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RESUMEN

En muchas aplicaciones de control de movimiento, por ejemplo en el control de robots
manipuladores, se requiere que el control de movimiento de la herramienta sea realizado con
la mayor velocidad posible, para reducir los ciclos de trabajo, y con la mayor exactitud
posible, evitando sobreimpulsos en la posicion y manteniendo los pares de los actuadores sin
oscilaciones bruscas que puedan deteriorar las partes mecanicas. Estos requerimientos se

pueden lograr mediante el disefio adecuado de un controlador digital PID no lineal.

Este trabajo de tesis, presenta el disefio y la simulacion de un sistema de control
digital de posicion basado en la propuesta de Slobodan N. Vukosavic. En la tesis se presenta
en detalle el desarrollo tedrico en el que se basa el disefio del controlador digital PID no
lineal. Se analiza primeramente los casos de controladores digitales PI, PD y PID lineales,
observando sus limitaciones en la respuesta a cambios grandes de referencia y a
perturbaciones de par. Finalmente se presenta el disefio del controlador PID no lineal en el
cual la configuracion de sus pardmetros se basa en la optimizacion de una funcion criterio
que plantea la respuesta al escalon mas rapida posible sin sobreimpulso. La estructura del

controlador PID no lineal incluye un mecanismo Anti-Wind-Up.

Todas las propuestas se simulan utilizando las herramientas de Matlab y Simulink. El
controlador PID no lineal se disefia para un actuador especifico y se prueba su efectividad

mediante la simulacion del seguimiento de trayectorias predefinidas.
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ABSTRACT

In many motion control applications, e.g. in robot manipulator control, it is required that the
tool movement control be such that the speed of motion be as high as possible, to reduce the
cycle time, and with the best possible accuracy. Also, it is required to avoid position step
responses with overshoots and driving torque transients with sudden oscillations that could
deteriorate mechanical parts. These requirements can be reached by the design of a digital

nonlinear PID position controller.

This thesis presents the design and simulation of a digital position control system
based on the proposal of Slobodan N. Vukosavic. The thesis presents in detail the theoretical
development of the basis of the digital nonlinear PID controller design. First, the linear-
discrete-time PI, PD and PID position controllers are analyzed and their limitations to
respond to large step references and to load disturbances are observed. Finally, the design of
the nonlinear discrete-time PID position controller is presented. The parameter setting of this
controller is based on a criterion function with the aim of achieving the fastest strictly
aperiodic response. The structure of the nonlinear PID controller includes an Anti-Wind-Up

mechanism.

The controllers are simulated using Matlab and Simulink tools. The nonlinear,
discrete-time PID position controller is designed for a specific driver and its effectiveness is

tested simulating the tracking of predefined trajectories.
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Capitulo 1

INTRODUCCION

La Automatizacion Industrial es la tecnologia o conjunto de procesos o procedimientos que
se llevan a cabo en una fabrica o industria determinada sin la intervencion humana,
unicamente con la accion directa de dispositivos eléctricos, neumaticos, mecanicos e
hidraulicos. Esto se implementa utilizando un programa de instrucciones combinado con un
sistema de control que ejecuta las instrucciones y un sistema de monitoreo que

permanentemente realiza el seguimiento de las instrucciones a los procesos involucrados.

Del Harder acund el término "Automatizacion" alrededor de 1946 para referirse a la
gran cantidad de dispositivos automaticos que la Ford Motor Company habia desarrollado en
sus lineas de produccion. La primera computadora electronica digital fue desarrollada en la
Universidad de Pensilvania en 1946, después de unos afios la primera maquina de control
numérico computarizado fue desarrollada y probada en 1952 en el Instituto Tecnologico de
Massachussets, basados en los conceptos presentados por John Parsons y Frank Stulen. Mas
tarde, en los afios 60's y 70's, computadoras digitales empezaron a ser conectadas a maquinas
herramientas. En 1954, el primer robot industrial fue desarrollado y patentado por George

Devol.

El primer robot comercial fue instalado para descargar partes en un proceso industrial
de amoldamiento en 1961. En los 60's el primer sistema flexible de manufactura en Estados
Unidos fue instalado por Ingersoll Rand Company para ejecutar operaciones de mecanizado
en una gran variedad de piezas mecanicas. Cerca del afio 1969 se presentd el primer
controlador 16gico programable. En 1978, el primer computador personal comercial fue
introducido por Apple Compute, sin embargo, un producto similar ya habia sido introducido

en forma de kit en 1975.




El desarrollo de la tecnologia de la computadora fue posible por los avances en
electronica, incluyendo el transistor (1948), el disco duro para la memoria de la computadora
(1956), los circuitos integrados (1960), el microprocesador en 1971, las memorias RAM en
1984, chips de memoria en megas (1990), y los microprocesadores Pentium en 1993. El
desarrollo del software con respecto a la automatizacion industrial ha sido también muy
importante, incluyendo el desarrollo del lenguaje de programacion FORTRAN (1955), el
lenguaje para programacion de maquinas herramientas con control numérico computarizado
APT (1961), el sistema operativo UNIX (1969), el lenguaje para programacion de robots
VAL (1979), Microsoft Windows (1985), y el lenguaje de programacién JAVA (1995). Los

avances y desarrollos en esta tecnologia atin contintan [J. Craig, 2006].

1.1 Revision del Estado del Arte

En el presente trabajo de tesis se presenta el disefio y la simulacion de un sistema de control
digital de posicion no lineal para el seguimiento de trayectorias. En la mayoria de las
aplicaciones los sistemas de control de posicion siguen perfiles de referencia de posicion o
trayectorias, que no siempre son un escalon o una rampa. La simulacion por computadora es
usada con el fin de explorar la reduccion de error alcanzado por el apropiado comportamiento

del perfil de referencia respecto de salida.

Una de las dificultades para controlar la posicion de un motor son sus limitaciones
fisicas, al intentar llevar a un motor a una posicidon especifica, se aplica un voltaje a sus
terminales el cual genera un par y una velocidad de desplazamiento, tanto el par como la
velocidad del motor pueden llegar a su limite, esto provoca reacciones no deseadas en el
control del motor, tales como sobreimpulso en la posicion de salida y golpes mecanicos
debido a los cambios bruscos de par y de la velocidad; ya que es deseable mantener la vida
util tanto del motor como de los dispositivos electronicos que llevan a cabo esta funcion, es
necesario disefiar un sistema de control que evite estas acciones, llevando a cabo la accion de
control con rapidez para llegar a su referencia, manteniendo los cambios bruscos de par al
margen de las limitantes fisicas y eléctricas. Lo anterior debido a que en sistemas de control
de posicion es importante que el controlador en conjunto con el actuador (en este caso el

motor) mantengan una posiciéon adecuada de acuerdo al ambiente y tipo de trabajo que se
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esté realizando, para evitar dafios al mismo equipo, asi como a los equipos y personal que se

encuentren a su alrededor.

Un control de posicion con accidon de control PID elimina el error de salida causado por una
carga constante, también proporciona al sistema la capacidad de seguir un perfil de pendiente

constante sin error.

En el articulo [Nassirharand et al, 1988] se desarrolla una metodologia de disefio de
un controlador PID no lineal para el uso en servomecanismos con grandes no linealidades
asistido por computadora. La metodologia se basa en el uso de una técnica del dominio del
tiempo. El comportamiento general del sistema de retroalimentacion con el controlador
sintetizado es comparado y contrastado con resultados obtenidos usando un enfoque de

dominio de la frecuencia.

En el articulo de [James Carvajal et al, 2000] se presenta un disefio para una nueva
logica difusa proporcional integral derivativo (PID). La motivacion principal de este disefio
fue el control de algunos sistemas conocidos no lineales, como manipuladores roboticos, que
violan la suposicion convencional de un controlador PID lineal. Este controlador ha sido
desarrollado primeramente describiendo las leyes de control PID lineal discreto y después
describiendo progresivamente los pasos necesarios para incorporar un mecanismos de logica
de control difuso en las mediaciones de la estructura del control PID. La version final de este
controlador PID difuso es un nuevo esquema analitico computacionalmente eficiente
adecuado para su aplicacion en tiempo real en un control digital de lazo cerrado. Numerosas
simulaciones se incluyen para demostrar la efectividad del controlador para sistemas lineales
y no lineales. Finalmente se presenta un breve analisis para demostrar que el controlador

tiene estabilidad BIBO (Bounded-Input Bounded-Output).

En [K.J. Astrom et al, 2001] se presenta el estado del arte del control PID y
reflexiona sobre su futuro. Temas particularmente discutidos incluyen las especificaciones, la
estabilidad, disefio, aplicaciones y rendimiento del control PID. El documento termina con

una discusion sobre alternativas del PID en el futuro.

En el articulo [Petrov et al, 2002] se presenta un método de disefio de un controlador

difuso no lineal y menciona la dificultad de lograr un control eficiente en las plantas
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variantes en el tiempo no lineales con controladores PID convencionales. Este controlador
puede aplicarse en sistemas de control con varias no linealidades. El documento contiene la
estructura y descripcion del controlador, asi como las investigaciones hacia la aplicacion de
algoritmos de control PID difuso. Las simulaciones realizadas muestran resultados

satisfactorios de acuerdo a las aplicaciones puestas en practica en una planta no lineal.

En [Wei-Der Chang et al, 2003] se presenta una nueva técnica de control PID basado
en la auto sintonizacion de neuronas para sistemas multivariables. La principal diferencia
entre una neurona auto sintonizada y una neurona en general es que hay parametros
ajustables de la funcion de activacion utilizadas en las neuronas auto sintonizadas. En este
trabajo, una funcidn tangente hiperbdlica modificada se utiliza como funciéon de activacion
de una neurona de auto sintonizacion, que ofrece dos pardmetros ajustables para determinar
de manera flexible la magnitud y forma de la funcion. A continuacion, se utiliza como ajuste
automatico de las neuronas para encontrar las ganancias del controlador PID multivariable,

que se sintoniza en linea de acuerdo a las leyes de cierta adaptacion.

En el articulo [Hirata et al, 2004] se propone un método de disefio de un sistema de
control PID no lineal. En primer lugar, algunos modelos locales se estiman con base en el
método de minimos cuadrados mediante el uso de conjuntos de datos. La eficacia de la
propuesta de esquema de control PID no lineal es evaluada por medio de la simulacion y

experimentacion de un sistema de control de temperatura.

En el articulo [Y. X. Su et al, 2005] se propone realizar una mejora de un control PID
no lineal que exhibe un mejor rendimiento que los controladores PID lineales convencionales
de ganancia fija, mediante la incorporacién de una ganancia no lineal en un sector limitado
en cascada con una arquitectura de un control PID lineal convencional. Para lograr una alta
robustez frente al ruido, se usan dos diferenciadores no lineales de seguimiento para
seleccionar la senal diferencial en presencia del ruido de medicion. Se trata el criterio para
determinar la ganancia no lineal y mantener la estabilidad del sistema de control propuesto,
utilizando el criterio de estabilidad de Popov. Las principales ventajas del controlador
propuesto son la alta robustez frente al ruido y su facil implementacion. Los resultados de la

simulacion realizada en un robot manipulador se presentan para demostrar el desempefio




desarrollado por el control PID no lineal en comparacion con el PID convencional de

ganancia fija.

En el articulo [Hawwa M.A. et al, 2006] se realiza la propuesta de un control PID no
lineal para el control de un servomotor de un disco duro que reduzca el tiempo de
establecimiento y el numero de acciones de control. El sistema es capaz de incrementar el
efecto de amortiguamiento cuando el sistema se mueve hacia la pista deseada. Esto se lleva a
cabo mediante la utilizacion de una accidn derivativa ajustada por una funcion no lineal que
provee al sistema del amortiguamiento necesario. Los resultados de las simulaciones
incluyen la respuesta al escalon, la robustez en términos de la influencia de los tipos de

limitadores y la capacidad del rechazo a perturbaciones.

En el articulo [Guoyong et al, 2007] se comenta que las simulaciones de
controladores PID orientadas a entradas escalén muestran que un control PID puede reducir
el sobreimpulso a cero, consiguiendo una respuesta rdpida y mejorar el rendimiento del

seguimiento de un sistema de control numérico (CNC).

En el articulo [Chun-Qing HUANG et al, 2008] se presenta un enfoque de regulacion
cartesiana de robots manipuladores con incertidumbre de matriz jacobiana, se propone un
controlador con un esquema PID no lineal robusto con Anti Wind Up, para resolver los
problemas derivados de la accion integral y en el Wind Up del integrador en los sistemas
PID. La estabilidad asintética es garantizada mientras solamente se requieran medidas de
posicion y velocidad; la robustez del sistema de lazo cerrado resultante es también
garantizada debido a las restricciones que actian sobre la ganancia integral. Especialmente,
en comparacion con otros enfoques Anti Wind Up, el algoritmo propuesto es mas sencillo y

eficaz para el disefio Anti Wind Up.

En el articulo [Chanchal Dey et al, 2009] se presenta la mejora del esquema de auto
sintonizacion propuesto por Ziegler—Nichols (ZN) para controladores PID (ZNPIDs), que por
lo general proporcionan grandes sobreimpulsos, que no son tolerables en la mayoria de las
situaciones para procesos no lineales y de orden superior. Para superar esta limitacion de
disefio, se actualizan mediante algunas reglas heuristicas facilmente interpretables, a traves

de la modificacion en linea de un factor de ganancia definido en los estados instantaneos del




proceso. La propuesta aumentada del ZNPID es probada en varios procesos lineales de orden
superior y en procesos no lineales de tiempo muerto con un rendimiento mejorado con
respecto al ZNPID. Se muestra un desempeiio robusto en el ZNPID aumentado al cambiar
sus parametros ajustables asi como el proceso de tiempo muerto. El esquema propuesto se

implementa también en un servosistema de posicion en tiempo real.

En el articulo [Wei-Der Chang et al, 2010] se presenta una mejora de la optimizacion
por enjambre de particulas para encontrar las ganancias optimas del controlador PID para
sistemas no lineales. El algoritmo propuesto consiste en modificar la formula de la velocidad
de los sistemas POS (particle swarm optimization) con el fin de mejorar la eficiencia en la
busqueda. El mejoramiento es basado en el disefio de las ganancias de los sistemas de control
PID no lineales, es decir, la ganancia proporcional Kp, la ganancia integral K; y la ganancia
derivativa K}, se requieren para formar un vector de parametros que se llama particula. Estos
son los componentes basicos de los sistemas POS y muchas més particulas constituyen una
poblacion. Para obtener las ganancias optimas para un sistema PID no lineal, se requieren dos
ecuaciones iniciales, la actualizacion de la velocidad modificada y la actualizacion de la
posicion, que se emplean para mover las posiciones de todas las particulas en la poblacion.
Los resultados demuestran que la mejora del algoritmo POS puede mejorar el diseo de los

sistemas de control PID no lineales.

En este trabajo de tesis, se realiza el disefio de un sistema de control digital PID no
lineal, mediante el método de calculo de parametros de Slobodan, realizando pruebas por
medio de Simulink y generando el codigo fuente para el controlador digital PID no lineal en
Matlab para llevar a cabo pruebas para la respuesta a grandes cambios de referencia, rechazo

de perturbaciones y el seguimiento de trayectorias.




1.2

Objetivos

En el presente proyecto de tesis se plantean los siguientes objetivos.

1.2.1 Objetivo General

Disefiar y simular un sistema de control digital de posicion para el seguimiento de

trayectorias, evitando sobreimpulsos en la posicion y manteniendo los pares de los

actuadores sin oscilaciones bruscas.

1.2.2 Objetivos Particulares

1.3

Presentar en detalle el desarrollo tedrico de un controlador digital de posicion PID no
lineal basado en la propuesta de Slobodan N. Vukosavic.

Evaluar el comportamiento en simulacion para diferentes tipos de configuracion de
controladores, tales como el controlador PI lineal, el controlador PD lineal, el
controlador PD no lineal y el controlador PID lineal.

Calcular los parametros del sistema basado en una funcion criterio que garantice el
comportamiento estrictamente no oscilatorio de un controlador de posicion digital.
Desarrollar codigos en Matlab y Simulink para simular un controlador digital de
posicion PID no lineal basado en los calculos de los parametros de acuerdo a lo
sugerido por el comportamiento no oscilatorio de la funcion criterio.

Evaluar en simulacién el comportamiento del sistema de control digital de posicion
PID no lineal con pequenias y grandes perturbaciones de entrada, asi como, el

seguimiento de trayectorias de referencia de posicion.

