el cas del regim permanent (és a dir, prioritzant la
component de parell de la intensitat) perd amb la diferéncia, que el calcul de la intensitat
directaesrealitzaratal com segueix:

T T 0
=] . r +7 £1- r = Eqg. 6.20
sd = Fm Consigna"ryp -(1+ retard ) " ? DT -(1+ retard ) b (Eq )

1

On 'retard’ sera un parametre que prendra un valor superior ala unitat.

Amb aguesta petita millora, la mateixa maniobra realitzada en €l cas anterior, de canviar la
consigna de la intensitat magnetitzant de 2.28 A. finsa 2.2 A. laresposta del parell i de la
intensitat magnetitzant queda tal com segueix (amb el parametre 'retard' assignat a un valor
optim de 100):
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Parell (Nm)

Intensitat Magnetitzant

Fig. 6.7. En aquesta figura es pot observar l’evolucié del parell i la intensitat
magnetitzant, quan hi ha un canvi de consigna de la intensitat magnetitzant de
2.28 A fins a 2.2 A, i un cop aplicat l'algorisme de l'equacié 6.20.

6.4.3 Estudi del cas 3.

Aquest sens dubte alguna és e cas més conflictiu de tots, ja que ambdues variables es
troben fora del régim permanent (tant la intensitat magnetitzant com € parell). Les
possibles solucions a adoptar sén molt variades i poden portar a respostes molt diferents.
Les dues solucions més senzilles consistirien en portar primer € parell a seu valor de
consigna, i posteriorment intentar normalitzar €l valor de la intensitat magnetitzant. La
segona solucié seria precisament a I'inrevés, és a dir, intentar normalitzar € valor de la
intensitat magnetitzant (encara que aplicant-I"hi un retard tal com s ha fet en |’ apartat
anterior), i mentre tant, amb la resta d'intensitat disponible, s intentaria mantenir un valor
minim de parell. En aquesta tesi, sha adoptat la primera de les solucions, pero proposant
com un treball de recercafutura, I'estudi de lamillor de les dues solucions anteriors.
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6.5 Determinacio6 del valor optim de la banda d'histéresi.

En tot el procés d'obtencié de les equacions de I'ODTC, sha fet mencié de I'existéncia
d'una banda d'histéresi (el mateix que passava pel cas del DTC). L'existencia d'aquesta
banda dhisteresi és la que ens permet discernir si I'accionament es troba en regim
permanent (segons apartat 6.3.1), i per tant és la que ens fa decidir entre aplicar un o I'altre
de les quatre seqiiéncies de control possibles (apartats 6.3.2, 6.4.1, 6.4.2 i 6.4.3). Pero en
tot e procés anterior, no sha esmentat quin hauria d'ésser el valor optim d'aquesta banda
d'histéres, tot i que clarament aquest valor influira forcament en el comportament final de
I'accionament (en quan al'arrissat de parell i lavelocitat de resposta del sistema).

En agquest apartat es realitzara un estudi de quin hauria d'ésser el valor optim de la banda
d'histéresi, atenent a un aspecte que ja sha mencionat profusament a llarg d'aguesta tesi, i
que fareferenciaal'arrissat de parell de I'accionament.

De les dues bandes d'histéeresi (la de parell i la dintensitat magnetitzant), es prioritza
clarament la banda d'histéresi primera, ja que com sha comentat en capitols anteriors, és €l
parell el que pren la maxima importancia en I'ODTC i no pas la intensitat magnetitzant
(que en darrer terme, es troba supeditada a poder aplicar € parell de consigna demanat).
Aquest motiu, sumat a fet de la no existéncia d'un criteri clar de selecci6 del vaor optim
de la banda d'histéeresi del controlador de la intensitat magnetitzant, ha portat a |'autor
d'aquestartesi, a estudiar Unicament la banda d'histéresi del parell.

A diferéncia de la banda d'histéresi de la intensitat magnetitzant, pel cas del parell si que
existeix un criteri clar de seleccid, i aguest és precisament la minimitzacio de I'arrissat del
mateix. Per tant, cal inicidment esbrinar s existeix un arrissat de parell intrinsec a
I'estructura de I'accionament (Annex 1), i en cas afirmatiu, com és € cas, quin és el vaor
maxim d'aquest arrissat de parell. Aixi doncs, abans de poder especificar quin ha d'ésser €l
valor de la banda d'histéresis del parell, estudiem iniciament I'arrissat de parell intrinsec
del conjunt ondulador-motor d'induccio.

6.5.1 Hipotesis de treball.

Per a comencar a estudiar I’arrissat minim que es pot obtenir en un motor d'inducci6,
alimentat a partir d'un ondulador trifasic de tensio, cal realitzar una serie d’ hipotesis, per tal
de poder simplificar les expressions matematiques que s obtindran. Les hipotesis que es
prendran, per atot el posterior estudi, seran les segients:

» Es suposara que €l valor de la fase del vector tensio que pot aplicar I’ ondulador
sobre el motor, pot prendre un valor arbitrari. Tal com s ha explicat en el capitol 5
d’ aguesta tesi, aquesta hipotesi és totalment falsa, ja que I’ondulador, a disposar
Unicament de 6 interruptors que han de treballar complementaris de dos en dos, pot
assolir unicament 8 estats diferents, dels quals Unicament n'hi han sis d actius,
mentre que els altres dos son nuls. Aquests sis vectors actius es troben repartits
sobre e pla complex, separats 60° I'un respecte a |’altre, perd quan s aplica la
modulacié vectorial, es pot aconseguir un angle del vector tensié arbitrari, a menys
en valor mitjatemporal.
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> El modul del vector tensié que és capac d'aplicar I’ondulador, igualment pot
prendre un valor arbitrari. Aquesta hipotesi tal com es demostra en e capitol
anterior, és del tot certa, en valor mitjatemporal, perd no pas en valor instantani. A
més a més, aquesta hipotesi a diferéncia de I’ anterior, es troba limitada a valors del
modul inferiors a cert valor que es quantifica en el mateix capitol, i valor que
depén, d’entre altres factors, del periode i del temps mort de I’ ondulador, aixi com
de la tensi6 del bus de continua de I'’ondulador. Fora d’aquesta limitacié, tot
I’esmentat en I'andlis de la hipotesi anterior és cert. Per tant els resultats que
S obtindran Unicament seran certs dins d’ aquests rang d’ aplicabilitat.

> En régim permanent eléctric, es pot suposar que la pulsacio eléctrica ésigual ala
pulsacio mecanicac w, » w,,. Adquesta hipotesi, ja se sap que no €s certa
exactament, perd si numericament. Si es té en compte que € lliscament nominal
d’ un motor d’induccié és usuament inferior a 7%, aleshores la hipotesi anterior és
aproximada en un 93% com a minim.

» Finament, i com a darrera hipotesi, es prendra com el vaor de la forca
contraelectromotriu (en régim permanent) definida en I'Eq 6.11. la seglent
simplificacio:

E=rglg +M(rr/Lr)(Isd ) Im)+jLsWels M wely,

E @QjMw, -1, @iMw,,I,,

Tenint en compte que en regim permanent i, =i, , despreciant la caiguda
ohmnicade I'estator i despreciant Ls en front a M.

6.5.2 Desenvolupament matematic

L'expressio que ens dona la pulsacio del parell desenvolupat pel motor, sota la hipotesi de
regim permanent, és a dir, considerant que la intensitat magnetitzant es manté invariable
(la seva constant de temps és molt superior alade laintensitat en quadratura), pero que per
al contrari, per culpa d'alimentar el motor amb un ondulador trifasic de tensié, la intensitat
en quadraturavariaa llarg del temps, es pot posar com:

DG=——1, DI (Eq. 6.21)

Per tant, per a poder calcular e DG, primerament sha de calcular € DI, | per a poder

sq
calcular a aguest, primerament s ha de calcular DI . Per definicio, en régim permanent,

I’increment de la intensitat de I’ estator, al Ilarg d’un periode de control, és nul, tal com es
mostra a lafigura seguent:
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¢ >« >« | g
T1 T To

Per tant, imposant que l'increment d'intensitat de I'estator al Ilarg d'un periode és nul, o €l
que és el mateix, que la suma dels increments que sobtenen a Ilarg de I'aplicacié dels
quatre vectors tensio en els que sha descomposat € vector tensié de consigna, és nul- |a,
sobté:

DIy =DI 1 +DILgpp +Dl g =0 (Eq. 6.22)
Amb:
1 & é M2u M2 9
DI =& = Rils - jélLg - ——lw; L - j——w L, DT (Eq. 6.23)
Lsg e r r [}
1& & wm4u M2 0
DIy == p1- R - J&Ls - L_lzlwsls A Ly T (Eq. 6.24)
Lsg e r r [}
12 & m2u M2 0
DI 72 —_-QKVZ - Rl - J‘;Z‘Ls - L—l;lels - JL—Wslm ;'Tz (Eq. 6.25)
LSS e r g r [}
1 & é 2l:| ,MZ 0
DIyro =g Ri'ly - jely - ——0wl - j——wsl, T To (Eq. 6.26)
LSS e r g r @

Essent Vy; i Vi €ls vectors aplicables directament per I’ ondulador, més propers a vector
tensio Vs que s hagi d' aplicar. | on s’ had acomplir que DT =77 + T, + 1.

Per simplicitat, es prendrael DI, total comel D, 1o, ésadir, I'increment de intensitat

en quadratura durant el temps d'aplicacio del vector nul de I’ondulador. L’altra possible
alternativa, consistiriaen calcular DI, com la suma dels dos increments durant els temps

T11 To. A més per simplicitat es notara:

é M2U M2
E=R-I +jéLy - —wl, +j—wily, (Eq. 6.27)
e’ Lg L
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Amb tot I’ anterior, I"increment total de parell es pot posar com:

2 2
M M
DG=="—1,,Dlsg-70 =~ IwEqTo0 (Eg. 6.28)

r rts
On E, correspon ala component imaginaria (en quadratura), de I'equacio 6.27.

Si ara es té en compte la relacié que existeix entre T, i €l periode de control i els temps
d’ aplicaci6 dels dos vectors tensié de I’ ondulador, s obté: 7, = DT - (T, +7,), que un cop

substituit al’ equaci anterior ens queda:

2 2 2
+
pe=M 1,E, Ty M—,ImEq(DT- (r, +15))= M- lmEqM DT =
L.-L, L, L L,-Lg e pr ]
(r +1
g=_ 1" g[ 1 2
ch L, 18
(Eq. 6.29)

On f.= }/DTéS la inversa del periode de control, i per tant és la frequencia de

commutaci6 dels interruptors de potencia.