Metodologia

La metodologia asociada con el desarrollo de esta tesis se basa en la ejecucion de las

siguientes actividades:




Revision de las diferentes modelos de controladores de velocidad y
posicion. En esta etapa se realiza la revision de los diferentes tipos de
controladores, asi como los diferentes tipos de modelados para los
controladores de velocidad y posicién para tomar referencia de ellos en el

desarrollo de la investigacion.

Simulacion de los diferentes tipos de controladores de velocidad y
posicion. En esta etapa se realizan simulaciones de los diferentes tipos de
controladores de velocidad y posicién para observar su comportamiento. De
esta manera se descartan los modelos que no son adecuados a nuestro

objetivo.

Disefio del sistema de control de posicion digital no lineal basado en la
propuesta de N. Vukosavic. Se analiza y se desarrolla un control de posicion
digital no lineal de acuerdo a una funcién criterio que describe una respuesta
estrictamente no oscilatoria, considerando el modelado de un lazo interno de
control de corriente para el control del actuador de par del subsistema

mecanico.

Disefio de un codigo fuente para la simulacion de un sistema de control de
posicion no lineal. En base a la investigacion realizada de los diferentes tipos
y modelos de controladores de posicion y velocidad, se establecera un modelo
del sistema de control de posicion PID no lineal utilizando las diferentes

herramientas encontradas en Matlab-Simulink para simularlo.

Simulacion con diferentes tipos de entradas para observar el
comportamiento del sistema de control de posicion PID no lineal. En esta
etapa se realizan las simulaciones con diferentes tipos de entradas para
analizar el comportamiento del sistema de control de posicion y presentar los

resultados obtenidos.




1.4 Aportaciones

e Presentacion en detalle del desarrollo tedrico de una propuesta de control
basada en el céalculo de pardmetros por medio de una funcién criterio que se
basa en el comportamiento estrictamente no oscilatorio de un sistema de
control de posicion.

e Adaptacion de la propuesta de Slobodan N. Vukosavic, para considerar la
aplicacion de un controlador digital de posicion PID no lineal al seguimiento
de trayectorias, tomando en cuenta la aplicacion de un par de carga.

e Desarrollo de cddigo fuente en Matlab para simular el controlador digital PID
no lineal disenado, lo cual puede facilitar su implementaciéon en un

microcontrolador o un procesador digital de sefiales (DSP).

1.5 Justificacion

En la actualidad muchas aplicaciones de los sistemas de control digital de posicion plantean
un gran reto para su implementacion, ya que en la gran mayoria de ellos el principal
problema a vencer son los efectos adversos que se generan al mover grandes cargas o tener
que mover el sistema de un punto determinado a otro en el menor tiempo posible, en
cualquiera estos dos casos, el sistema puede llegar a tener un comportamiento no lineal,
llevando a cabo sus tareas con errores de movimiento y posicionamiento que podrian llevar a
dafios del mismo sistema o a los sistemas que se encuentren a sus alrededores. Por tal motivo
es necesario contar con un sistema que sea lo suficientemente robusto para manejar estas
adversidades, el sistema debe de mantener un comportamiento estrictamente no oscilatorio

independientemente de los limites de par y velocidad del sistema controlador de posicion.

1.6 Descripcion de Capitulos
En el Capitulo 1 se hace una resefia de las necesidades de la implementacion de
sistemas controladores de posicion y los diferentes desarrollos de software para la

implementacion de los mismos. Se describen los objetivos del presente trabajo asi como las




aportaciones de la misma y se comenta de manera general el contenido de los capitulos

contenidos en la tesis.

En el Capitulo 2 se detalla la estructura y modelado de un sistema de control de
movimiento, los efectos de los polos de lazo cerrado en el sistema, la consideracion de la
reubicacion de las ganancias del sistema para eliminar los efectos de los ceros de lazo cerrado
y mejorar el comportamiento del sistema. Se formula una funcion criterio y en base a esa
funcion criterio se calculan los parametros del sistema en base a un comportamiento
estrictamente no oscilatorio. Se realizan simulaciones con un controlador PI y se realiza el

analisis del mecanismo Anti-Wind-Up para un control de movimiento mas eficiente.

En el Capitulo 3 se disefia un sistema de control digital de posiciéon en base a una
funcidn criterio que tiene un comportamiento estrictamente no oscilatorio y en base a esta
funcion se realiza el célculo de los parametros del sistema. Se implementa un controlador PD
no lineal y se observa su comportamiento. Se agrega la accion de control integral para tener

un Controlador PID, se realizan simulaciones y se agrega un control PID no lineal.

En el Capitulo 4 al controlador PID no lineal se le agrega el disefio de un controlador

interno de corriente y se realizan simulaciones para observar su comportamiento.

En el Capitulo 5 se presentan las conclusiones obtenidas en la tesis y se mencionan

trabajos futuros que se pueden desarrollar a partir de esta investigacion.
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Capitulo 2

ESTRUCTURA Y MODELADO DE UN SISTEMA DE
CONTROL DE VELOCIDAD

2.1 Introduccion

En esta seccidon se presenta una breve comparacion de la implementacion analdgica y la
implementacion digital. Antes de la llegada de la implementacion digital con
microcontrolador, los controles de posicion y velocidad se implementaban en el dominio
continuo por medio de circuitos electronicos analdgicos comprendidos por amplificadores
operacionales, resistencias y capacitores. La sefial analogica, proporcional a la velocidad de
giro, se obtenia de un taco-generador unido al eje. De un amplificador analdgico, se obtenia
la sefial de referencia analdgica para el par del motor en la forma de sefal analdgica,
alimentando el amplificador para obtener un par. La implementacion analdgica establece los

siguientes limites de desempeno, [N. Vukosavic, 2007]:

e La operacion a bajas velocidades se ve afectada por el error intrinseco de los
amplificadores operacionales.

e Las ganancias de retroalimentacion, definidas por las resistencias y capacitores,
cambian con la temperatura y el envejecimiento.

e Los sensores analdgicos en el eje, como los taco-generadores, introducen ruido
originado por la conmutacion mecanica, con la frecuencia de ruido relacionada a la
velocidad de rotacion. El ruido en la retroalimentacion reduce el rango de aplicacion
de las ganancias y con esto el ancho de banda.

e Aunque ofrece una manera sencilla de aplicar las medidas convencionales de control,
como Ws-(s) = Kp + K;/s, las aplicaciones analégicas encuentran grandes
dificultades para la implementacion de leyes de control no lineales, compensadoras de

retraso, filtros anti resonantes o filtros de respuesta finita al impulso.
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e Un control de velocidad, donde los ajustes de los parametros de retroalimentacion
tienen que ser adaptados en linea a las condiciones especificas de operacion,
dificilmente puede implementarse por medios analogicos. Un cambio en los
parametros o estructura del control analdgico de velocidad requiere que se
reemplacen las resistencias y capacitores. La sustitucion es dificil con las
herramientas analdgicas. Por lo tanto, un controlador de estructura variable y

adaptacion de parametros, requiere la implementacion en una plataforma digital.

La implementacion digital de los controladores de velocidad comenzd con la
introduccion del microcontrolador y el procesador digital de sefiales (DSP) que pueden ser
empleados en el ambiente del control de movimiento. El desarrollo de sensores para ejes que
proporcionan informacién de velocidad y posicién de manera digital ha ayudado a mejorar el
desempefio del lazo cerrado. Los codificadores Opticos proporcionan informacion del eje con
una relacion sefial a ruido con mucho mejor desempefio que los taco-generadores analogicos.
Las capacidades numéricas de los controladores digitales de movimiento permiten la
implementacion de compensadores complejos no lineales, disponen de adaptacion en linea de
la estructura del controlador, ganancias de retroalimentacion, y permiten la implementacién

de los filtros FIR, que alguna vez fueron incompatibles con las plataformas analogicas.

El papel del controlador digital con los sistemas de control de movimiento se muestra
en la Figura 2.1. El sistema de control digital de movimiento consta de un microprocesador o
DSP equipado con unidades periféricas necesarias para comunicarse con el resto del sistema.
El algoritmo de control incluye el control de velocidad, que calcula la referencia del
par/corriente a partir del error de velocidad detectado. Ademas, el cédigo del uC/DSP
conforma el lazo local (menor), controlando la corriente del motor (par). Por esta razon, el
controlador digital mostrado en la Figura 2.1 recibe las sefiales de retroalimentacién de
velocidad y corriente y genera los pulsos PWM. La unidad PWM es usada como el
disparador de sefiales para los interruptores de potencia dentro del convertidor de potencia,
modulando asi el voltaje de alimentacién del motor y restringiendo la corriente del motor

para seguir al par de referencia.
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Figura 2.1 El flujo de sefiales entre el controlador de movimiento digital y el resto del sistema de
control de velocidad.

El moédulo contador en la Figura 2.1 recibe el tren de pulsos que vienen del
codificador 6Optico unido al eje del motor. La frecuencia de los pulsos corresponde a la
velocidad del eje. El contador cuenta los pulsos y los convierte en informacion de
retroalimentacion en una palabra digital, leida y usada por el uC/DSP como la velocidad de

retroalimentacion.

El médulo A/D de la Figura 2.1 recibe la sefial analdgica proporcional a la corriente
del motor. Las muestras de la corriente del motor son convertidas en palabras digitales y
usadas como sefiales de retroalimentacion por el control de corriente. La corriente del motor
es controlada por el ajuste del voltaje de alimentacién a un valor deseado. El voltaje del
motor es decidido por el ancho de los pulsos del PWM, generados por la unidad periférica
PWM. Dentro de cada periodo de muestreo el control digital evalta el error en la corriente
del motor y calcula la fuerza del motor en la forma del voltaje de referencia. El algoritmo de
control de corriente calcula los voltajes de referencia que reducen el error de corriente en los
intervalos de muestreo sucesivos llevandolo eventualmente a cero. A lo largo de esta seccion,
el analisis es simplificado por la suposicion de un control de corriente ideal donde la
corriente del motor y par suministrado corresponden a los valores de referencia.

Posteriormente se realizara el analisis del control de corriente para el algoritmo de control.

La implementacion digital implica un deterioro intrinseco de las sefales debido a la
discretizacion del tiempo y de la amplitud. La pérdida de informaciéon es una consecuencia
inevitable del proceso de muestreo. Es indispensable para la implementacion digital de las
leyes de control, relacionar el muestreo a la conversion de las sefiales en tiempo real, del

dominio continuo y(t) (en la Figura 2.2), en sus contrapartes digitales Y;,. La muestra Y, es
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la palabra digital que representa la sefal analdgica y(t) adquirida en el instante t = nT,
convertida en un nimero para ser usado por el algoritmo de control. El proceso de muestreo
consiste de la adquisicion de la sefial analdgica en el instante de muestreo t =nT y
manteniendo el valor y(nT) en un capacitor cargado Cg/y incluido en el circuito de muestreo
y retencion. El convertidor analdgico a digital (A/D) entonces convierte el voltaje Cs/y en el
namero (Y,,) representado por 12-16 bits y lo mantiene dentro de la memoria RAM del

uC/DSP.

©, v
Sefial del dominio Continuo Y —— Y Tren de pulsos
Proceso de ()
Muestreo R N 3
,/ \\ //
7 \ e
7 A ’
/s Y("_l) \\\ Y(njf -
Y(n+1) ~_-7
mn—DT nT M+1DT ®+2)T t m—=DT nT M+ DT (n+2)T t

Figura 2.2 La seial de tiempo continuo y(t) es convertida en un tren de pulsos.

Un proceso similar toma lugar dentro del contador (Figura 2.1) que procesa las
sefiales originadas por el codificador optico y las convierte en muestras de la velocidad o

posicion del eje.

El muestreo da como resultado una discretizacion tanto en amplitud como en tiempo.
La conversion de y(t) en un tren de muestras Y, no tiene en cuenta los valores de la sefial en
tiempo continuo entre los instantes de muestreo. Por lo tanto, la reconstruccion de la sefal
original del tren de muestras no siempre es posible. En tales casos, la discretizacion conduce
a la pérdida de informacion. De acuerdo con el teorema de muestreo de Shannon [Ogata,
1995] es posible muestrear sefiales de tiempo continuo sin deterioro, siempre que la entrada
y(t) tenga un ancho de banda limitado. Si las componentes de alta frecuencia de la entrada
no exceden la mitad de la frecuencia de muestreo f; = 1/T entonces, y(t) puede ser
recuperada completamente del tren de pulsos Y,,. Por consiguiente, en tales casos, la

discretizacion del tiempo no contribuye a la pérdida de informacion. El limite del ancho de
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banda f,. = fs/2 = 1/2T es también conocida como la frecuencia de Nyquist [J. Astrom
& Wittenmark, 1997].

Los microcontroladores contemporaneos y procesadores de sefial estan equipados con
unidades periféricas A/D capaces de alcanzar velocidades de muestreo de f; > 10°. EI
contenido de frecuencias de la corriente del motor y la velocidad del rotor no excede las
decenas de kHz. Por lo tanto, el proceso de muestreo en el controlador digital de velocidad
puede ser organizado de manera que la discretizacion del tiempo no afecte las sefiales de

retroalimentacion.

Las muestras Y,, representan la sefal de entrada y(t) en un instante de tiempo t = nT.
El nimero de bits en la palabra digital Y,, depende de la resolucion de la unidad periférica
A/D. Las resoluciones del A/D varian de 10 a 16 bits. Por lo tanto, las muestras de las senales
retroalimentadas estan internamente representadas como palabras digitales que tienen de 10 a
16 bits. Cuando la sefial de entrada tiene un rango de +10V y es muestreada a 12 bits, el bit
menos significativo (LSB) corresponde a AU = 20V /2% = 4.88mV. Como consecuencia de
ello, la amplitud de la sefial es representada en fragmentos de AU. Fluctuaciones muy
pequetias de la sefial y(t) menores a AU no pueden ser representadas y por lo tanto son
perdidas. Por consiguiente, el proceso de muestreo implica discretizaciéon en amplitud y
pérdidas de informacion causadas por los limites de resolucion de las unidades A/D y una

longitud de palabra finita.

En un sistema de control digital de velocidad (Figura 2.1) las sefiales retroalimentadas
contienen componentes de ruido parasitas, originadas por el proceso de conmutacion del
convertidor de potencia y otras fuentes. En general, el ruido excede la cuantizacion AU del
convertidor A/D, mientras que los errores causados por la discretizacion de la amplitud son
inferiores al ruido intrinseco. Por lo tanto, en la mayoria de los controladores digitales de
velocidad, los efectos de la cuantizacion de la amplitud en la integridad de la sefial de

retroalimentacion son despreciables. [N. Vukosavic, 2007]

En la Figura 2.3 se muestra un sistema de control de velocidad donde se observa el
bloque Ws., el bloque contiene el algoritmo del controlador de velocidad, el flujo de la sefial

del bloque Ws. se muestra en la Figura 2.4 y representa la parte digital del sistema.
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Figura 2.3 Diagrama de bloques de un sistema de control de velocidad.

El flujo de las senales dentro del controlador digital de velocidad estd dado en la

Figura 2.4. La referencia de velocidad w* esta disponible como un tren de muestras (a)ED 16))-
En el instante ¢ = nT, la referencia de velocidad es igual a wgy). El tren de muestras de
retroalimentacion Fg(,ry (velocidad), evalta el error de velocidad Awg, y calcula la
referencia de par T(,). El tren de pulsos de la referencia de par estd dado en la Figura 2.4
como T(pyq. El algoritmo del control de velocidad puede calcular el valor de la referencia de

par a partir de la muestra actual y pasada de la referencia de velocidad, y de las senales de
retroalimentacion, asi como de las muestras anteriores de la referencia de par, como se indica

en la Ec. (2.1)
T(tl) = f(FB(n)' FB(n—l)i FB(Tl—Z)' ey (L)En), (J.)En_l), w’(‘n_z), ey T(j’l—l)' T(j’l—Z)' ) 2.1)

W noz) O o1y ©'(n) © a1

T
[ — —>]
(n—2T(—=DT nT (n+ 1T t W(prc)

Ta-2 Ty Ty T
T T [

(DIG) o ' [

m=2)Tmn—1DT nT (n+ 1T ¢t

FB(n—Z) FB(n—l) FB(n) FB(n+1)

T Feoic)

OZ—H—mO0oQrC »

m—=2)Tn—1DT nT (n+ 1T ¢t

Figura 2.4  Flujo de sefiales dentro de un Controlador de Velocidad
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El control de velocidad es lineal cuando calcula las muestras nuevas de la fuerza del

motor como una suma ponderada de las muestras correspondientes Ec. (2.2).

NF No NT
Ty = Z Fymn-iy G + Z Wi Gi® + Z Tin-1yG (2.2)
i=0 i=0 i=0

En tales casos, los coeficientes de peso G, G y G asumen el papel de ganancias de
retroalimentacion. Los numeros enteros NF,Nw y NT en la Ec. (2.2) determinan la

estructura del control digital de velocidad.

La referencia de par T, es calculada de las entradas muestreadas adquiridas en el
instante t = nT. La nueva muestra T(*n) esta disponible con cierto retraso, necesario para la
unidad de control uC/DSP que evalta la expresion (2.2). La referencia T(*n) es entonces
alimentada al actuador mediante un intervalo de muestreo conjunto T. En casos cuando el
célculo del retraso es despreciable, la referencia de par es fijado en T,y durante el intervalo
de tiempo [nT, (n + 1)T]. Al siguiente instante de interrupcion t = (n + 1)T, el proceso se
repite, obteniendo una nueva referencia T, ). Por consiguiente, la sefial de la referencia de
par T,.y cambia paso a paso, suponiendo un nuevo valor T(’;C) en cada instante de muestreo

kT.

Hay casos donde la implementacion del algoritmo del control digital de velocidad
requiere mucho tiempo, en ocasiones el retardo del calculo es comparable al periodo de

muestreo T. En estos casos, la referencia de par Ty, es aplicada con un retraso de un periodo

de muestreo completo y permanece en la entrada del actuador par durante el intervalo de

tiempo [(n + 1)T, (n + 2)T].

Comparado con la implementacion analdgica, el controlador digital de velocidad
experimenta un deterioro de la sefial debido a la discretizacion del tiempo y la amplitud. Al
mismo tiempo, los calculos numéricos involucrados contribuyen a retrasos de transporte
adicionales. Sin embargo, los controladores digitales de velocidad superan el desempeiio de
sus contrapartes analdgicas. Los efectos de la cuantizacion y los retardos en los célculos se

suprimen mediante el uso de plataformas DSP especializadas en el control de movimiento.
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Con los sensores digitales, como los codificadores Opticos, las senales de retroalimentacion
estan libres de desviacion y libres de ruido y mantienen la relacion sefial a ruido incluso a
velocidades muy bajas de rotacion. Un controlador digital de velocidad puede incluir
compensadores no lineales, un adaptador de parametros en linea y mecanismos de cambio
estructural; se pueden emplear filtros de respuesta finita al impulso y otras caracteristicas que

no estan disponibles en implementaciones analdgicas.

En un control digital de motores eléctricos, las funciones del control de velocidad
pueden implementarse simultineamente con controles de corriente (Figura 2.1) la
disponibilidad de velocidades de muestreo superiores a f; = 20kHz permite anchos de banda
para el lazo de corriente superiores a 1kHz. Consecuentemente, el par real alcanza la
referencia T,.r dentro de los 100 — 200us. Las dindmicas del actuador normalmente
sobrepasan la constante de tiempo del subsistema mecanico por dos 6rdenes de magnitud.
Por lo tanto, el analisis y disefio de los controladores digital de velocidad pueden ser
realizados bajo la suposicion de que el actuador responde instantdneamente a los pulsos de
referencia T(;,) [N. Vukosavic, 2007]. Las excepciones de esta conclusion deben tenerse en
cuenta en los casos en que la inercia del subsistema mecénico es extremadamente baja y/o el

tope del ancho de banda del lazo de velocidad alcanza el rango de 1kHz.

2.2 LaFuncion de Transferencia del Subsistema Mecanico

Un diagrama de bloques de un sistema de control de velocidad con un control digital
(mostrado dentro del cuador punteado) es mostrado en la Figura 2.5. La referencia de par
asume la forma de un tren de muestras T(,). Procesadas a través de un retenedor de orden
cero, la referencia de par es alimentada al actuador de par, afectando de esta manera, la
velocidad de salida y la sefial de retroalimentacion FZ(t). Por lo tanto, las muestras de la
retroalimentacion de velocidad de w55, son afectadas por las muestras de la referencia de par
T(pig)- Por consiguiente, la funcion de transferencia de la planta del sistema de la Figura 2.5
debe representar el impacto de la sefial discreta T, sobre la retroalimentacion discreta

FB
WpjG-
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Figura 2.5 Diagrama de bloques del sistema de control de velocidad con algoritmo de implementacién
digital. El flujo de sefiales dentro de un microcontrolador o DSP se encuentra dentro de la
linea discontinua.

El subsistema mecanico es descrito por la segunda ley de Newton para el movimiento

rotacional, Ec. (2.3).

dw

= Téem — Tk (2.3)

El par Tt comprende el par de carga, asi como la friccion, la friccion en la
transmisiéon y otras componentes de par pardsitas. El parametro ]/ representa la inercia
equivalente del sistema. Se supone que en la Ec. (2.3) las componentes parasitas del par estan
desacopladas de las dinamicas internas del sistema. Por consiguiente, las sefiales asociadas al

par T* pueden ser tratadas como perturbaciones externas.

La referencia de par T*(t) en la Figura 2.5, se establece en Ty, en el instante ¢t = nT
y preserva el valor hasta el siguiente instante de muestreo t = (n + 1)T debido a la presencia
del retenedor de orden cero, donde el control de velocidad adquiere otra muestra de la
retroalimentacion y calcula la referencia de par Ty ). Con un tiempo de retraso despreciable
en el actuador de par, el par del motor T°™(t) sigue la referencia T*(t) sin retraso y sin
error. De acuerdo a la Ec. (2.3) la velocidad del eje w(t) cambia conforme cambia el par del

motor y es afectada por perturbaciones externas T%(t). Los valores de w(t) en el instante
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t =nT y t=(n+ 1)T son denotados por W) y W(n+1) respectivamente. Las transiciones

de velocidad de w(,) a W41y estan dadas en la Ec. (2.4)

nT+T
w =w +1 (T* —TL(t))dt
(1) = Oy + (n)
nT

2.4
nT+T (24)

T . 1 i
nT

Mientras que el par del motor en la Ec. (2.4) no cambia durante el intervalo (nT, (n +
1)T) en general el par de carga TZ(t) es una perturbacion externa que puede fluctuar dentro
del intervalo de manera arbitraria. Esta situacion dificulta el intento de convertir la ecuacion
diferencial (2.4) en una ecuacion de diferencias. Se observa que el ultimo factor en la Ec.

(2.4) es proporcional al valor promedio del par de carga T(Ln) de la sefial T (t), calculada en

el presente periodo de muestreo T' de acuerdo con la expresion dada en la Ec. (2.5).

nT+T

TE = ! TL(t) d
=7 (t)dt @2.5)
nT

Si introducimos el valor promedio de la Ec. (2.5) en la Ec. (2.4), la nueva muestra de

velocidad w41y €s obtenida como una suma ponderada de la muestra anterior w ), el par
del motor T¢,y y el valor promedio del par de carga T&), resultando la ecuacion de

diferencias (2.6)

T
Omrn) = O + 7Ty =7 Tty (2.6)
La ecuacion de diferencias (2.6) describe el subsistema mecanico donde la senal T(*n)
es el par del motor, la velocidad w41y es la salida y T(Ln) que es el promedio del par de carga

entre el instante nT y el instante (n + 1)T representa las perturbaciones externas. La funcion
de transferencia del subsistema mecanico Wp,(z) (planta) se puede encontrar considerando

Wp(z) = w(3)/T*(3), donde w(z) representa la transformada z de las muestras de salida
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w(n) obtenida de la referencia de par dado T*(z) con la condicion T*(t) = 0. Aplicando la

transformada z y la propiedad de corrimiento obtenemos la Ec. (2.7).
T * T *
zw(z) = w(z) + 7T (z2) = (- Dow(z) = 7T (2) @.7)

La funcion de transferencia al pulso de la planta Wy, (%) esta dada en la Ec. (2.8)

w(z) T 1
T*(2) _Tz—l (2.8)

Wp(z) =

Similarmente, la funcion de transferencia al pulso Wp; (3) puede ser obtenida describiendo el
impacto de las perturbaciones de carga T en la velocidad de salida del subsistema mecénico.
Dado el tren de pulsos T(Ln) que es el valor promedio de la sefial TZ(t) dentro de periodos de
muestreo individuales (Ec. (2.5)), la transformada z de la sefial de perturbacion puede ser
obtenida T*(z). La funcion de transferencia al pulso describe la respuesta de la salida a la
perturbacion de carga es igual a —Wp(z). La funcion de transferencia en tiempo discreto
Wp.,(z) puede ser encontrada como w(z)/T*(z) con la condiciéon T*(z) = 0. De la Ec. (2.6)
y aplicando los pasos para obtener la Ec. (2.7), encontramos que Wy (z) = —Wp(2).
Finalmente, la transformada z de la velocidad de salida, cuando tanto el par de carga como la

referencia de par estdn presentes, se obtiene como w(z) = Wp(2)(T*(2) — T*(2)).

2.3 Funcion de Transferencia del Subsistema de Medicion de

Velocidad

Las muestras de posicion del control digital 8,, (F? en la Figura 2.1) y el correspondiente tren
de pulsos ;¢ (FE,; en la misma figura), deben de ser procesadas posteriormente con el fin
de obtener la retroalimentacion de velocidad deseada wh5,. En tiempo continuo, la velocidad
del eje es obtenida como la primera derivada de la posicion. La derivacion en tiempo discreto
implica el célculo de la diferencia entre muestras contiguas. Esta labor estad designada

mediante el bloque W de la Figura 2.5.
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Para obtener la funcién de transferencia al pulso del bloque Wsg, se debe de
considerar el instante de muestreo t = nT cuando el controlador digital adquiere la muestra

Ony = 0(nT). La muestra anterior 8¢,_1y tiene que ser almacenada y residir en la memoria
del controlador. En este instante (t = nT), la retroalimentacion de velocidad a)ff) es

calculada del incremento de la posicion obtenida dentro del periodo de muestreo pasado T
(Ec. (2.9)).
FB Om) — On-1)

Wy = = 2.9)

La informacion de velocidad asi obtenida corresponde a la velocidad promedio durante el
intervalo de tiempo [(n — 1)T,nT], y no corresponde a la velocidad instantanea del eje del

motor w(nT) Ec. (2.10).

nT nT

1
H(n) = e(n—l) + j- wdt = a)fff) = T f wdt (2.10)
(n-1)T (n-1)T

La relacion entre la sefial de retroalimentacion de velocidad wgf) y los valores de la
velocidad del eje del motor we,) = w(nT) en el instante de muestreo necesitan ser
establecidos. En la Figura 2.6, se muestra el cambio de la velocidad del eje del motor entre
dos instantes de muestreo. En casos cuando el par del motor y las perturbaciones de carga T*
se mantienen constantes dentro del intervalo de muestreo T, la velocidad cambia con una
pendiente constante, como se observa en la Figura 2.6. En este caso, la velocidad promedio
durante el intervalo T es proporcional a la superficie S y se encuentra que es igual al
promedio de las muestras vecinas de la velocidad actual del eje del motor w1y y W) en la

Ec. (2.11)

Om) =— 5 @2.11)

Se asume que el par del motor T¢™(t) es igual a la referencia de par T*(t). La
referencia de par es obtenida del circuito retenedor de orden cero en la Figura 2.5. Por
consiguiente, se asume que el par del motor no cambia durante el intervalo de muestreo. En

ausencia de par de carga T*, la velocidad del eje del motor cambia de W(n—1) & Wy en forma

22



lineal. Un cambio de velocidad lineal como el que se muestra en la Figura 2.6 es mantenido
incluso en presencia de las perturbaciones de carga, siempre que T (t) permanezca
constante dentro del intervalo de muestreo individual. Lo anterior es el caso de la mayoria de

los sistemas de control de velocidad practicos.

wn
wn/
nT
S = wdt
(n-1)T

t

Figura 2.6 El cambio de velocidad entre dos instantes de muestreo. Cuando el par de carga permanece
constante durante el intervalo [(n — 1)T, nT], el cambio de velocidad es lineal.

La ecuacion de diferencias (2.11) es transformada en la Ec. (2.12), relacionando la
transformada z de las muestras de la velocidad del eje w(z) y la sefal de la
retroalimentacion de velocidad w2 (3).

FB 1 77!
wP(z) = E«)(Z) + Tw(z) 2.12)

Finalmente, la funcion de transferencia al pulso Wsg(2) de la medicion de la

velocidad del sistema es dada en la Ec. (2.13)

w™P(z) z+1
w(z) 2z

Wsg(2) = 2.13)

2.4 Funcion de Transferencia al Pulso del Sistema en Lazo Cerrado

La funcion de transferencia de lazo cerrado Wsg(2) representa la transicion de la entrada de
referencia w*(z) a la velocidad de salida w(z). Los polos y ceros y el ancho de banda de
lazo cerrado de Wss(z) definen el comportamiento de cada instante de tiempo. En esta
seccion es obtenida la funcion de transferencia de lazo cerrado para un sistema con un control

digital de velocidad, dado en la Figura 2.5. Con el proposito de obtener la funcion de
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transferencia, el sistema de la Figura 2.5 es considerado para sefiales pequefias de entrada y el
limite del par puede ser despreciado. La ganancia del actuador de par K,,, multiplica la salida
del controlador de velocidad PI, por ejemplo, resultando en una ganancia proporcional e
integral efectiva siendo multiplicada K,,, veces. Asumiendo que el actuador de par tiene una
ganancia K,, = 1, el diagrama de bloques simplificado del sistema del lazo cerrado se

muestra en la Figura 2.7.

w*(t) w;‘)mm Aw _;];IG 1— ST 1 w(t)
Whic I\
Wsg

Figura 2.7 Control de velocidad con actuador de par ideal, donde K, = 1. El control de velocidad
trata con sefiales de tiempo discreto y el subsistema mecanico es descrito en términos de
variables de dominio continuo.

El diagrama de bloques de sefial mixta en la Figura 2.7 tiene sefiales tanto continuas
como de tiempo discreto. La salida de tiempo continuo w(t) puede ser aproximada por un
tren de muestras w(,, la transformada z de tales muestras es w(z). La funcion de
transferencia de Wp(z) del subsistema mecéanico es dado en la Ec. (2.8). Esta funcion
relaciona las muestras de entrada del par del motor a las muestras de salida ). La funcion
de transferencia al pulso Wsg(z) de la Ec. (2.13) describe los calculos que resultan en la
sefial de retroalimentacion whE.. Si introducimos Wp(z) y W (%), el diagrama de bloques

asume la forma de la Figura 2.8, que comprende las sefiales de tiempo discreto.

Con el fin de obtener la funcion de transferencia de lazo abierto Ws(z) =
Wec(2)Wp(2)Wsg(3), se requiere la funcidn de transferencia al pulso Wgc(z) del
controlador de velocidad. El controlador digital de velocidad Ws.(z) de la Figura 2.8 calcula

las muestras de la referencia de par del tren de pulsos del error de velocidad Awp;.

24



L
TDIG

Wprg o\ Awpg Torc N Wpjg
T X Wsc(2) +@ Wp(2)
wFE
el Wse(2)

Figura 2.8 Diagrama de bloques de un sistema de control de velocidad, comprendido por sefiales de
tiempo discreto

La Ec. (2.2) provee la fuerza impulsora T(*n) como una suma ponderada de las

muestras pasadas de Aw y T*. El nimero de muestras anteriores involucradas y sus
correspondientes coeficientes determinan la estructura y acciones del controlador digital de
velocidad. Los controladores de velocidad con acciones de control proporcional e integral
aumentan el rechazo de perturbaciones de carga, por consiguiente, asumiremos que la
funcién de transferencia al pulso Wsq(z) incluye una version de un control en tiempo

discreto de la accion proporcional e integral.

Un controlador de velocidad de tiempo discreto con accion proporcional e integral

esta dado por la Ec. (2.14).

j=n
* * FB * FB

Tty = Ke(@m) = @) + Ki Z(“)U) b))
j=0
. (2.14)
j=n

T(t,l) = KPA(‘)(TL) + KI Z Aw(})

=0

La nueva muestra de salida Ty, es calculada en el instante de muestreo ¢ = nT. La
accion integral en la forma discreta comprende la suma de las muestras Aw ), empezando
con Awgy y terminando con Aw,). Las ganancias de retroalimentacion Kp y K; son las

ganancias proporcional e integral respectivamente. El ajuste de las ganancias debe dar lugar a
acciones de control que lleven al error de velocidad hacia cero a lo largo de los periodos
consecutivos de muestreo. Las ganancias de retroalimentacion definen la funcién de

transferencia de lazo abierto Ws(z) y el desempefio del sistema de lazo cerrado.
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Una implementacion directa de la ecuacion previa, requiere de todas las muestras de
velocidad Aw(j, adquiridas en el intervalo [0..nT]. Un microcontrolador no puede
almacenar todas estas muestras en la memoria. Un enfoque mas practico consiste en asignar
una localidad de memoria dedicada para la suma de los errores de velocidad (INT(, en la

Figura 2.9).