Per a calcular €ls temps d aplicacié dels dos vectors, Unicament cal dirigir-nos a capitol 5
d aquesta tesi, d'on es pot extreure que donat, un vector tensié a sintetitzar i en funcié del
sexeni on es troba, els temps d'aplicacio dels dos vectors es poden trobar mitjancant la
seglient equacio:

d Voa Ged1 0
é équ V2q £72 P (Eg. 6.30)
Dr = Tl + T2 + TO

Com es pot comprovar en les grafiques seglents, |'arrissat de parell respon a dues causes
ben diferents la una de I'dtra. La primera grafica representa l'arrissat de parell a mesura
gue es va incrementant la velocitat, i per a diferents valors del parell mitja. La resta de
valors de l'equacid 6.29, es mantenen constants i iguals as seus valors nominals. En
aquesta grafica, sha suposat que I'ondulador pot generar vectors tensi6 amb un angle
qualsevol, perd per contra, no pot generar vectors tensio amb qualsevol modul. En la
segona grafica sha representat un punt determinat de |'accionament (velocitat i parell mitja
constant), i €l que sha fet evolucionar a estat € vector E, a llarg de tot un periode de la
xarxa, 0 € que és el mateix, sel hafet evolucionar a llarg de tota una volta en el pla dels
eixos D i Q. En aquesta segona grafica, a diferéncia de la primera, ja sha tingut en compte
gue |'ondulador no pot generar vectors tensié amb un angle qualsevol, sind que aquests son
discrets.
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Fig. 6.8. Evolucio de l'arrissat de parell en funcio de l'estat de l'accionament (parell mitja i velocitat

angular).
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Fig. 6.9. Evolucio de l'arrissat de parell en funcié de l'angle del vector E.
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6.5.3 Equaci6 de l'estimacié de l'arrissat de parell simplificada.

L'equacié que ens ddéna, d'una forma exacta, I'arrissat del parell en funcid de I'estat de
I'accionament (Eq. 6.29), és pot tractable i dificil d'analitzar, a més de molt dificil
d'implementar en un microprocessador (ja que representa moltes operacions). Per tant, tot
seguit, aplicant les hipotesis que shan relacionat al principi d'aquest apartat, es simplificara
I'equacio 6.29, buscant, no tant la resposta exacta, sSin6 € maxim arrissat que es pugui
esperar.

Aixi per comencar, estudiarem les consequencies que representa la hipotes de que
I'ondulador pot generar vectors tensié amb qualsevol angle (és a dir, és capag de generar
vectors V;Pa on a pot prendre qualsevol vaor). Aleshores, la modulacio vectoria que
sha presentat a capitol 5 d'aquesta tesi, ja no és necessaria, i qualsevol vector tensio, es
pot generar Unicament, amb la discretitzacio de dos estats diferents. Un primer estat, en el
que I'ondulador aplicaria un vector tensié tal com Vp-Pa (recordem que I'ondulador pot
generar vectors tensié amb angles aleatoris, perd que per contra, no pot generar vectors
amb moduls aleatoris, sSind gue nomeés pot generar vectors o bé amb moduls V¢, tensié del
bus de continua, o de modul 0), i per tant, |6gicament, un segon estat en € que I'ondulador
aplicaria un vector tensié nul. Tot I'anterior es pot expressar matematicament, amb la
seglient equacio:

VS‘Da 'DT:VDCJDa 't1+0't0

Eqg. 6.31
DT:t1+ZO ( g )

Tot seguit, s saplica la hipotesi de régim permanent, i tal com ja sha esmentat
anteriorment, es recorda que D/ ; =0 & Ilarg d'un periode de control, aleshores sobté que
I'equaci6 6.11, es pot posar com:

DI, =i(zs -EDT b V, =E (Eq. 6.31)
L's
Amb el que substituint laigualtat anterior en |'equacio 6.31, Sobté:

EPa - DT=VDCDa ‘1

Eq. 6.32
Equacié que un cop simplificada, ens déna la seglient relacio:
E
A M (Eq. 6.33)

DT Vpe

Si ara, finalment, recuperem l'equacié 6.29, perd en aguest cas apliquem la igualtat
T; + T =11 (ésadir, sha substituit la modulacio SVPWM per la modulacio explicada en
els paragrafs anteriors), sobté:
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2 .. 2 ..
DG:M—.]mqu[' t_lg b DG= M : ]mqu__ ||E|| g
chr 'Ls € DI g chr 'Ls

(Eq. 6.34)
Vbe g

En la seglient figura, sha representat I'evolucio de I'equacié anterior, en funcié del parell
mitja desenvolupat pel motor, i de lavelocitat angular del mateix (a semblanca del que sha
fet amb I'equacio exacta, fig. 6.8). Tal com es pot extreure de la comparacié d'ambdues
figures (Fig. 6.8 i Fig. 6.10), I'aproximacio6 redlitzada en |'equacio 6.34 és perfectament
valida

12 T T T T T T

| e >q

Parell Mitja
(o)}
\/

4 e ~_/
2 E
0 <_’_’_’|_’_’_’_’|— 1 1 1 1

0 50 100 150 200 250 300

Velocitat (en rad/s)

Fig. 6.10. Evolucio de l'arrissat de parell en funcio de l'estat de l'accionament (parell mitja i velocitat
angular).