Kp
Aoy | o~ INTw { T
: K, nt)
+4 Acumulador de
Error
INT -1y -

Figura 2.9 Implementacion de control de velocidad con accién proporcional e integral. La salida
INT ;) del integrador de tiempo discreto representa la suma de las muestras anteriores.

En el instante t = nT, el acumulador INT es incrementado por Aw . Multiplicado
por K;, el acumulador de error proporciona la accidon integral del controlador de velocidad.

En la Figura 2.9, la referencia de par T(*n) es calculado como K INT () + KpAw ).

Si introducimos la funcién de transferencia (1 — z~1)7! del integrador de tiempo
discreto, la funcion de transferencia al pulso del controlador de velocidad en la Figura 2.9

esta dado por la Ec. (2.15)

_I'® _
Wsc(z) = ro(z) Kp + K, g 2.15)
Una implementacion alternativa del controlador PI de tiempo discreto es mostrada en

la Figura 2.10. Los incrementos del par AT, son calculados en cada intervalo de muestreo y
acumulados dentro del integrador discreto a la derecha de la Figura. Los incrementos de error
son calculados como Awp) —Awp-qy y multiplicados por la ganancia proporcional
obteniendo el incremento de la accidon proporcional. El incremento de la accion integral es

K,Aw(n).
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La operacion de la estructura en la Figura 2.10 es descrita por la ecuacion de

diferencias (2.16).

Téy = Tine) = Kp(Awm) = Aw(n_1y) + KjAw(y) 2.16)

Usando las propiedades de la transformada z, la ecuacion algebraica (2.17) es
obtenida, relacionando las transformadas z del error de velocidad y la referencia de par. De
la Ec. (2.17), se encuentra la funcion de transferencia del controlador de velocidad W (3), y

es esencialmente la misma ecuacion que la Ec. (2.15).
T*(z)(1 -2 = KpAw(z)(1 — z27Y) + K Aw(z) (2.17)

Por consiguiente, las dos implementaciones del controlador de velocidad indicadas en
la Figura 2.9 y Figura 2.10 resultan en la misma funcion de transferencia. La forma
incremental tiene algunas ventajas en el manejo de condiciones de operacion donde el par del

motor alcanza los limites del sistema.

Aw K, /Z\AT(*H)/Z\ T(*n)
4 P
A0 Acumulador
1 Aa)(n—_l)@j K, T(*n_l) st

Figura 2.10 El control de velocidad con acciones de control proporcional e integral implementado en la
forma incremental. Los incrementos de par T, son acumulados en el integrador discreto de
la derecha.

Si introducimos Wp(z) de la Ec. (2.8) y Wsg(2) de la Ec. (2.13) y consideramos la
funcién de transferencia al pulso del controlador de velocidad de la Ec. (2.15), la funcion de

transferencia de lazo cerrado Wss(z) del sistema en la Figura 2.8, obtenemos la Ec. (2.18).

w(z) _ Wsc(2)Wp(2)
*(2) rlog 1t W (2)Wsc(2)Wp(2)

Wss(z) =
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z2(Kp(z—1) + K,z)%

Wss(z) = T 2.18)
z(z—1)2%+ ﬁ(KP(z -1+ Kz)(z+1)
(Kp + K,)?zz — Kpgz
Wss(z) =

T T T T
23— (2 —Kpﬁ—K,Z)zz +(1 +K,w)z ~Krgg
La funcién de transferencia del sistema de lazo cerrado es obtenida como w(z)/

w*(2) en condiciones cuando T(LD 16y = 0. Esta tiene dos ceros y. tres polos de lazo cerrado

La sefial TS;; en la Figura 2.8, representa el tren de muestras de T(Ln), en donde cada

muestra representa el valor promedio del par de carga en el intervalo de muestreo T. La
transformada z de este tren de pulsos es la imagen compleja del par de carga T*(z). Con
wpe = 0y en presencia de las perturbaciones de carga, la velocidad de salida se encuentra
con w(z) = W,5(2)TE(3), siendo W;5(2) la funcién de transferencia de la perturbacion, que

refleja la sensibilidad de la salida a las perturbaciones de carga como se observa en la Ec.

(2.19).

W ( )_ w(z) _ _WP(Z)
Ls\2) = T (3)|,._, 1+ W (2)Wse (2)Wp (2)
T, 2.19)
g2yl
Wis(2) = ! ’

T T T T

3 (2 — Koo — K~ 2 )7 — Ko —

z*—(2-Kp 27—k 2]) +(1+K, 2])5 Kp g
El denominador de Wss(z) y Wy s(2) es el polinomio caracteristico f(z) del sistema.
Las raices de la ecuacion f(z) = 0 representan los polos de lazo cerrado. Se observa que en
la Ec. (2.18) y en la Ec. (2.19), las ganancias de retroalimentacion Kp y K; aparecen
multiplicadas por el factor T/2]. Por consiguiente, es conveniente introducir ganancias

normalizadas p e i que se definen en la Ec. (2.20).

T
=K, — = K, —
p Py i 157 (2.20)
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Si introducimos p e i en las expresiones previas, las funciones de transferencia de

lazo cerrado Wss(2) y Wy s(2) asumen la forma siguiente:

2(p+1)3% - 2pz
22— Q2-p-0z*+(1+Dz—p

Wss(z) =

(2.21)

Wio(z) = T 72—z
Ls\2) = J z23-Q2-p—-0Dz*?+Q+Dz—p

2.5 Polos de Lazo Cerrado y los Efectos de los Ceros de Lazo Cerrado

El polinomio caracteristico f(z) se encuentra en el denominador de la Ec. (2.21), las tres
raices del polinomio ag;,0, y g3 son lo polos de lazo cerrado, determinan el caracter y la
velocidad de la respuesta al escalon. En la Ec. (2.22), f(3) es expresado en términos de sus

raices.
fB)=z-Q-p-z°+(1+Dz—p
f(z) = (3 —01)(z —02)(5 —03) (2.22)
f(z) = 3% — (0, + 0,+03)3% + (0,0, + 0,05 + 030,)2 — 0,0,03

Si igualamos los coeficientes de la primera y tercera ecuacion del conjunto de
ecuaciones (2.22), se obtiene un conjunto de tres ecuaciones (Ec. (2.23)) que relacionan los

polos de lazo cerrado con las ganancias de retroalimentacion normalizadas p e i.
opto,+o0o3=2—-p—1i
0,0, + 0,03 + 030, =1+ 1 (2.23)
010203 =P

Observamos que la colocacion arbitraria de los polos no es factible, ya que los tres

polos estan sintonizados por sélo dos parametros ajustables.

El numerador de la funcion de transferencia Wss(z) estd dado en la Ec. (2.23). Este
polinomio de segundo orden, tiene dos ceros. Las raices de la ecuacion num(z) = 0 son los

ceros de lazo cerrado de la funcidn de transferencia.
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— : 2 — —
num(z) = 2(p + i)z% — 2pz 3, = o z2;=0 2.24)

El cero z, se encuentra en el origen y designa el adelanto de un intervalo de muestreo
T. Por lo tanto, la presencia de 3z, es benéfica ya que reduce los retrasos introducidos por el
polinomio de tercer orden del denominador f(z). El cero de lazo cerrado z; es positivo y
real y se encuentra dentro del circulo unitario, por consiguiente, este se corresponde al lado

negativo del eje real en el plano s, por lo tanto, el sistema se comportara de manera estable.

El cero de lazo cerrado z; contribuye a la accion derivativa de la funcion de
transferencia, este caracter diferencial de Wsg(z) enfatiza el flanco ascendente de la entrada
y de las perturbaciones de la carga. Cambios abruptos en el par del motor, producidos por la
accion derivativa, tienen efectos adversos en el subsistema mecanico y contribuyen con el

desgaste de los elementos de la transmision.

El cero de lazo cerrado 3z, contribuye con sobreimpulsos de la respuesta del sistema al
escalon. Para observar estas condiciones de comportamientos enseguida se presenta la

simulacion del sistema de lazo cerrado.

En la Figura 2.11 se muestra la respuesta al escalon obtenida con los polos 4,0, y 03
y los ceros z; y %,, obtenidos con los parametros propuestos p = 0.15 e i = 0.01, los
valores de los polos, ceros y la respuesta al escalén son obtenidos con Matlab, con los

comando que se muestran en la Tabla 2.1

Tabla 2.1 Secuencia de comandos de Matlab para calcular los polos y ceros de lazo cerrado y obtener
la respuesta al escalon de la funcion de transferencia Wgs(2).

>> p=0.15, i=0.01 % Establecimiento de ganancias p € i.

>> den = [1 -(2-p-1) (1+) -pl; % Polinomio f(z) definido como den de Ec. 2.22
>> num = [2*(p+i) -2*p O]; % Numerador num(z) definido como num

>> roots(nun; % Calcula los ceros de f(z) (polos de lazo cerrado)
>> roots(den); % Calcula ceros de num(z) (ceros de lazo cerrado)
27 response = dstep(num den); % Muestras de respuestas al escalén que son
> obtenidas % con la funcion dst ep de Matlab y
>> almacenadas en ¢l % arreglo r esponse.

>> stairs(response), grid; % Trazado de la respuesta al escalon.
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Figura 2.11 La respuesta de la funcion de transferencia del sistema de lazo cerrado Wgs(3z) expresada
en la Ec. (2.21) para los parametros de retroalimentacion p = 0.15ei = 0.01.

Todos los polos de lazo cerrado en la Figura 2.11 son reales y positivos. En ausencia
de polos negativos complejos conjugados, se espera una respuesta al escalon no oscilatoria.
Sin embargo, la presencia del cero real z; contribuye al sobreimpulso. En numerosas
aplicaciones de servomotores, no es aceptable sobrepasar la referencia. Un sobreimpulso en
este tipo de sistemas puede llevar a la carga mecanica y sus partes vitales, tales como las
herramientas, a una posicion en donde pueden colisionar con otros objetos que se encuentren
operando en sus alrededores y ocasionar dafios. Si consideramos la respuesta al escalon de la
Figura 2.11, el par del motor debe de ser negativo hacia el final del transitorio, que resulta en
una fase de desaceleracion para eliminar el exceso de velocidad. Cambios frecuentes en el
signo del par del motor enfatizan una reaccion adversa en el motor, que conlleva un desgaste

y reduce la capacidad de control de la velocidad y la posicion de la carga.

Para observar la relacion entre el cero z; y el sobreimpulso, enseguida, la respuesta al
escalon del sistema es obtenida con el mismo polinomio caracteristico de la Ec. (2.22), pero
sin el cero z;. La forma de onda resultante de la Figura 2.12 es no oscilatoria, sin
sobreimpulso. La secuencia de comandos de Matlab para obtener la respuesta al escalon de

la Figura 2.12 se encuentran en la Tabla 2.2
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Tabla 2.2  Secuencia de comando de Matlab usada para obtener la respuesta del sistema con dos polos
reales y sin ceros.

>> p=0.15, i=0.01 % Establecimientos de ganancias p ¢ i.

>> den = [1 -(2-p-i) (1+) -pl; % Polinomio f(2z) definido en Ec. 2.22

>> num =251 0 0] % Numerador num(z) definido como num

>> roots(num; % Calcula los ceros de num(z) con 3, =0y

Zy = 0
>> response = dstep(num den); % Obtiene las muestras de respuesta.
>> stairs(response), grid; % Trazado de la respuesta al escalon.

Una comparacion de las respuestas al escalon obtenidas en la Figura 2.11 y la Figura
2.12 indican que los ceros reales positivos de lazo cerrado pueden contribuir al sobreimpulso
en la respuesta al escalon, incluso en caso de que todos los polos de lazo cerrado sean reales.
Por lo tanto, para evitar un sobreimpulso, el disefio de la funcion de transferencia del sistema
de lazo cerrado de control de velocidad debe de establecerse sin ceros. La solucion a este

problema es la reubicacion de la ganancia proporcional. [N. Vukosavic, 2007]

Posicién de Salida

1 T T T T
0.9 -
o8l p = 0.15 i
07k i =0.01 N
S o o, = 0.916 .
c
heiye) L 4
SBos o, = 0.684
[%]
c % o3 = 0.239 1
0.3F i
z,=0
0.2 -
=0
0.1+ %2 .
0 [ [ [ I I I
0 10 20 30 40 50 60 70

Periodos de muestreo

Figura 2.12 Respuesta al escalon obtenida de la funcion de transferencia de lazo cerrado con num(z) =
2iz? y con el polinomio caracteristico f(z) expresado en la Ec. (2.22).
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2.6 Reubicacion de la Ganancia Proporcional

La ganancia proporcional del control de velocidad de la Figura 2.9 multiplica el error de
velocidad, es decir, la accion proporcional se encuentra localizada en la trayectoria directa.
Alternativamente, la estructura del control proporcional puede ser cambiada como se muestra
en la Figura 2.13, en donde la ganancia proporcional Kp se encuentra en la trayectoria de

retroalimentacion y se multiplica por la velocidad retroalimentada.

Th1c
. Aw « _
Wpjg FE\ pre Kz 0\ Toic W WpjG
+_ Z — 1 +}Zj +@ P(Z)

Wsc(2) X

P

wFB.
= Wz ()

Figura 2.13 Control de velocidad en tiempo discreto con la ganancia proporcional reubicada en la
trayectoria de retroalimentacion.

Considerando la estructura del diagrama de bloques de la Figura 2.13 y asumiendo
que el par de carga T};; = 0, entonces, la imagen compleja de la referencia de velocidad

w”*(2) y la transformada z de la velocidad de salida w(z) son expresadas en la Ec. (2.25).
w(2)[1 + KpWsp(2)Wp(2) + Wsc(2)Wsp (2)Wp (2)] = Wsc (2)Wp (2) 0" (2) (2.25)

La funcion de transferencia del sistema de lazo cerrado Wsg(z) con la ganancia

proporcional reubicada es obtenida y se expresa en la Ec. (2.26).

Wes(z) = w(2) _ Wsc(2)Wp(2)
5 0 (@), 1+ Wep(2)Wsc(2)Wp(2)
X, §z2 (2.26)
Wss(z) =
T e 2Ky kig) e + (14 K ) e~ Koy

Con la ganancia proporcional en la trayectoria de retroalimentacion, las

perturbaciones de entrada afectan el par del motor a través de la accidn integral. Por lo tanto
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los cambios en la entrada resultaran en fluctuaciones mucho mas pequefias de la referencia de
par T* y el esfuerzo ejercido en el subsistema mecéanico sera reducido. La implementacion

practica del controlador se expresa en la Ec. (2.27).
ATy = Tiny = Tine1) = Kp (@) = 0(my) + Ko @2.27)
Towy = Tan-1) + ATy

Comparando las Ecs. (2.27) y (2.26), se observa la diferencia entre ambas es la accion
proporcional, ya que en la Ec. (2.27) la accidon proporcional multiplica las muestras de la

velocidad del eje, en lugar de las muestras del error de velocidad del sistema.

Si introducimos las ganancias normalizadas p = Kp(T/2]) ¢ i =K;(T/2]), la

funcién de transferencia del sistema de lazo cerrado queda como se muestra en la Ec. (2.28).

2iz?

Wss(z)=Z3_(2_p_i)zz+(1+i)z—p

(2.28)

Esto prueba que la reubicacion de la ganancia proporcional Kp no cambia el
polinomio caracteristico, que mantiene la forma originada en la Ec. (2.22); el numerador
tiene la forma num(z) = 2iz?, por consiguiente, es removido el cero real 3, = p/(p + i) y
la funcion de transferencia de la Ec. (2.28), tiene dos ceros en el origen; la respuesta al
escalon de este sistema es presentada en la Figura 2.12, la velocidad de salida tiene una
forma no oscilatoria y sin sobreimpulso. Dependiendo de los requerimientos especificos,
ambas implementaciones de los controladores de las ecuaciones (2.16) y (2.27) son
aplicables en el campo, en nuestro caso consideramos la Ec. (2.27) como una aproximacion a

los objetivos de la presente investigacion.

2.7 Calculo de los Parametros de Controladores Digitales de

Velocidad
En esta seccion, se evalua la configuracion de los pardmetros ajustables de retroalimentacion.
El objetivo es lograr una respuesta no oscilatoria de la velocidad lo mas rapida posible. El

primer objetivo es formular una funcion criterio y expresarla en términos de parametros de
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retroalimentacién, después, optimizaremos los valores de los parametros de

retroalimentacioén encontrados, para optimizar el valor de la funcion criterio.

2.7.1 Respuesta Estrictamente No Oscilatoria

Una respuesta estrictamente no oscilatoria impone las siguientes restricciones a los

polos de lazo cerrado.

Im(oy) =0, Im(o,) =0, Im(g3) =0
(2.29)

0 <Re(o;) <1, 0<Re(oy)<1, 0<Re(o3)<1

Bajo estas restricciones, en la Ec. (2.23) y la Ec. (2.29), las ganancias de
retroalimentacion deben de ser elegidas para que proporcionen una respuesta lo mas rapida
posible y un maximo ancho de banda de lazo cerrado. Un gran ancho de banda, permite la
supresion de las fluctuaciones de velocidad causadas por las perturbaciones de la carga. En el
dominio s la frecuencia de ancho de banda wpgy, estd relacionada con los polos de lazo
cerrado. Por otra parte, el dominio z equivalente o,, al polo equivalente s,, en el dominio s,
es obtenido de o, = exp(s,,T), por consiguiente, para el intervalo de muestreo T, la
frecuencia de ancho de banda wgy, es determinado por oy, 0, y 03. Grandes anchos de banda

son obtenidos en casos en los que los polos del dominio z se encuentran cerca del origen.

El periodo de muestreo tiene un efecto considerable en el ancho de banda wgy,. El
ancho de banda de lazo cerrado es proporcional a la velocidad de muestreo f; = 1/T, para

los polos dados o4, 0, y 03 del dominio 3.

2.7.2 Formulacion de la Funcion Criterio

El objetivo del procedimiento para el calculo de pardmetros se formulara en una funcion
criterio expresada en términos de los parametros de retroalimentacion p e i. Las ganancias de
retroalimentacion se encuentran en el proceso de optimizacion, de acuerdo con la funcion

criterio, respetando al mismo tiempo las restricciones dadas en la Ec.es (2.23) y en la Ec.

(2.29).
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La Figura 2.14 presenta una respuesta al escalon estrictamente no oscilatoria de la

velocidad del motor w(t), las muestras del error de velocidad Aw) = w* — w(nT) =

Aw(nT) son estrictamente positivas, ya que la velocidad no sobrepasa la referencia Q*.

NSNS ——

W Awy = Ao(nT) = & — w(nT)
N

w, = w(nT)

t=0 t

Figura 2.14 Respuesta estrictamente no oscilatoria. La superficie sombreada representa a la integral del
error de velocidad

El 4rea sombreada en la Figura 2.14 puede servir como un indicador de la velocidad
de respuesta, entre mas rapida sea la respuesta menor es el area sombreada. La superficie S es

definida por la integral de la Ec. (2.30).

+ o0

S = J Aw(t) dt (2.30)
0
Dada la naturaleza discreta del controlador, la superficie S puede ser expresada en

terminos de las muestras del error de velocidad Aw ), por lo tanto, la integral S convierte en

una sumatoria Q, que se expresa en la Ec. (2.31).

Q= Z Aw(kT) 2.31)
k=0

El valor de Q en esta ecuacion representa la suma de todos las muestras de error
comenzando cuando la posicion de referencia empieza a subir. Este valor depende de las
ganancias de retroalimentacion y sirve como funcion criterio. La eleccion de los parametros

de retroalimentacion ajustables debe de llevar a Q, a los valores mas pequefios posibles para
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las restricciones dadas. El calculo de ganancias optimizadas debe de resultar en un valor
minimo de Q, manteniendo el caracter estrictamente no oscilatorio de la respuesta al escalon.
Considerando la funcion de transferencia de sistema de lazo cerrado dada en la Ec. (2.28) y
teniendo la transformada z del escalén de referencia w*(z) dado como Q*/(1 —z71), las
muestras de error Aw,y son representadas por su imagen compleja Aw(z) dada en la Ec.

(2.32).

Q*
1—-3z1

w (%) = (2.32)

El error de velocidad es calculado en el conjunto de ecuaciones (2.33) y expresado en

términos de las ganancias normalizadas.

Aw(z) = 0*(2) — w(z) = 0 (3)(1 — Ws(2))

1 2iz?
1-2z1\" 23-Q-p-0z2+(+Dz—p (2:33)

Aw(z) =

3(z*+z(p—i—1)+p)
z23-Q2-p-0z2+({+1)z—p

*

Aw(z) =

La imagen compleja de Aw(z) puede ser obtenida de las muestras de error Aw,,y de

acuerdo a la Ec. (2.34)

Aw(z) = z Aw ey 37 (2.34)
k=0

Con la funcion criterio siendo la suma de las muestras de error (Ec. (2.31)), el valor

de Q es igual al valor de la imagen compleja Aw(z) calculada para z = 1 es decir,

8a(1) = B (@)= = ) By = 0 239
k=0

Aplicando los resultados de las Ec. (2.33) y de la Ec. (2.35), la funcion criterio puede

ser expresada en términos de las ganancias normalizadas
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Q=2w() =7

1+p—-i—1+p . 14 1 .
]Q = <_-__>Q 2.36)

—2+p+i+l+i—-p

La funcion criterio puede ser minimizada aplicando las ganancias de
retroalimentacion p e i con la minima relacion p/i posible. La seleccion de ganancias es
restringida por los requerimientos dada por (2.29), imponiendo polos de lazo cerrado reales y
positivos ubicados dentro del circulo unitario. De lo anterior, ahora se puede formular la
configuracion de los parametros optimizados para el controlador de velocidad discreto, con
accion integral en la trayectoria directa y accion proporcional en la trayectoria de
retroalimentacion. Para una respuesta al escalon répida y estrictamente no oscilatoria se debe
de buscar que las ganancias proporcionen la minima relacion p/i, respetando al mismo
tiempo las restricciones dadas por (2.29). En el desarrollo subsecuente, los valores
optimizados de las ganancias normalizadas se encuentran mediante un procedimiento de

busqueda de un valor maximo de Q; = i/p = 1/Q.

2.7.3 Calculo de los Valores Optimizados para las Ganancias

Normalizadas

Encontraremos los valores optimizados de p e i, que resulte en una respuesta al escalon lo
mas rapida posible y estrictamente no oscilatoria. La relacion entre los polos de lazo cerrado
01,0, Y 03,y los valores de las ganancias normalizadas proporcional e integral, se encuentran
dadas en tres ecuaciones relacionadas (Ec. (2.23)), sumando las tres ecuacuines, se obtiene

una restriccion que estd expresada en la Ec. (2.37), lo cual restringe la ubicacion de polos.
(01 + 03 + 03) + (0103 + 0,03 + 0307) + (010,03) = 3 (2.37)

Con so6lo dos parametros ajustables de retroalimentacion dos de los tres polos de lazo
cerrado se pueden ajustar a voluntad, mientras que el tercero se establece como consecuencia
del calculo de la Ec. (2.37). La ganancia proporcional e integral puede ser expresada en
términos de los polos de lazo cerrado, usando la segunda y la tercera expresion de la Ec.
(2.23), la funcion criterio Q; = i/p puede expresarse en términos de los polos de lazo

cerrado de la siguiente ecuacion [N. Vukosavic, 2007]
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[ 0,0, +0,03+030;—1

Q==

p 010,03

(2.38)

Haciendo x = 1/0y, y = 1/0, y v = 1/03, dadas las restricciones por la Ec. (2.29),
los valores de x,y y v son nimeros positivos mas grandes que uno (x > 1, y>1, v>1),

con estos valores la expresion de la Ec. (2.37) toma la forma siguiente
xy+yv+vx+x+y+v+1=3xyv (2.39)

y por consiguiente la variable v puede expresarse en términos de x y y

(x,y) = xy+x+y+1
vix,y T3y —x—y—1 (2.40)
Resultando en la funcidn criterio Q4 (x, y) reformulada como sigue
[
Q= b= X +y+v(xy) —xyv(x,y) 2.41)
_ xy+x+y+1
Q1—x+y+(1—xy)3xy_x_y_1 (2.42)

En este punto es necesario encontrar los valores de x y y que resulten en el maximo
valor posible de Q(x,y). Los argumentos reales positivos de x y y tienen sus valores dentro
del intervalo [1 ...+ o]. Se puede demostrar que la funcién Q4 (x,y) no tiene un maximo en

los limites del intervalo, de la Ec. (2.37) como sigue [N. Vukosavic, 2007]

e Conx =7y = 400, los polos de lazo cerrado 0; = 1/x y 0, = 1/y, estan en el
origen, mientras que el tercer polo permanece fuera del circulo unitario g3 = 3
causando inestabilidad.

e Cuando x =y =1, los polos de lazo cerrado oy =1/x y o, =1/y, se
encuentran sobre el circulo unitario del plano z, y se mapean en el dominio s
como sy, = 0, introduciendo doble integrador dentro de la funcion de lazo
cerrado y la respuesta al escalon no converge hacia la referencia.

e Con cualquier x =1,y =400 o0 y = 1,x = +oo, el tercer polo o3 = 1/v se

ubica sobre el circulo unitario (03 = 1), resultando en un polo equivalente del
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dominio s en s; = 0 que conlleva a la falta de convergencia de la velocidad de

salida hacia la referencia.

Por lo tanto, la funcidn criterio Q4(x,y), tiene su valor maximo o minimo en el
interior de la region en el plano x — y definido por x € [1 ...+ ] y y € [1 ... 4+ oo]. Puesto
que los extremos no residen en las fronteras de la region, sus coordenadas Xppr Y Yopr

pueden ser obtenidas igualando la primera derivada de Q4 (x, y) a cero

d , 0 )
A =220 0 fen =20 2

Si aplicamos la derivacion parcial, se obtiene las funciones f;(x,y) y f2(x,y)

( )_(y—1)2(2Xy—3yx2+y+x2+2x+1)_0
fly) = Gy —x—y—1)2 = (2.44)

£ ):(x—1)2(2yx—3xy2+x+y2+2y+1):0
20y (Bxy —x —y —1)?

(2.45)

Sin tener en cuenta la solucién (x = 1, y = 1) es necesario encontrar valores x > 1

y ¥ > 1 que satisfagan las siguientes ecuaciones:
2xy—3yx2+y+x2+2x+1=0 (2.46)
2yx —3xy?+x+y*+2y+1=0 (2.47)

De la primera ecuacion, la variable y puede ser expresada en términos de x

o) = x2+2x+1
Y =32 “ox—1 (248)
Sustituyendo en la segunda ecuacion, obteniendo
(=1 —4x — 6x% + 3x%)
4x = (2.49)

(3x%2 —2x — 1)2

La solucion x = 0 nos conduce a ceros inestables del polinomio caracteristico de

f(2), las soluciones restantes se encuentran como las raices de la siguiente ecuacion
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Hx)=3x*—6x>—-4x—-1=0 (2.50)
Las cuatro raices de la ecuacion son:
x; = 1.7024
Xp/3 = —0.3512 £ j0.2692 .51
Xy =-—1

Dado que 04y =1/x y debido a la restriccion estrictamente no oscilatoria, son
rechazadas las raices x,, x5 y x,. Por lo cual utilizamos x; = 1.7024 en la Ec. (2.48) y a su

vez en la Ec. (2.40). Obtenemos:

Xopr = Yopr = Vopr = 1.7024 (2.52)

Se puede corroborar que este valor corresponde a un maximo de Q, al graficar la Ec.
(2.42) observamos que el valor de x; = 1.724 corresponde al maxcimo de Q,. Este resultado

se muestra en la Figura 2.15.

0.1733
0.1733
0.1733

g o

0.1733

X:1.702
Y:1.702

0.1733 3 pz:0.1733
1.6995 [

1.708

Figura 2.15 Maximo de la funcién Q, de la Ec.(2.42).
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Consecuentemente, con el fin de obtener una respuesta al escalon rapida y

estrictamente no oscilatoria, el polinomio caracteristico asume la siguiente forma

f(3)=(z—0))(z—0,)(z—03) = (3—0)° (2.53)

Los valores optimizados de los polos de lazo cerrado o4, 0, y 03 son

0,=0,=03=0= = (0.587 (2.54)

XopT

y sus correspondientes valores de ganancias de retroalimentacion normalizadas pypr

e ippr Se obtiene sustituyendo o en (2.23) obteniendo

pOPT = 0-3 = 02027
(2.55)

iOPT = 30'2 - 1 = 003512
Los valores de las ganancias normalizadas popr € ippr se pueden utilizar para
cualquier control PI de tiempo discreto, cualquiera que sea la planta y parametros del
actuador de par, siempre que el sistema mecéanico pueda ser representado por la carga inercial
y que los retrasos en el actuador de par sean despreciables. Las ganancias absolutas Kp y K;
dependen del periodo de muestreo T y de la inercia J:
2] 2]

Kpypr = 0_2027?, Kigpr = 0.035127 (2.56)

En casos en los que la inercia J es alterada en el momento de la ejecucion, la Ec.
(2.56) puede ser usada para el ajuste de las ganancias absolutas de acuerdo con los cambios

de inercia.

En este punto, sefialaremos algunos aspectos de la aplicacion de los resultados
expresados en las Ecs. (2.56) en la configuracion de los parametros de retroalimentacion. En
el diagrama de bloques de la Figura 2.7 del sistema de lazo cerrado, la referencia de
velocidad, la sefial de retroalimentacion y el error de velocidad son expresados en [rad/s]; la
salida de la referencia de par en la misma figura es expresada en [Nm]. Como una
consecuencia, las ganancias optimizadas expresadas en la Ec. (2.56), son expresadas en

unidades [Nm/(rad/s)], es decir, en términos de [Nm s/rad], con esto, podemos asumir
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que en la Figura 2.7 la ganancia K), del actuador de par puede ser agregada dentro del bloque

Wsc, suponiendo que el actuador de par tiene una ganancia K, = 1.

En la Figura 2.16, se muestra el diagrama de bloques del sistema de control de
velocidad, donde se introducen los coeficientes escalares Kpp y Kj;, dichos coeficientes
multiplican la funcién de transferencia de lazo cerrado y afectan la relacion entre los valores
de las ganancias optimizadas de retroalimentacion Kp y K; y sus contraparte normalizadas p
e i. La expresion del la Ec. (2.57) establece los parametros de retroalimentacion. A fin de
establecer las ganancias absolutas, es necesario tener los valores del periodo de muestreo T,

la inercia J y los coeficientes escalamiento Krp y Kjy.

2] 1 2]
KPOPT = 02027?m, KIOPT = 0.03512 ?KFBKM 2.57)
TH(6)
—E;IG 1 — e-sT T*(¢) X T(t) A< 1 w(t)
T |7 & M + s]
T
WSE KFB

Figura 2.16 Control de velocidad digital, con los coeficientes escalares Krp y Ky

2.8 Evaluacion del Desempeiio en Simulacion
Para verificar los resultados de la seccion previa y ademds probar el comportamiento
dindmico de los controladores digitales de velocidad, el sistema de la Figura 2.16 se simulo

utilizando la herramienta Simulink de Matlab.

Utilizaremos la inercia con el valor de J = 4.2 X 107%kg m?, con un periodo de
muestreo de T = 0.001 seg, Kpg = 1y Ky = 1. Los valores de las ganancias Kp,. ¥ Kj,,,
se obtienen sustituyendo los pardmetros del motor en las ecuaciones (2.57).Los valores de la

inercia, par maximo son obtenidos de los hoja de datos del motor GM9234S033. El modelo
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de Simulink mostrado en la Figura 2.17, es modelado de acuerdo al diagrama de bloques de

la Figura 2.13.

= TL > Carga

Par de Carga Carga

Kz

Referencia de . Zero-Order i
Int Ganancia KM
Velocidad ntegrador - Ganancia Integral Hold Inercia 1/J v
Rreferencia 1
k| Velocidad Iy
Referencia 'l KP Par
Velocidad medida Ganancia Proporcional Par de referencia \ 4
1
: Posiciéon| —
Velocidad Estimacion de velocidad 1Ts KFB Quantizer S
z-1
z

Figura 2.17 Modelo de Simulink de un sistema de control de velocidad, con un control PI digital. La
ganancia proporcional es reubicada en la trayectoria de retroalimentacién.

La accion integral procesa el error de velocidad, mientras que la ganancia de la accion
proporcional multiplica la retroalimentacion de velocidad. En el modelo, la referencia de
velocidad y el par de carga suministran las entradas de excitacion y perturbacion del modelo
respectivamente. Se observa que la senal de la retroalimentacion de velocidad es estimada a
partir de las muestras de posicion del eje, de la manera en que se describid en la Ec. (2.9), por
consiguiente, la retroalimentacion de velocidad corresponde a la velocidad promedio en el
periodo de muestreo pasado y difiere ligeramente de la velocidad real. El bloque velocidad
medida y el bloque par de referencia capturan las muestras de la retroalimentacion de
velocidad y la referencia de par y las almacenan en los arreglos velocidad y par para el

trazado de las graficas.