6.6 Resultats experimentals.

Tot seguit es presentaran els resultats experimentals de I'algorisme de I'ODTC, un cop
aguest ha estat implementat en I'equip experimental que es descriu en I'Annex 2 d'aquesta
tesi.
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hack
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135y ch 2:
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Fig. 6.11. Resposta de les intensitats directa i en quadratura,

a un grao de parell.

33 3) Ref A:
4) Ref B:
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1 Volt 10 ms

Fig. 6.12. Resposta de les intensitats directa i en quadratura,

a un grao negatiu de parell.

1>1) Ref A:

2) Ref B:

1 Volt 25 ms
1 Volt 25 ms

Fig. 6.13. Resposta de les intensitats directa i en quadratura,
a un grao de parell (tant positiu com negatiu).
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Fig. 6.14. Evolucio de la velocitat i del parell, quan aquest ultim,
evoluciona d'una forma quadrada,
des del parell maxim fins al parell minim.

2 M

Fig. 6.15. Evolucio de la intensitat de fase i del parell,
corresponents als mateixos instants
de temps de la figura anterior.
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Capitol 7. Conclusions.

Com ja ha estat mencionat en la introduccio d'aquesta tesi (Capitol 1), I'objectiu principal
de la mateixa, consistia en: 'posar en evidencia, ['existéncia d'unes idealitzacions i
limitacions dels controls tradicionals de parell i velocitat del motor d'induccio
(basicament del Control Vectorial i del DTC), aixi com a proposar métodes i algorismes
alternatius que superin a les mateixes'.

Aixi, per a arribar a aguest objectiu final, i després d'haver modelitzat en forma
d'equacions diferencials el comportament dinamic del motor dinduccio, sha estudiat €l
Control Vectoria i el DTC, posant en evidenciales sevesidealitatsi les seves limitacions.

Pel cas del Control Vectoria, sha evidenciat la limitacio que li suposa, € fet de considerar
a l'ondulador com un CCVSl, i per tant, en el seglent capitol sha realitzat un estudi
sistematic del que sha anomenat 'bucles de corrent', per tal de poder millorar I'idealitzacié
esmentada anteriorment.

Tot i aixi, un cop desenvolupat I'estudi dels diferents algorismes de control dels bucles de
corrent, també sha posat en evidéncia una atra idealitat que no responia plenament amb la
reditat, i que feia referéncia a la limitacid que presenten els onduladors de tensio, alhora
d'aplicar qualsevol vector tensio. Es per aquesta rad, que sha realitzat un altre estudi del
SVPWM (Space Vector PWM), com a eina important, alhora d'aplicar els esmentats
vectors tensio. D'una analisi detallada d'aquest métode, sha constatat que a la seva vegada,
realitzava una altra idealitzacid, consistent en despreciar |'efecte dels temps morts dels
interruptors de potencia, sobre el vector tensié de sortida. Un cop estudiat aquests efectesi
les seves causes, sha proposat un algorisme de minimitzacié dels mateixos, portant-nos a
definir un nou métode de modulacio, que sha anomenat com a OSVPWM (Optimized
SVPWM).

Pel cas del DTC, sha posat en evidencia el gran inconvenient que representa |'arrissat
excessiu de parell que aguest presenta (basicament per culpa de la utilitzacié dels
controladors per histéres), aixi com certs defectes que presenta la taula de commutacio
original, presentada pels inventors d'aquesta algorisme (i ja posats en evidéencia per altres
autors abans que l'autor d'aquesta tesi). Entre aquest defectes, sha fet notar el problema en
'I'Start-Up' (Sha de donar un parell de consigna per a aconseguir magnetitzar al motor en el
moment inicial), aixi com la desmagnetitzacio soferta per |'accionament, en cas de gir a
baixes voltes. Finalment, |'autor d'aquesta tesi ha proposat una nova taula de commutacio,
gue sense venir a solucionar tots els inconvenients esmentats anteriorment, s que
minimitza considerablement, |'arrissat excessiu del parell, gracies a la millor utilitzacié
dels vectors nuls.

Finalment, i com ja sha esmentat al principi d'aguest capitol, sha proposat un nou
algorisme de parell del motor d'induccié (I'ODTC, Optimized Direct Torque Control), que
incorporant les prestacions del DTC en régim transitori (resposta molt rapida del corrent en
quadratura, per tant, del parell), i les prestacions del Control Vectorial en regim permanent
(minim arrissat de parell, de fet, I'arrissat inherent a I'alimentacié d'un motor d'inducci6 a
partir dun ondulador trifasic de tensié, tal com sha posat en evidencia en € capitol

Capitol 7. Conclusions.



126 Control del motor d'induccié considerant els limits del convertidor i del motor

corresponent a I'ODTC), i a més incorporant tots els algorismes que shan descrit amb
anterioritat (tant els bucles de corrent, com I'aplicacio de I'OSVPWM), que després d'haver
estat provat experimentalment, déna unes prestacions en quan a arrissat de parell i velocitat
en la resposta del mateix, molt semblants, sin6 millors, a les que oferien els seus
antecessors.