En la Figura 2.18 se muestran las graficas de la simulacion de la retroalimentacion de
velocidad y de la referencia de par. En la simulacion la referencia de velocidad es establecida
con un valor wp;; = 1, en la segunda mitad se establece el par de carga del sistema con un
valor Th;; = 0.001Nm. Las ganancias de retroalimentacion son establecidas de acuerdo a la

Ec. (2.57), mientras que los efectos de la resolucion finita son despreciados.
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Figura 2.18 Respuesta al escalon de entrada y al escalon del par de carga de un controlador de velocidad
de tiempo discreto.

El modelo de simulacién de la Figura 2.17 no toma en cuenta las no linealidades del
sistema, como los limites del par de carga, por consiguiente, los trazos de la simulacion
obtenidos, corresponden a las condiciones de operacion cuando la entrada y las
perturbaciones de carga no tienen limites. Tales perturbaciones no implican que el transitorio
del par del motor alcance los limites del servomotor, consecuentemente, los trazos de la

Figura 2.18 corresponden al régimen lineal del sistema de controlador de velocidad.

La gréfica correspondiente a la velocidad del eje se muestra en la Figura 2.18, es
estrictamente no oscilatoria y no contiene sobreimpulso. Mientras que la velocidad se
aproxima a la referencia, el par no cambia de signo y se mantiene estrictamente positivo. En
la respuesta al escalon del par de carga, el par del motor se incrementa en un intento de
equilibrar el escalon de carga, mientras que la velocidad experimenta un hundimiento. En la
fase final del transitorio, el par del motor excede el par de carga con el fin de proporcionar
una aceleracion para llevar a la velocidad hacia el valor de la referencia. Por consiguiente, el
par del motor excede al par de carga para contra restar la caida de velocidad del sistema, lo
cual no es una manifestacion de un sobreimpulso en la velocidad, ya que la variable de
control es la velocidad y no contradice el comportamiento estrictamente no oscilatorio

esperado.
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En caso de presentarse una variacion en los valores de las ganancias del sistema de
control de velocidad, considerando un decremento de las ganancias Kp y K; en un 70%,

tenemos el siguiente resultado.

20 40 60 80 100 120

Velocidad (o)
rad/s

0 [ L [ L L
0 20 40 60 80 100 120

Periodos de muestreo

Figura 2.19 Respuesta del sistema al tener valores distintos en las ganancias.

Para un incremento en las ganancias del sistema se tiene el siguiente

comportamiento.
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Figura 2.20 Comportamiento del sistema ante un incremento del 100% en las ganancias Kp y K;.
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2.9 Respuesta a Grandes Perturbaciones y el Fenémeno Wind-Up

La respuesta trazada en la Figura 2.18 corresponde al modo de operacion lineal, donde la
velocidad y el par del motor no alcanzan los limites del sistema. Cuando consideramos la
respuesta al escalon de entrada, la amplitud del par transitorio es proporcional a la
perturbacion. Mientras el sistema permanece en el modo lineal, los cambios en la amplitud de
la referencia de velocidad no afectaran el tiempo de subida y el tipo de respuesta. En su lugar,
los trazos del par y la velocidad cambian en proporcion del escaldon de entrada. En cierto
punto, el transitorio de par requerido alcanza el maximo par disponible. Cuando el par del
motor es limitado a +Ty4x, un aumento adicional en la entrada llevara al sistema a un modo

de operacion no lineal.

En el diagrama de bloques de la Figura 2.21, se representa el limite del par +Ty4x, el

cual es modelado como un bloque no lineal colocado a la salida del controlador de velocidad.

TL(t
. e 1) ||
b A e i N SO EECO
X s 'r| 75 M N )
_TMAX
+
wg?a T
WSE KFB

Figura 2.21 Sistema de control de velocidad con capacidad de par limitada.

Con el fin de simular la respuesta de un gran escalon de entrada, al modelo de
Simulink del sistema del controlador de velocidad de la Figura 2.17 se le incluye un limite de
par como se muestra en la Figura 2.22. El limite £ Ty 4x = 0.013736Nm se toma de la hoja

de datos del motor PittmanExpress GM9234S033.

Los resultados de la simulacion, se muestran en la Figura 2.23, en la cual se muestra
el par y la velocidad obtenidos con un gran escalon de entrada Q" = 1500rad para llevar al
par del motor a la saturacion. De igual manera, la amplitud de las perturbaciones

consideradas (1" = 15007rad exceden los limites del par requeridos. Con el limite de par

47



activado, el sistema mostrado en la Figura 2.21 opera en modo no lineal, resultando en una

respuesta transitoria distinta al caso lineal de la Figura 2.17.

Par de Carga Carga
Kz =
O 5 o > O
: N\
Referencia de A Integrador . Zero-Order  Ganancia KM
Velocidad Ganancia Integral Hold Limite de Inercia 1/J

Par

Referencia

1
Velocidad s
Referencia Par

Ganancia Proporcional

»| KP Par de referencia
1

Zero-Order Posicion

Velocidad b Estimacion de velocidad 1/Ts Hold1 KFB Quantizer

Velocidad medida z

Figura 2.22 Modelo de Simulink de un sistema de control de velocidad, con un limitador del par.

En la Figura 2.23 el par del motor alcanza rapidamente el limite Ty, 4x y mantiene el

mismo nivel durante aproximadamente 100 intervalos de muestreo.
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Figura 2.23 Respuesta de un escalén de entrada Q* = 1500 rad, el par entra en saturacion, aunque los
polos de lazo cerrado son para una respuesta estrictamente no oscilatoria, el elemento no
lineal como el limitador de par da lugar a oscilaciones.
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El par del motor se mantiene en el limite positivo incluso después de que la velocidad
alcanza a la referencia, por lo tanto, la velocidad sobrepasa la referencia. Durante el
transitorio, el par se mantiene en un valor absoluto de Ty, cambiando solo su signo de
manera bruzca, las oscilaciones de la velocidad son de forma triangular, con un decaimiento
gradual de la amplitud e incremento de su frecuencia. El fendmeno de las oscilaciones en la
Figura 2.23 es originada por una interaccion entre los elementos no lineales del sistema, tal
como el limitador de par y el integrador del error de velocidad contenido dentro del

controlador de velocidad. Esta interaccion perjudicial es conocida como wind-up.

El fenémeno wind-up es ilustrado en la Figura 2.24, que representa los trazos de la
salida de integracion del error y la referencia de par, estos trazos son obtenido con una gran

referencia de velocidad tipo escalon Q* = 700 rad y la velocidad del eje del motor.
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Figura 2.24 El fenémeno wind-up ilustrado, el cambio en la salida del error integrado en respuesta a
grandes perturbaciones de entrada que va muy por encima de Ty ,x. Mientras el error de
integracion decrece, la velocidad del eje del motor sobrepasa la referencia de velocidad.

En la Figura 2.24 el par electromagnético alcanza el nivel de Ty 4x en el instante tq,
cuando la referencia de velocidad Q*aparece en el sistema. En el intervalo [t; ...t,], la
entrada al integrador de error es positiva debido que Aw = w* — w > 0. Por lo tanto, la
salida del integrador se mantiene incrementando hasta el instante de tiempo t,, cuando la

velocidad del eje del motor alcanza la referencia de velocidad, el error de velocidad llega a
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cero. Durante el mismo intervalo, el par se mantiene en el limite Ty 4x. Con Aw(t,) = 0 seria
conveniente llevar el par del motor a cero, esto mantendria la velocidad del eje del motor en
el valor de la referencia de velocidad. Con la estructura del sistema de control de velocidad
mostrado en las Figura 2.13 y Figura 2.22, este resultado no puede ser alcanzado ya que la
integracion del error se encuentra mas alla del nivel de Ty,x. Para que el par
electromagnético baje, debe de caer primero el error de velocidad del integrador. Dentro del
intervalo [t,...t3], en la Figura 2.24 ¢l par permanece en Ty,yx, resultando en una
aceleracion continua, la velocidad sobrepasa la referencia y permanece incrementandose de
manera lineal, por consecuencia el error de velocidad se convierte en negativo y el error de

integracion comienza a decrecer.

Los efectos causados por el fendmeno wind-up no son aceptables para el
cumplimiento de los objetivos del presente trabajo, por consiguiente se deben de considerar
medidas para eliminar el fendmeno wind-up en la integracion de error. Tal medida es
conocida como Anti-Wind-Up (AWU). Asi que se considera la implementacion de AWU con

controladores PI con la forma incremental que describe la Figura 2.10 y la Ec. (2.16).

2.10 Mecanismo Anti-Wind-Up

Considerando la estructura del controlador con la implementacion mostrada en la Figura 2.13
y Figura 2.9, las acciones proporcional e integral son calculadas en bloques separados e
integrados en el punto de suma y después limitado por +Ty4x. El fendmeno wind-up ocurre
cuando la salida de la integracion del error va mucho mas alla que el limite del par. Para

evitar el fenomeno wind-up del integrador de error, se tomaran las siguientes medidas:

e Dentro de cada periodo de muestreo, nuevos valores tanto de la accidén
proporciona e integral se calcularan por separado.

e Lasuma de estas acciones sera comparada con el limite del par.

e (Cuando la suma exceda al limite del par en un valor AT, la salida del
integrador de error se decrementara en la misma cantidad.

e [a suma de la accidon proporcional y la accion integral ajustada, estableceran

la referencia de par en el limite £ Ty 4x.
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Los incrementos de la accion proporcional e integral son dados en la Ec. (2.9). En los
casos en que la accion integral del control se encuentra en la trayectoria directa y procesa el
error de velocidad y la accion de control proporcional es reubicada en la trayectoria de

retroalimentacion, los incrementos de par son expresados como:

ATty = Tinsn) = Ton = Kp(0@m) = ©men)) + KiAw s (2.58)

Mientras la muestra T(,,,) del par del motor es obtenida como la suma de los

incrementos de par acumulados en el intervalo t € [0 ...(n + 1)T]:

n+1

Tnsn) = Z AT 2.59)
k=0

En la forma incremental, la estructura del control de velocidad debe de calcular los
incrementos de la accion proporcional e integral de acuerdo con la Ec. (2.58) y alimentarlos a
la salida del integrador, como es mostrado a la derecha de la Figura 2.25. En la misma figura
el integrador acumula los incrementos del par de acuerdo a la Ec. (2.59) y provee de la
muestra de referencia de par Tp,,qy. El incremento de par AT,y es alimentado desde el
punto de suma S; al punto de suma S,, donde se le agrega el valor mas reciente de la
referencia de par Tg,), obtenido en el instante de muestreo previo t = nT. La referencia de
par mas reciente es obtenida del bloque de retraso D,, en la Figura 2.25. Se observa en la
figura que el bloque de retraso D, toma en cuenta el valor de la referencia de par procesada a
través del limitador del par, asegurando que el par actual no exceda las capacidades del motor
del sistema. La nueva sefial de la referencia de par T,y = T(,y + AT(;,4), obtenida del
punto de suma de la unioén S, y puede exceder el limite Ty;4x. En este punto el limitador del
par reducird su magnitud, asegurando que el par del motor no sea excedido y que la linea de

retraso D, reciba la sefal dentro de los limites de + Ty 4x-

Cuando el par permanece dentro de los limites, el limitador del par de la Figura 2.25
actua como un bloque de ganancia unitaria. En tales casos el bloque D, y el punto de suma S,
constituyen un integrador, acumulando incrementos de par de acuerdo a la Ec. (2.59) y

provee la referencia de par T, , ;) para el sistema.
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Figura 2.25 Forma incremental de un control de velocidad digital con accién proporcional reubicada en
la trayectoria de retroalimentacion, que elimina el fenomeno wind-up.

La operacion del la estructura del controlador de la Figura 2.25 se evalua por medio
de la simulacion del modelo mostrado en la Figura 2.17, modificada de modo que contenga
un controlador de velocidad con una estructura Anti Wind Up de la Figura 2.25. En la Figura
2.26 se muestra el modelo del sistema con la estructura del controlador de velocidad, para su

simulacion con Matlab en la herramienta Simulink.
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Figura 2.26 Simulacion del modelo del control de velocidad de la Figura 2.25, con la accion proporcional
en la trayectoria de retroalimentacion. La implementacion incremental comprende la
estructura Anti Wind Up.
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La respuesta del modelo es mostrada en la Figura 2.27. Contiene la respuesta del
sistema a un gran escalon de velocidad de entrada Q* = 1500rad, después de 50 periodos de

muestreo y permanece de esa manera por 300 periodos de muestreo regresando finalmente a

Cero.
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0.1+ —
—_ 0.05— |
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Figura 2.27 Respuesta de un escalon de entada Q* = 1500 rad, obtenida con un control de velocidad de
tiempo discreto PI con una implementacion incremental y con una estructura de Anti Wind.
Los trazos son obtenidos del modelo de Simulink de la Figura 2.26, y representan la
referencia de par, la referencia de velocidad, y la velocidad de retroalimentacion.

La velocidad del eje sigue la referencia, alcanzandola sin exhibir sobreimpulso en su
respuesta, en este caso el par del motor cae a cero sin cambios de signo. De igual manera
cuando la referencia cae a cero la velocidad del eje del motor sigue la caida de la referencia
exhibiendo un par de frenado sin cambios de signo y sin sobreimpulso en su respuesta. Por
consiguiente, con la estructura del controlador de la Figura 2.25, tenemos una respuesta del
tipo estrictamente no oscilatoria, que se mantiene en casos en los que tenemos grandes

perturbaciones de entrada.

Es importante mencionar el flujo de las sefiales en el control de velocidad durante el
transitorio de la perturbacion de entrada grande, dada la gran referencia de entrada, un error

de velocidad de considerable magnitud, lleva rapidamente a la sefial de par T(, al limite

Tuax- La velocidad acelera hacia la referencia con una pendiente constante Ty, 4 //. Antes de
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que la velocidad alcance la referencia, las muestras del error de velocidad son positivas, por
consiguiente, el punto de suma S; de la Figura 2.25 se mantiene generando incrementos

positivos de AT, ), el limitador rechaza cualquier incremento de par sobre el limite Ty 4x y

los incrementos de AT, ;) no tienen efecto sobre T(, 1) = Tyax-

Con la velocidad del eje aproximandose a la referencia, el motor libera el par limite

impuesto con una aceleracion constante a = dw/dt. Los incrementos de velocidad en cada
intervalo de muestreo son wf,fﬂ) - a)(Ff) = aT, por consiguiente, los incrementos de par
AT(, 41 obtenidos en el punto S; de la Figura 2.25 son negativos antes de que la velocidad

alcance la referencia. La Ec. (2.58), indica que los incrementos de par cambian de signo
cuando el error de velocidad residual son més pequenios que Aw = (Kp/K;) - aT. Mas alla de
este punto, el contenido del integrador D, + S, disminuye. Con el limitador del par inactivo,
el sistema opera de manera lineal. La caida del error de velocidad y el par es determinado por
los polos del sistema de lazo cerrado, por consiguiente, el error de velocidad se reduce de
Aw = (Kp/K;) - aT hacia cero de manera estrictamente no oscilatoria, que conduce a la
ausencia de cualquier sobreimpulso. Cuando la velocidad se establece en la referencia el par
llega a cero sin cambios de signo y el sistema entra en la condicién de estado estable,
interrumpido solamente por el proximo cambio en la referencia de velocidad. Esto prueba
que la estructura de la Figura 2.23 elimina el fenomeno wind-up en el integrador de error y
provee a una respuesta al escalon estrictamente no oscilatoria, incluso en casos en los que las

perturbaciones de entrada son muy grandes.

2.11 Conclusiones

En el presente capitulo se analiz6 la estructura y modelado de un sistema de control de
velocidad, se obtuvo la funcion transferencia del al pulso del sistema de lazo cerrado de
donde se derivo la funcion transferencia del controlador digital de velocidad PI en forma
directa y en forma incremental. También se obtuvieron los polos y ceros de lazo cerrado del
sistema y se analizd su comportamiento. Se realizo la reubicacion de la ganancia
proporcional de un controlador de velocidad PI de lazo cerrado para la eliminacion de los

ceros del sistema de lazo cerrado, para el mejoramiento de la respuesta al escalon del sistema
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de control de velocidad PI. De acuerdo a una respuesta estrictamente no oscilatoria se
establecen las restricciones para los polos del sistema de laza cerrado. Se realiza la
formulacion de una funcidn criterio para el establecimiento de una respuesta estrictamente no
oscilatorio del sistema de control de velocidad y de acuerdo a la funcidn criterio calcular los
valores de las ganancias normalizadas del sistema. Se realza la evaluacion del desempefio de
las ganancias en el sistema por medio de la simulacion del sistema de control de velocidad PI
con la ganancia proporcional reubicada en la trayectoria de retroalimentacion. El controlador
de velocidad PI realiza el seguimiento de la velocidad de referencia para una respuesta al
escalon unitario con un comportamiento estrictamente no oscilatorio como se esperaba, pero
para gandes perturbaciones el control PI es incapaz de realizar el seguimiento de la referencia

ya que presenta un comportamiento Wind Up.

Se analiza un mecanismo Anti-Wind-Up con un arreglo en el controlador de velocidad
PI de manera incremental, este arreglo soluciona el comportamiento oscilatorio del control de

velocidad para grandes perturbaciones de entrada, eliminando el fenomeno Wind Up.

La respuesta obtenida del control de velocidad PI con la ganancia proporcional
reubicada en la trayectoria de retroalimentacion es adecuada para de control de velocidad, ya
que en la presente investigacion se busca el control de posicion estrictamente no oscilatorio
para un motor, loes resultados del presente capitulo no son adecuados para la aplicacion
deseada. En el siguiente capitulo analizaremos las estructuras y tipos de controladores de

posicion.
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Capitulo 3

DISENO DE UN CONTROLADOR DIGITAL DE POSICION

3.1 Introduccion

El diagrama de bloques de la Figura 3.1 representa el actuador de par y el subsistema
mecanico de un sistema de control de posicidon, la capacidad de par maximo Ty 4y del
actuador depende de los limites del motor y del convertidor de potencia. El subsistema

mecénico en la figura es un integrador doble con salida 6.

TH(t)
+Twax
* Te™ (¢t
T, |1-eT P ®) 1o
T S M @ ] s2
_TMAX
GDIG
6(71) T Krg

Figura 3.1 Actuador de par en el sistema de control

La retroalimentacion de la posicion es obtenida por medio de un codificador optico.
En la Figura 3.1, la variable 8P¢ es una palabra digital que representa la posicion de salida,
la ganancia Kpp = OP1¢ /0 determina la relacion entre la posicion actual y su forma digital,

esto depende del nimero de pulsos por vuelta del decodificador.

Un controlador de posicion con un periodo de muestreo T adquiere las muestras de

posicion 6, y calcula la referencia de par Tp,) en cada instante de muestreo t = nT. El
retenedor de orden cero proporciona la referencia de par de tal manera que el valor de T, se

mantiene a través del periodo de muestreo, en el siguiente periodo de muestreo t = (n +
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1)T, la referencia de par es reemplazado por la muestra nueva de la referencia de par Tg,, 1.

Si despreciamos los retrasos en el control del par del motor, el par real del motor T®™ hara un
seguimiento de la referencia K, T", siempre que estos ultimos se mantengan dentro de los

limites del sistema +Ty 4.

Ademéas de las limitaciones del par, la velocidad debe de ser limitada también. En el
sistema de control de posicion la velocidad no es explicitamente controlada, sin embargo la
velocidad angular de las partes en movimiento y la velocidad de translacion de las partes
moviles tienen que ser limitadas a una velocidad maxima +wy 4. El exceso de velocidad
incrementa los riesgos de dafos mecéanicos debido al movimiento excéntrico de las partes
girando y al desequilibrio de las partes en movimiento. Los rodamientos del motor y
elementos de transmision tienen una velocidad maxima permisible que puede limitar la
velocidad maxima posible del posicionador, por lo tanto, la estructura y las acciones de
control de los controladores de posicion deben de ser disefiadas para asegurar que la

velocidad experimentada durante los transitorios no exceda el rango permisible de velocidad

tTwpyax.

Los limites de velocidad y par introducen no linealidades en el objeto de control, ya
que cuando estso limites son alcanzados el sistema tiene un comportamiento no lineal. La
operacion de los sistemas de control de posicidon, serd considerada primero para
perturbaciones de entrada y de carga pequefias, con transitorios de par y velocidad que
permanezcan debajo de los limites del sistema. Basados en el analisis de los sistemas de
control de posicion dentro de un régimen lineal, se propone una estructura y parametros con
la finalidad de lograr un comportamiento estrictamente no oscilatorio, con la respuesta al

escalon lo mas rapida posible.

3.1.1 La Funcion de Transferencia al Pulso del Objeto de Control
En el capitulo 2 en la seccion 2.2 se defino la funcidn transferencia del subsistema
mecanico del control de velocidad, en esta seccion de analizara la funcidn transferencia del

subsistema mecanico del control de posicion.

58



Considerando el subsistema mecénico de la Figura 3.1 y asumiendo que la inercia J es
conocida y el par de carga TE(t) est4 disponible. Entonces el cambio en la posicion de salida
0 es definido por la Ec. (3.1), como se planteo en el capitulo anterior en la Ec.(2.3).

d?e dw

Z g Z _Tem _ 7L
e P Te™(t) — T (t) @3.1)

La posicion del eje 8 se expresa en radianes, la velocidad del motor w = df/dt es
obtenida en [rad/s], el cambio de velocidad en un periodo de muestreo y el correspondiente

incremento en la posicion puede ser expresado como sigue:

nT+T
T, 1 .,
Wnt1) = W) + YKMT(n) =7 f T*(t) dt (3.2)
nT
nT+T
Onr1) = Ony + j w(t)dt (3.3)
nT

El calculo de w41y en la Ec. (3.2), requiere los valores de la referencia de par Ty
la muestra anterior de velocidad w(y). La velocidad también depende de las perturbaciones

de carga T que puede exhibir cambios en el intervalo observado. La obtencion de la funcion
de transferencia al pulso, requiere de la conversion de las ecuaciones diferenciales en sus
equivalentes ecuaciones de diferencias. La presencia de la integral en las ecuaciones (3.2) y

(3.3) dificulta su conversion.

En la Ec. (3.2), la integral del par de carga representa el valor promedio en el
intervalo de muestreo en cuestion, la Ec. (3.5), es por consiguiente reemplazada por la
constante T(Ln), representando el valor promedio de TZ(t) en el intervalo [nT ... (n + 1)T]. El
impacto del par de carga TL(t) en el tren de pulsos W(n) puede ser estudiado mas a fondo
considerando el tren de pulsos de T(Ln), que conforman los valores promedio de T:(t) dentro

de un periodo de muestreo (Ec. (2.5)). Los valores de la integral de la Ec. (3.3) puede ser

expresada en términos de las muestras de velocidad we,) y wnm4r) solamente en el caso

cuando el cambio de la velocidad real w(t) entre los instantes de muestreo es lineal como se
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indicé en la seccion 2.3 (Figura 2.6, Ec. (2.11)). El cambio de velocidad es lineal solamente

en casos cuando el par de carga T (t) no cambia en el intervalo [nT ...(n + 1)T].

Debido a que el par de carga TL(t) afecta la velocidad y la posicion de salida, la
eleccion del tiempo de muestreo T, tiene que ser considerado de tal manera que el
controlador de posicion pueda proporcionar un par de referencia con suficiente rapidez para
compensar los cambios en la carga y eliminar los errores de posicion. Con un adecuado
periodo de muestreo T, las muestras de la referencia de par T, se actualizan a una
frecuencia de muestreo f; = 1/T, compendo las fluctuaciones de las perturbaciones y

mantiene la posicion de salida en la trayectoria deseada.

Por los motivos citados arriba y discutidos en las secciones previas, el subsecuente
analisis, asume que las variaciones de carga dentro del periodo de muestreo son despreciables
y que el cambio de la velocidad entre los instantes de muestreo es lineal. Con este fin, la
sefial de perturbacion del par de carga TE(t) es asumida como constante en un intervalo de

muestreo [nT,(n + 1)T] e igual al valor promedio del par de carga T(Ln) (Ec. 2.9)) vy

obtenida como:

nT+T

TE = ! T:(H) d
W=7 (t)dt (.4)
nT

Bajo esta suposicion, la transicion de velocidad del instante de muestreo nT al

siguiente instante de muestreo se encuentra mediante la ecuacion de diferencias (3.5)

T *
Os1) = O + 7 KT = Téy (3.5)

Con un cambio lineal de la velocidad del eje, (Figura 2.6, Ec. (2.11)) la integral de la

Ec. (3.3) puede ser expresada en términos de las muestras de la velocidad del eje we) y
W(n41)- El cambio en la posicion de salida puede ser descrito por la Ecuacion de diferencias

(3.6). La ecuacion obtiene la siguiente muestra de salida 6,41y de las muestras de velocidad

Y posicion 6y, wm) Y Wm+1)-
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(n+1)T

9(n+1) = 9(7’1) + f wdt = H(n) +
nT

Wn+1) T Oy T

> (3.6)

La posicion de salida, velocidad, par del motor y la perturbacion de carga pueden ser
expresados en términos de sus imagenes complejas 0(2),w(z),T*(z) y T:(2)
respectivamente, obtenida por la aplicacion de la transformada z a los correspondientes

trenes de pulsos O(ny, W), Tiny ¥ T(Ln).

H(Z) = Z H(i)Z_i ’ (A)(Z) = Z O)(i)Z_i ’
i=0 i=0

o ® 3.7
T'@) = ) Tz, TH@) = ) Ths™
i=0 i=0
Las ecuacion de diferencias (3.5) y (3.6) pueden ser convertidas a ecuaciones
algebraicas y usadas para la obtencion de la funcion de transferencia al pulso del objeto de
control. Con la propiedad de corrimiento en el tiempo de la transformada z [J. Astrom &

Wittenmark, 1997].

Z Oenyz~t = 20(2) — 26 (3.8)
i=0

Introduciendo la propiedad de corrimiento en el tiempo de la transformada z en las
ecuaciones de diferencias de las ecuaciones (3.5) y (3.6) resultan las ecuaciones (3.9) y (3.10)

que representan las imagenes complejas de la posicion y velocidad:

T1 T 1
w(z) = T7=1 KyT*(z) — jﬁT (2) (3.9)
+1
6) = T30 =35 0(2) 6.10)

Como se indica en la Figura 3.1, la Ec. (3.9) se mantiene en el modo de operacion
lineal del sistema. En otras palabras, ¢l par real del motor T¢™(t) corresponde a la referencia

Ky Ty, siempre que estos ultimos se mantengan dentro de los limites del sistema £Ty 4y,
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manteniendo el limitador del sistema inactivo. La imagen compleja de la posicion de salida
0(z) es dada en la Ec. (3.13), expresada en términos de T*(z) y T:(z). La funciéon de
transferencia al pulso Wp(z) y Wp.(3) describen el flujo de la senal de la entrada del par del
motor a la salida (Figura 3.1), y del disturbio de entrada a la salida, respectivamente. En los

sistemas de control de posicion, la planta tiene un polo real doble z,,, = 1y un cero real.

0(z) = Wp(2)T"(2) — WpL(2) T (2) @.11)
Donde
o (1=eT 1\ KyT?(z+1)
WP(Z) _Z<—S KMF) _—2](2—1)2
3.12)
o (1=eT 1\ T3 z+1)
Wp1(2) —Z< Js? ) = 2] (z — 1)2
KyT?(z + 1 T?(z + 1
9(0) = DT () - DT ) 619

3.2 Estructura de los Controladores de Posicion

Con el procedimiento de disefo del capitulo anterior, el controlador de posicion de tiempo
discreto y las ganancias de retroalimentacion pueden determinarse, considerando la funcion
de transferencia al pulso del objeto de control Wy (%), obteniendo la funcion de transferencia
del controlador de posicion Wpe(z) y de las dos anteriores se calcula la funcion de
transferencia del sistema de lazo cerrado Wss(z), con lo cual se obtiene el polinomio
caracteristico y sus ceros, se determinan las ganancias de retroalimentacion que resultan en el
comportamieto de la respuesta al escalén y el ancho de banda de lazo cerrado deseado.
Primeramente es necesario determinar las acciones de control y la estructura del controlador

de posicion.
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3.2.1 Controladores de Posicion con Accion Derivativa

Como la funcién de transferencia del objeto de control 1//s?, contiene dos polos en el
origen, es importante sefalar que la accion de control derivativa puede ser necesaria con el
fin de lograr la estabilidad. Para un mayor entendimiento del papel de la accion derivativa, el
presente analisis se centra sobre un diagrama de bloques simplificado de la Figura 3.2 que

comprende la representacion del control de posicion en el dominio s.

Si asumimos que el control de posicion de la Figura 3.2 tiene acciones de control
proporcional y derivativo, su funcién de transferencia en el dominio s es Wpc(s) = Kp +
Kps, con Ky, = 1, la funcién de transferencia del sistema de lazo cerrado y su polinomio
caracteristico se muestra en la Ec. (3.14) y en la Ec. (3.15) se muestra la frecuencia no

amortiguada w,, y el coeficiente de amortiguamiento ¢ de los polos de lazo cerrado.

1+s%
P
Wss(s) = Ky o (3.14)
1+SK—P+S KP
K, Kp Ky Ky
— 2 2 —
f(s)=s +ST+T' Wn =T E—E (3.15)

La accion derivativa Kpdf(t)/dt, calculada a partir de la posicion de salida, es
equivalente a la accion de control Kpw(t) que es proporcional a la velocidad. Se puede
observar en la Ec. (3.14) que la accion derivativa es indispensable para lograr una respuesta
de lazo cerrado estable y bien amortiguado. Con Kp = 0 el polinomio caracteristico se
convertird en f(s) = s? + w2, obteniendo los polos de lazo cerrado no amortiguados

S1/2 = tjwy.

Controlador de Actuador T, Objeto de
Posicion de Par _ Control
6* ,—\ Ad Trer Tem 1 %
+_Z Whpc(s) Ky =1 N/ Js2

0

Figura 3.2 Diagrama de bloques simplificado de un control de posiciéon en el dominio s.
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3.2.2 Reubicacion de la Accion Derivativa en la Trayectoria de

Retroalimentacion
Con la accion derivativa ubicada en la trayectoria directa (Figura 3.2), la funcion de
transferencia del sistema de lazo cerrado Wss(s), mostrada en la Ec. (3.14), tiene un cero real
s; = —Kp/Kp, el analisis realizado en el capitulo 2 indica que este cero contribuird a un
sobreimpulso en la respuesta al escaldn, incluso en casos cuando todos los polos de lazo
cerrado son reales. De acuerdo con el desarrollo de la seccidn 2.6, la reubicacion de la accidon
proporcional del control de velocidad en la trayectoria de retroalimentaciéon elimina el
sobreimpulso, siempre que los polos discretos de lazo cerrado sean reales y positivos. Un
cambio similar en la estructura del control de posicion, puede remover los ceros de la funcion
de transferencia de lazo cerrado del sistema. En la Figura 3.3 la accién derivativa del control

de posicidn es reubicada en la trayectoria de retroalimentacion.

T,
0" A Y1 Trer | _ g [ Tem AN 1 0
nE Kp +%/ Ky =1—32) 752
Kps
0

Figura 3.3 Control proporcional derivativo con la accién de control derivativa ubicada en la
trayectoria de retroalimentacion.

La correspondiente funcion de transferencia de lazo cerrado, estd dada en la Ec.
(3.16), contiene dos polos y no contiene ceros. Por lo tanto, cuando los polos discretos de

lazo cerrado sean reales y positivos, la respuesta al escalon no contendra sobreimpulso.

0(s) B Kp B 1
0*(s) Kp+ Kps+Js?

“/55(5) =
Kp, 2] (3.16)
1+s Ky +s K,
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3.3 Controlador de Posicion PD Discreto

El diagrama de bloques de un sistema de control de posiciéon PD es mostrado en la
Figura 3.4 [N. Vukosavic, 2007]. La retroalimentacion de la posicién 8F, obtenida del
sensor del eje, es proporcional a la posicion de salidas 8. La relacion entre las dos es definida
por el parametro Kpp. La sefial de retroalimentacion, es muestreada a una frecuencia
f; = 1/T y convertida en un tren de pulsos 855, que consiste de las muestras Kpp Ocny de la
posicion de salida. El discriminador de error en la parte izquierda de la Figura 3.4, compara
la referencia Krpp6™ y la retroalimentacion, obteniendo el error de seguimiento KpzAf. La
accion proporcional del control reside en la trayectoria directa y multiplica el error de
seguimiento. La acciéon derivativa se encuentra reubicada en la trayectoria de
retroalimentacioén con la finalidad de suprimir los ceros de lazo cerrado. Las acciones de
control proporcional y derivativa son denotadas por y; y y, respectivamente. En el instante

de muestreo t = nT, las sefales y; y y, son obtenidas como
Vi) = KrpKpAOp) (3.17)

Yam) = KrsKp(0(n) = 6(n-1)) (3.18)

donde el parametro Kp y Kj representan la ganancia proporcional y derivativa. En el instante
de muestreo dado, la muestra del par del motor Tp,,) es obtenido de la diferencia y;(ny —
Y2@n)- El tren de muestras Tp,; es alimentado al retenedor de orden cero, obteniendo de esta

manera la referencia de par en tiempo continuo T f(t).