7.1 Aportacions d'aquesta tesi.

En la moddlitzacié matematica del Motor d'Induccid, sha presentat d'una forma
unificada, mitjancant la utilitzacié de dos parametres a i b, laincorporacio de totes
les possibles definicions de la intensitat magnetitzant. Amb la utilitzacié de
I'equacié en régim transitori del MI, en una referéncia arbitraria, i mitjancant
I'aplicacié d'un canvi de variables generic, sha arribat alaformulacié d'una equacio
generica, que a la seva vegada engloba totes les possibles referéncies, i totes les
possibles definicions d'intensitats magnetitzants (Eq. 2.31).

En l'estudi del DTC (Direct Torque Control), Sha presentat una nova taula de
commutacié, que permet disminuir, I'excessiu arrissat de parell que presenta la
taula de commutacié de Isao Takahashi i Toshihiko Noguchi [2]. Aquest fet, ha
estat possible, gracies ala utilitzacié mésintel- ligent dels vectors nuls, vectors que
per atre costat, no eren utilitzats en lataula de commutacié original.

En quan a l'estudi del SVPWM (Space Vector PWM), Sha presentat una nova
formulacio, que e fa molt més apta per a la seva implementacié en DSP (Digital
Signal Processor), gracies alano utilitzacié de funcions trigonometriques, i la seva
substitucio per productes escalars.

Seguint amb I'estudi del SVPWM, també sha posat en evidéncia la important
influencia dels temps morts dels interruptors, en la THD (Tasa de Distorsio
Harmonica) de |'ona de tensié de sortida de I'ondulador. A més de redlitzar aquesta
constatacid, sha explicat e perque del fenomen, i sha proposat un algorisme de
compensaci6 (Eg. 5.16).

Igualment i com a consequiencia dels temps morts dels interruptors de poténcia, sha
constatat I'existencia d'una regio del pla dels eixos D i Q, no accessible mitjancant
e SVPWM, é que ens ha portat a determinar e rang daplicabilitat d'aguest
algorisme (Eq. 5.21).

Iguament i en quan a referent a SVPWM, sha proposat una nova estratégia de
modulacié, que permet incrementar considerablement € rang daplicabilitat
d'aquest metode, i que l'autor ha anomenat com OSVPWM (Optimized Space
Vector PWM).

Com aresum de totes les aportacions anteriors, |'autor d'aquestatesi ha proposat un
nou algorisme de control del parell del MI, incorporant les prestacions del DTC en
regim transitori (rapida resposta del parell), i les prestacions del Control Vectorial
en régim permanent (petit arrissat de parell). Igualment, amb la incorporacio de
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I'OSVPWM com a estratégia de modulacié, sha aconseguit augmentar la tensié
trifasica de sortida, aixi com a disminuir la THD de les tensions de sortida (i per
tant disminuir les perdues en els debanats del motor).

Com a part integrant de I'ODTC, sha presentat una equacié (Eq. 6.34), de senzilla
formulacio, i que permet estimar I'arrissat maxim de parell del motor, en funcié de
I'estat de I'accionament, i que ens permetra determinar en cada moment, el valor
optim de la banda d'histéresis del bucle de regulacié del parell en 'ODTC.

Finalment destacar, |'aportacio d'un equip experimental basat en DSP, de disseny
molt versatil i robust, i que incorpora tota una série d'eines de desenvolupament
(veure Annex Il d'aguesta tes), que & fan molt Util per al'experimentacio de noves
lleis de control, referides principalment al motor d'induccié, perd que també sha
demostrat eficient ahora de treballar amb atres plantes com és € cas dels SAl's
(Sistemes d'Alimentacio Ininterrompuda).

7.2 Futures linies de recerca.

Com a principals futures linies de recerca, |'autor d'aquesta tesi proposaria seguir treballant
en l'estudi del OSVPM, pero en e cas de la sobremodulacio, és a dir, quan la tensié de
consigna superi o surti fora dels rangs d'aplicabilitat del mateix. Aixo ens permetria per un
costat, assolir majors tensions a la sortida de I'ondulador, i per tant, mgors velocitats del
motor sense tenir que entrar en debilitament de camp, perd per altra costat també ens
repercutiria en major distorsié harmonica de I'ona de sortida. Per tant cal estudiar noves
estratégies que permetin disminuir a aquesta.

Per altra costat, I'obtencié d'una equacié (Eg. 6.34), que ens permet estimar |'arrissat
maxim de parell, associat al conjunt motor-ondulador, en funcié de I'estat del mateix, ha
obert moltes i noves portes as bucles de corrent amb controladors per histéresi
(Controladors Predictius, ...), gracies a la possibilitat de predeterminar, en funcié de la
fregliencia de commutacié desitjada per als interruptors de poténcia, la banda d'histéres
més optima. Aquestes mateixes portes shan obert per al DTC tradicional, ja que amb la
inclusié d'aquesta estimacid, es podria adaptar en cada moment la banda d'histéresi, i aixi
aconseguir disminuir I'arrissat de parell intrinsec al mateix.

Finalment destacar, que amb el constant augment de la poténcia de calcul dels DSP, les
possibilitats de noves lleis de control del M1 (“fuzzy logic" i "passivity control”) son cada
diamés possibles, i per tant shan convertit en unalinia de treball molt interessant.

Capitol 7. Conclusions.
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Annex |l. Estudi de I'arrissat de corrent i parell en un trocejador
reductor.

Per tal de posar en evidencia I'existéncia d'un arrissat de parell (intensitat en quadratura),
inherent a conjunt motor-ondulador, en aquest annex es realitzara I'estudi de |'arrissat de
corrent i parell en un trossegjador-reductor alimentant a un motor de corrent continua
d'excitaci6 independent.

L’ esquema del trossgjador-reductor alimentant a un motor de corrent continua d’ excitacié
independent, es pot posar tal com segueix:

-

Durant €l temps de Ton, laintensitat es comporta seguint la seglient equacio diferencial:
/8

Voe =R/, +L%+E (Eq.
t

Al.0-1)

Suposant la F.E.M del motor constant durant tot el periode de Ton, s obté que laintensitat
augmenta segons.

Voe-E
DI, on = DCL T,y (Eq. Al.2)
on en I’ equaci6 anterior, ja s ha simplificat la caiguda de tensi6é en la resisténcia, ja que es
suposa despreciable.

Durant el temps de Off (temps durant el qual I'interruptor es troba en estat bloquejat) la
intensitat circula a través dels diodes, dels quals es pot despreciar la caiguda de tensio en
els seus borns, amb e que la intensitat experimentara una evolucié tempora tal com

segueix:

0=R-I, +L%+E (Eq. Al.3)

Annex I. Estudi de l'arrissat de corrent i parell en un trocejador-reductor.
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equacio en laque un cop simplificadala caiguda de tensi6 en laresisténcia, s obté:
DI pp =—— T (Eq. Al 4)

En réegim permanent, I'increment d'intensitat durant el temps de conduccié (Toy) ha d'ésser
igua a l'increment d'intensitat durant e temps de no conducci6 (Torr). Igualant els dos
increments dintensitat anteriors, sobté que en regim permanent la seglient igualtat és
valida

Vpe - E E ¥

M O[Ol == T

I Ton LTOFFy b E:VDC—OTN P E=Vpca (Eq. AL5)
T'=Ion *Torr b

Igualtat que un cop substituida en alguna de les dos expressions que ens dona I'increment

de intensitat (durant el temps de conducci6 o € de no conducci6 indistintament), sobté la
seguent expressio pel calcul de l'arrissat d'intensitat en funcié de a, L i lafrequenciaf:

_Vbc ..
Dl—ﬁa(l a) (Eq. AL6)

Cal destacar que € maxim d'arrissat sobté per:

—=—=(1- 2a —= a== g. Al.
dI _Vpc(1.2q) p PLog p 1 (Eq. AL7)
da  L-f da 2
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Annex Il. Descripcié de I'equip experimental.

En aquest capitol es descriura I’ equip experimental que s ha utilitzat per a |’ obtencié dels
resultats experimentals d’ aquesta tesi. Igualment es descriura els diferents programaris que
han estat necessaris per laimplementaci6 dels algorismes presentats al |larg de la mateixa.

All.1 Visié general del prototipus.

En la figura All.1 es pot observar un conjunt de tot I'equip experimental al complert.
Aquest esta format pels seglients elements. un ondulador, una serie d’ elements per a captar
diferents senyals de la planta a controlar (M), un sistema basat en microprocessador per a
control de I’ondulador, i finalment el propi motor. Tot seguit es descriuen amb més detall
cadascun d’' aquests elements.

Fig. AIl 1. Visio general del prototipus experimental d’aquesta tesi.

All.1.1 L’Ondulador

L’ondulador utilitzat per a prototipus objecte daquest capitol (Fig. All.2), és un
ondulador de la marca comercial Semikron (model Skiipack 342GD120-314CTV). Les
seves principal s caracteristiques s’ han resumit en la taula adjunta (taula All.1).

Annex Il. Descripcié de I'Equip Experimental .
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Fig. AIl.2. Ondulador trifasic de la casa Semikron.

Interruptors IGBT
Intensitat maxima (IGBT) 300 A.
Tensio nomina (IGBT) 1200 V.

Taula All. 1. Caracteristiques de I’ondulador de Semikron.

Per tal de redlitzar e bus intermedi de continua, s ha hagut de realitzar € disseny d'una
placa de circuit imprés per arealitzar €l filtrat de latensio de sortida del rectificador trifasic
adiodes de I’ entrada. Aquesta placa es pot veure en lafiguraAl.3.

All.1.2 Adquisici6 de senyals

Dins I’ apartat de I’ adquisicié de senyals, cal distingir dos elements clarament diferenciats.
Per un costat tenim €s dos transformadors d’intensitat d’efecte Hall (Fig. All.4), i per
I"altre tenim els diferents elements que tracten el senyal de sortida dels esmentats
transformadors (Fig. All.5). Sha de tenir en compte que els ADC (Analog to Digital
Converters) del DSP, son unipolars (accepten tensions entre 0 i 5 V), mentre que els
sensors d'efecte Hall treuen tensions bipolars (entre =10 i 10 V). Per tant, la placa de la
figura All.5, realitza una adequacié d'aquestes senyals ales del DSP.

Annex Il. Descripci6 de I'Equip Experimental.
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Fig. AIL4. Adquisicié de senyals en el prototipus del projecte.
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Fig. AILS5. Placa de circuit impreés d’adequacio i tractament del senyal.

All.1.3 El DSP de control.

El micro utilitzat en el dispositiu experimental és un processador de senyal digital (DSP)
de la casa ‘Texas Instruments model ‘TMS320F240’. Aquest microprocessador, en la
configuracié de qué es disposa, ve muntat en una placa d'iniciacio a la seva manipulacio,
de la casa ‘White Mountain DSP Inc.” de nom ‘Pathway 24x (TMS320F240) DSP Starter
Kit’, que permet la programacié del microprocessador i |’avaluacié del seu funcionament,
através d un port serie d un PC, mitjancant un seguit d’ aplicacions distribuides amb €l kit.

Les principals caracteristiques de la placad’iniciacié del DSP son:

(0]

o

16 K paraules de 16 hits internes de memoria de programa flash EEPROM amb 544
paraules de 16 bits també internes de dades/programa de memoria RAM d’ accés
dual.

Rellotge extern de 10MHz, amb unavelocitat interna de 20 MHz.

Dos canals duals amb convesors digital-analogic de 12 bits (DACs) amb quatre
sortides anal 0giques programabl es.

Dos conversors interns analogics-digitals (ADCs), multiplexats en vuit canals
cadascun d'éls, i amb un temps de conversio de 7 ms.

Expansions de memoria-dades per a disseny des de |’ exterior.

Facil accés als periferics integrats.

Interconnexi flexible amb d’ altres dispositius.
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Fig. AIL6. Aspecte del Pathway 24x DSK.

El diagrama de blocs basic de la placa és el que segueix:

MC-BUS < > Control Signals
(primary)P13 [ €——p Pi5
MC-BUS TMS320F240 Fixed 1dd B
- Point DSP ress bus
(secnd)Pl4  |¢— o <« PI6
ai
DAC [¢— DACA [
output
4— DACB [¢— Serial Port
D — P6
Analog Power ¢ > JTAG Port
P19 ——P P18

Fig. All.7. Diagrama de blocs de la placa Pathway 24x DSK
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Pel que fa al microprocessador exclusivament, dividim les seves principal caracteristiques
en dos blocs, segons afecten a funcionament intern del DSP o a funcionament relatiu a
dipositius o senyals externs.

Funcionament intern:

CPU amb una ALU de 32 hits que traballa amb coma fixa, un acumulador de 32
bits, capacitat per a efectuar multipliacions de paraules de 16 bits, tres
preescaladorsi 16 registres auxiliars pel treball amb direccionament indirecte

Memoria

0 544 paraules de dades/programa de 16 bits de memoria RAM d’ accés dual.

o0 16K paraules de 16 hits de programa de memoria ROM o flash EEPROM.

0 224 K paraules de 16 bits totals de memoria accessible (64 K de programa,
64 K d' espal de dades, 64 K d’'espai de E/S, i 32 K d’espai global).

0 Interface de memoria externa amb un bus de 16 bits de dades i un de 16 bits
per adreces amb generacio per codi d’ estat d’ espera

Capacitat per atreballar en estat d’ epera controlat per hardware.

Pipeline operativade 4 nivells.

Pilafisicade 8 nivells.

Sis interrupcions externes. proteccio d alimentacio, reset, NMI, i tres interrupcions
mascarables.

Velocitat de processament: 50 ns (20 MIPS) de cicle de treball sent la mgoria
d'instruccions d’un Unic cicle.

Set d’instruccions compatible amb ‘C2x, ‘C2xx i ‘C5x de coma fixa de la familia
TMS320.

Realitza unamultiplicacié i posterior acumulacié en un sol cicle.

Capacitat per acalcular tranformacions de Fourier (FFT).

Tecnologia CMOS amb 4 modes de funcionament per reduccié de consum.
Wtachdog timer per la generacié d’interrupcions en temps real

Funcionament periferic:

Event manager
0 12 senyasPWM, 9 d'elesindependents.
o 3timers de 16 bhits genérics amb funcionament continu creixent i creixent-
decreixent.
0 3unitats de 16 bits de comparacio.
o 3unitats de 16 bits de comparacié completa amb generacio de temps morts.
0 4 entrades digitals dues d'elles dedicades a la captura de senyals en
guadratura d’ encoders.
0 Conversor dual analogic digital de 10 bits
28 pins d’ E/S programabl es individua ment.
Inteface de comunicaci6 serie (SCI).
Inteface de comunicacio periférica (SPI)
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All.1.4 Motor

Fig. AILS. Conjunt Motor-Carrega

El motor utilitzat per alarealitzacio del model és un motor de 2 CV de potencia de la cas
AEG model AM 90 L 2, que pertany al tipus de motors d’'induccié ‘D’, de classe ‘B’, amb
un sol parell de pols. Les caracteristiques d’ aquest motor es veuen reflexades de forma més
directa en la seva placa de caracteristiques, que tot seguit es presenta:

AEG IBERICA DE ELECTRICIDAD SA.

TipoMA Q9L 2 S1
D Mot N° 76234
D/U 220/380 V 85/49 A
3 Ccv Cosg
2840 rpm 50 Hz

VDE 350/ 1,69 | Aisto. CI B IP 44

Fig. All.2. Placa de caracteristiques del motor utilitzat.
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All.3 Descripcio del sistema operatiu

Per tal de poder gestionar el funcionament del DSP aixi com lainteraccié d’ aquest amb els
elements que I’ envolten, s ha implementat un RTOS (Rea Time Operating System) en la
memoria del mateix.

Algunes funcions del mateix son:

Gestio de les comunicacions amb el programa PCFam (apartat All.5) per mitja del port
serie.

Sincronitzaci6 i gestio de I’ Us dels diferents serveis d'interrupcions del DSP

Control dels conversors digital-analogics (DAC).

Control de la execuci6 del programa de control.

Larealitzacio d’'un sistema operatiu, conceptualment separat del programa de control, dota
de flexibilitat a I’Us dels recursos del DSP. El grau de flexibilitat assolit, ens permet
efectuar canvis en € control (tant a nivell estructural com a nivell de parametres) de forma
rapidai comoda, podent (com és en €l cas de canvis en els parametres) fer-los en liniaamb
la planta. Agquestes prestacions son atament desitjables en un equip dedicat a la
experimentacid, com el descrit en aguest capitol, aixi com en equips industrials, per tal de
facilitar el seu manteniment.

All.3.1 Inicialitzacié del sistema operatiu

Com tot sistema operatiu, el primer que caldra realitzar es una inicialitzacio del dispositiu,
aixi com de totes aquelles variables, el valor inicia de les quals, sigui important per a
correcte funcionament del sistema. Aquesta rutina, sera executada un sol cop, al resetejar €l
dispositiul.

La rutina també S encarregara dinicialitzar aquells dispositius de comunicacié amb
I’ entorn del dispositiu, com son €l port série, les sortides PWM i els DAC. Cal indicar que
per motius de seguretat, els elements que depenen o afecten a funcionament de I’ equip
(sortides PWM, DAC,...) no s activaran fins aque el DSP no rebi I’ordre 'START', que es
rebra pel port serie des del programa PCFam.

Aquesta rutina s encarregara a la vegada, diniciditzar aquells elements (com son el
temporitzador) necessaris pel correcte funcionament de les altres parts del sistema operatiu.

Annex Il. Descripci6 de I'Equip Experimental.
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y

Fig. AIL9. Subrutina del RTOS encarregada de les inicialitzacions
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All.3.2 Rutina del Temporitzador. Programa principal.

Larutina del que s executara a efectuar-se la interrupcié del temporitzador del DSP, com
per altra banda és logic, serala principal, encarregada de realitzar €l programa de control,
aixi com I'actualitzacié dels valors de les sortides PWM. Unicament d’ aquesta forma
podrem aconseguir la periodicitat desitjada en € calcul de les consignest,, tyi te.

AR
INTERRUPCIO DEL TIMER

-

A
LECTURA Isa, Ish, Vdc
VARIABLES
EXECUCIO Isd, Isg
ALGORISME
D’ DS’ |:IS
€5, €
VARIABLES

Fig. AIL9. Interrupcio del Temporitzador. Programa principal.
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All.3.3 Rutines de comunicaci6: Interrupcions del DAC i del port série.

Son dos serveis d'interrupcidé que estan encarregats de gestionar la comunicacio amb
I exterior.

La primera d aquestes, lainterrupcié del por série, s encarrega de gestionar la comunicacié
amb el programa PCFam. Dos poden ésser basicament les operacions efectuades des del
sistema de monitoritzacié extern, la lecturai la escriptura de qualsevol variable o registre
delamemoriadel DSP.

A
INTERRUPCIO DEL PORT SERIE

LLEGIR TIPUS
INSTRUCCIO

I

LECTURA O
ESCRIPTURA?

Escriptura
Lectura

LLEGIR ADREGA LLEGIR ADRECA

PR — ———

LLEGIR VALOR
ENVIAR VALOR PEL

PORT SERIE

SOBREESCRIURE
VARIABLE

Fig. AIL 10. Interrupcio del port serie
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La interrupcié del DAC s encarrega simplement, d'actualitzar els valors dels registres
d aquests conversors. L'actualitzacié d'aguests s efectua per direccionament indirecte i
previ escalat de la variable a externalitzar. La direccié de lectura i els parametres que
defineixen |'escalat, son definits en variables de programa, de forma que, a |'ésser
modificades aquestes pel servei d'interrupcions del port série, es pugui canviar amb
facilitat els les magnituds a exportar aixi com el's seus rangs.

INTERRUPCIO DELSD.A.C.'s

LECTURA DIRECCIO
A VISUALITZAR

U

LECTURA Y
APLICACIO ESCALATS

I

ENVIAR VARIABLES
AL D.A.C.

Fig. AIl 11. Interrupcio dels DAC

All.4 Descripcié del PCFAM.

Tot seguit es presentara € programa anomenat PCFam (Fig. All.12), i que permet €
control del DSP des del port série de I'ordinador. Des del mateix, es pot visualitzar €l valor
de tota una série de variables (particularitzades per I'adreca de memoria d'aquestes en €l
DSP), aixi com canviar € seu valor. Ca fer esment, que a tractar-se e DSP, d'un
micropocessador en coma fixa, shatreballat amb el format Q(x) (és adir, el nombre binari
en questiod, sinterpreta com multiplicat de 2%, amb €l que es pot treballar amb nombres
fisics). Es per aguesta rad que € programa PCFam permet la visualitzacio tant de valors
binaris, com hexadecimas, com ASCII, com en & format anteriorment esmentat.
Finalment esmentar, que aguest programa ha estat confeccionat amb el Visual ©++.
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e e e o =

Fig. AIL12. Pantalla del programa PCFam.
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