En la Figura 3.4, la referencia de par en tiempo continuo Ty..(t) es alimentada al
actuador de par. Para simplificar el desarrollo, se asume que el actuador tiene una ganancia
estatica K); = 1. En la Figura 3.4, se asume que el actuador tiene un limite de par Ty 4x. Es
modelada introduciendo un limitador, que asegura que el par T,,, se mantenga dentro de los
limites +Ty4x. A la derecha se encuentra el par del motor y el disturbio del par de carga T,

que es alimentado al objeto de control, modelado como 1/]s?2.
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+Tyax
KrpgAB T _
Kpp@> FB y DIG 1-— e—sT Tref T 1 0
FBY- 1 em
T_‘T'@_’ Ke 7 R Ts2
72 —Tmax
KFB
HFB FB
Ky(1—z-1) DIG 0
T
Obic
T

Figura 3.4 Sistema de control de posicién con controlador de posicion de tiempo discreto. La accién
derivativa se encuentra en la trayectoria de retroalimentacion.

Considerando el sistema de la Figura 3.4 en modo de operacion lineal, la muestra de

la referencia de par T(, calculada en el instante de muestreo t = nT se muestra en la Ec.

(3.19). La transformada z del par del motor T*(z) se muestra en la Ec. (3.19). Esta ecuacion

define la funcion de transferencia del control de posicion discreto PD.
Tewy = KeKrpKu(0(ny = Omy) + KpKesKu(6n-1) = Omy) (3.19)

T*(2) = KpKppKu(07(3) — 6(2)) — KpKrgKy6(2)(1 — 27%) (3.20)

Las funciones de transferencia al pulso Wp(3) y Wp. (%) estan dadas en la Ec. (3.13),
las funciones describen el flujo de la sefial de la entrada del par del motor a la salida del

sistema (Wp(2)) y de la entrada de la perturbacion a la salida del sistema (Wp; (3)).

En la Ec. (3.20), el primer componente del par del motor T*(z) es proporcional al
error de seguimiento, mientras que el segundo depende del incremento de la posicion de
salida, por lo tanto, la transformada z del par del motor puede ser expresada como T*(z) =
WipA0(z) — Wip(2)8(2), donde Wyp = KpKrpKy y Wip(2) = KpKrgKy (1 —z7"). De
estas expresiones y de las Ec. (3.13) y (3.19), el sistema de control de posicién con un
controlador de tiempo discreto PD puede ser representado por el diagrama de bloques
simplificado dado en la Figura 3.5. Esta representacion es valida para el sistema operando en

modo lineal, con el par del motor permaneciendo por debajo del limite del par +Ty4x. En la
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salida del sistema, 6(3z) representa la transformada z del tren de pulsos de 6, que
comprenden las muestras de la posicion del eje. La imagen compleja de TX(z) representa las
muestras de T(Ln), cada muestra T(Ln) corresponde al valor promedio del par de carga dentro
del intervalo de muestreo T (Ec. (2.5)). Para el sistema de la Figura 3.5, es util calcular la
funcion de transferencia de lazo cerrado Wss(z) = 60(3)/60%(3), asi como, Wis(z) =

0(3)/TE(z) describiendo la respuesta de la salida a las perturbaciones de carga.

T"(2)
6*(z) A6 T"(z) ¢ 0(z)
—7 +@ Wie +@ Q)Y We(2)
Wkp(2)

Figura 3.5 Diagrama de bloques simplificado del sistema de control de posicion, con un control de
tiempo discreto PD.

La funcion de transferencia del sistema de lazo cerrado Wss(%), se muestra en la Ec.
(3.23), mientras que la funcidon de transferencia de la perturbacion de carga se muestra en la
Ec. (3.24) [N. Vukosavic, 2007]. En estas ecuaciones Kp y Kp son las ganancias de
retroalimentacion, Kj, es la ganancia del amplificador de par incluido en la Ec. (3.13) y Kgp

es la ganancia del sensor del eje. La funcion Wy (3) y Wyp son
Wip(z) = KpKppKy (1 —271) (3.21)

Wkp = KpKrpKy 3.22)

mientras que Wp(z) es la funcion de transferencia al pulso del objeto de control, mostrado en

la Ec. (3.13)

6(2) _ Wi pWp(2)
0°(z) 1+ Wp(2)(Wip + Wip(2)) (3.23)

Wss(z) =
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2
SS
1 [2 "z + D]KFBKM [KD ( - 1) + Kp]
W, (z) = 0(z) —Wp(3)
BTN E) T 1+ We(@) Wip + Wi (2)) 324
[T*(z+1)
2J(z — 1)*
W,s(z) =
LS 1+[22(z+1)]KFBKM[KD( Z1)+Kp]

Las funciones pueden ser simplificadas introduciendo las ganancias de
retroalimentacion normalizadas para las acciones proporcional y derivativa. Las ganancias

pueden ser definidas como

TZ
= KpKrpKy | —
p pRFrp M<2]>

(3.25)

TZ
d = KpKppKy <2]>

La introduccion de las ganancias normalizadas facilita el procedimiento de la
configuracion de parametros. Para el caso del control de velocidad discreta, analizada en el
capitulo anterior, se demuestra que los valores optimizados de las ganancias de
retroalimentacion normalizados es invariable (Ec. (2.57)) y no dependen de los parametros
del sistema J, K, y Kpg, ni cambian con el periodo de muestreo T. Resultados similares se
establecen en este capitulo para el control de posicion. Una vez que el ajuste de los
parametros optimizados (pgpr, dopr) sean determinados, las ganancias absolutas Kp y K

pueden ser calculadas multiplicando las ganancias optimizadas por el coeficiente escalar

2] /(KepKuT?).

Con las ganancias normalizadas introducidas en las Ec. (3.23) y (3.24), se obtienen

las funciones transferencias Wss(z) y Wys(2)
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z(z+ Dp

W =
ss(2) z2(z—1)?2+[d(z—1)+pzl(z—1)
(3:26)
B pz2+pz
WSS(Z)_Z3—(2—p—d)Z2+(1+p)Z_d
1 pZ2+pZ
WLS(Z)——KPKFBKM 22-Q2-p-dz*+(1+p)z—d
Ws(z) = e S
Ls\Z) = 2] Z3_(2—p—d)Z2+(1+p)Z_d 427
Wis() = —— 222
Z)=—757
Ls 2] frp(2)

El polinomio caracteristico fpp(2) = 2% — (2 —p —d)z? + (1 + p)z — d puede ser
escrito como fpp(2) = (3 — 01)(3 — 02) (3 — 03) y esta presente en los denominadores de
ambas funciones de transferencia (W, s(z) y Wss(2)). Los raices del polinomio a4, 0, y 03,
son al mismo tiempo los polos de lazo cerrado y determinan el caracter de la respuesta al

escalon de lazo cerrado y el ancho de banda del sistema.

Con la suposicion de que los polos de lazo cerrado son estables y teniendo la entrada
de referencia 8*(t) = ©*h(t), donde h(t) es un escalon unitario, y la perturbacion de carga
TL(t) = Tooaph(t), es posible aplicar las funciones de transferencia Wgs(z) v Wis(3) y
obtener el valor de la posicion de salida de estado estable. Para la entrada y las
perturbaciones de carga teniendo la forma de la funcidon escalon unitario, su transformada z
es 0*(2) = 0" /(1 —37Y) y TE(2) = Tyoap/(1 — 371) respectivamente. De la Ec. (3.26) y

de la Ec. (3.27) la imagen compleja de la posicion de salida es obtenida como:

0(z) = Ws(2)T" () + Wss(2)0*(2) (3.28)

De acuerdo con el teorema del valor final, el valor de estado estable de la posicion de
salida es encontrado de la siguiente manera:
T? 1

() = Ll_rg[(l - Z_l)e(z)] =0" - g ?TLOAD (3.29)
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En estado estable, el error Af() = 0" — O(©) es directamente proporcional al
cuadrado del periodo de muestreo T e inversamente proporcional a la ganancia de
retroalimentacion normalizada p. El aumento en p no lleva al error de salida a cero, ya que el
rango de las ganancias aplicables es restringido por la estabilidad y las condiciones de ruido.
En el andlisis subsecuente, se demostrard que los valores optimizados de las ganancias
normalizadas popr y dopr aplicadas en diferentes plantas, mantienen sus valores
normalizados, por consiguiente, la ganancia pypr no puede ser cambiada en la Ec. (3.25)

arbitrariamente en un intento de reducir el error de salida.

Siendo el error proporcional a T2, este disminuird a medida que aumenta la frecuencia
de muestreo f; = 1/T. Doblando la frecuencia de muestreo se reduciré el error de salida por
un factor de cuatro, sin embargo, hay limites de la frecuencia de muestreo, es decir, en cada
sistema de control digital, algunos fenomenos dinamicos de alta frecuencia y componentes de
ruido no pueden ser eliminadas por una acciéon de control deliberada. Estas sefiales son
atenuadas por el caricter pasa bajos de la planta (motor-carga) y son tratadas como dinamicas
no modeladas. Por lo tanto, el pre-filtrado analdgico y el proceso de muestreo necesitan

asegurar que tales sefiales no se hallen en la adquisicion de la informacion de baja frecuencia.

El impacto del tiempo de muestreo sobre el contenido de ruido del par del motor es
analizado por medio de simulaciones. Un sistema de control de posicion con controlador de

tiempo discreto PD es modelado en Simulink, el modelo es mostrado en la Figura 3.6.

— *
e w

A KP Zero-Order
Hold Limite de
Par

Referncia de
Posicion

Referencia de Par 1
Referencia

areaaj
A S R LW’Q%
Par
Inercia 1/J

KD Diferencia

Referencia

) 1
q 21 Velocidad Medida Velocidad
z Velocidad
—> 1
Posicion

Posicién Medida Quantizer

[ Il
Sl

Figura 3.6 Modelo de un sistema de control de posicion con un controlador de tiempo discreto PD. El
bloque designado como Quantizer, permite configurar la resolucion del sensor del eje.
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Las acciones de control son ubicadas de acuerdo al diagrama de bloques de la Figura 3.5,
después del bloque ZOH (retenedor de orden cero), el limitador de par restringe el par del
motor al rango +T),4x. El objeto de control es modelado como W, = 1/Js?. La resolucion
del sensor del eje del motor es modelada en el bloque Quantizer, para este caso se utilizo un

intervalo de cuantificacion de g = 0.003146 rad

En las Figura 3.7, Figura 3.8 y Figura 3.9 se presentan las formas de onda del par y de
la posicion del motor ante un cambio de referencia tipo escaldon, considerando diferentes
periodos de muestreo: T = 1ms en la Figura 3.7, T = 3ms en la Figura 3.8 y T = 10ms en
la Figura 3.9. En las tres simulaciones, las ganancias de retroalimentacion Kp y Kj son
ajustadas de acuerdo con la ganancias normalizadas obtenidas de las ecuaciones (3.25), por
lo cual preservan el cardcter de la respuesta de acuerdo con las Ecs. (3.25) a diferentes

frecuencias de muestreo.

0.15F T T T T T T T T T =
o
E z 0 — i W W i L—
01 I I I [ I I I I I
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1
T T T T T T T T T
—_ 1 B
(==}
SO
0
o £ o5k i
2]
o
o
0 I I I [ I I I I I
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1
T =0.001s

Figura 3.7 Trazo de simulacion del par y posicion del motor obtenido con un control de posicion PD
discreto dado en la Figura 3.5, con un periodo de muestreo T = 1 ms.
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Figura 3.8 Trazo de simulacién del par y posicién del motor obtenido con un control de posicién PD
discreto dado en la Figura 3.5, con un periodo de muestreo T = 3 ms.
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Figura 3.9 Trazo de simulacion del par y posicion del motor obtenido con un control de posicion PD
discreto dado en la Figura 3.5, con un periodo de muestreo T = 10 ms.

Se observa que la efectividad del sistema de control de posicion de la Figura 3.4, no
puede incrementarse reduciendo el periodo de muestreo. EI mayor periodo de muestreo
aceptable depende de los efectos de cuantificacion y el contenido de ruido. La aplicacion de

altas frecuencias de muestreo, requiere encoders con un gran nimero de pulsos por vuelta.
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3.4 Calculo de Parametros Optimizados

En esta seccion se analiza la configuracion de pardmetros del control de posicion PD, con el
objetivo de lograr una respuesta de tiempo minimo y estrictamente no oscilatoria. Los ceros
01,0, y o3 del polinomio caracteristico fpp = 2> —2—-p—-d)z’+ (1 +p)z—d =
(3 — 01)(3 — 0,)(3 — g3) han de ser nimeros reales y positivos que residen dentro del
circulo unitario. La configuracién optimizada de las ganancias de retroalimentacion resulta
en una rapida respuesta al escalon bajo las suposiciones antes mencionadas. Con el fin de
obtener las ganancias optimizadas, es necesario obtener la funcion criterio que expresa la

calidad de la respuesta en forma numérica.

En la Figura 3.10 se muestra una respuesta al escalon estrictamente no oscilatoria de
la posicion del eje 8(t) junto con la posicion de referencia 8*(t), que exhibe un escalon en

t = 0. Las muestras de error de salida AB,) = 6" — 6(nT) = AO(nT) son estrictamente

positivas, ya que la posicion de salida no sobrepasa la referencia 6.

6*
SN
W AOiyy = AO(nT) = 6" — Oy
N
6, = 0 (nT)
t=0 t

Figura 3.10 Respuesta al escalon estrictamente no oscilatoria de la posicion de salida. El Area sombreada
corresponde al erro de velocidad integral, entre mas pequeiia el Area sombreada, se obtiene
un respuesta mas rapida al escalén.

El 4rea sombreada en la Figura 3.10 puede servir como un indicador de la velocidad
de respuesta. Una velocidad de respuesta mas rapida resulta en un area mas pequefia. Dada la
naturaleza discreta del control, la superficie S es definida por la suma de Q, definida en la Ec.

(3.30).
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= AG (kT
Q kZO (KT) (3.30)

El valor de Q en esta ecuacion representa la suma de todos las muestras de error
comenzando cuando la posicion de referencia comienza a subir. Este valor depende de las
ganancias de retroalimentacion y sirve como funcion criterio. La eleccion de los parametros
de retroalimentacion ajustables debe de llevar a Q, a los valores mas pequenos posibles para
las restricciones dadas. El calculo de ganancias optimizadas debe de resultar en un valor
minimo de Q, manteniendo el caracter estrictamente no oscilatorio de la respuesta al escalon.
Considerando la funcion de transferencia de sistema de lazo cerrado dada en la Ec. (3.26) y
teniendo la transformada z del escalén de referencia 6*(z) dado como ©*/(1 — z71), las

muestras de error Af ) son representadas por su imagen compleja A9(z) dada en la Ec.

(3.31).

26(3) = (1 - Wss(2))0"(2)

AO(2) = z2(z—1)?+d(z—1(z+1) ch
(Z)_z3—(2—d—p)z2+(p+1)z—d 1-3t (3-31)
20, _
26(z) = z(z—1)+d(z+ 1)z .

23 -2-d-p)z2+(@+1)z—d

La imagen compleja de AB(z) puede ser obtenida de las muestras de error A0, de

acuerdo con la Ec. (3.32).

A0(z) = z AB ey z7F (3.32)
k=0

Con la funcién criterio siendo la suma de las muestras de error (Ec. (3.30)), el valor
de Q es igual al valor de la imagen compleja AB(z), en la Ec (3.32) calculada para z = 1 es

decir,

AB(1) = A0(B)|,=1 = Z AByy = Q (3.33)
k=0
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Aplicando los resultados de la Ec. (3.31) y de la Ec. (3.33), la funcion criterio puede
ser expresada en términos de las ganancias normalizadas:

d(1+1)

d
= 26(1) = o =%or
¢ O =T Fdsprpri=d p (3-34)

Para una respuesta estrictamente no oscilatoria, los polos de lazo cerrado g4,0, y 03
tienen que asumir valores reales y positivos en el intervalo (0 ...1), los polos son los ceros

del polinomio caracteristico:

fop=2"-Q2-p—-dz*°+ (1 +p)z—d=(3—01)(z—0,)(z —03)
(3.35)
fop = 33 — (01 + 05 + 03)3% + (01,0, + 0,03 + 0301)3 — 010,03
Para la expresion anterior, los valores gy, 0, y g3 pueden ser expresados en términos

de ganancias de retroalimentacion normalizadas p y d:

0-10-20-3 - d
0,0, + 0,03 + 030, =1+p (3.36)

O'1+O-2+O'3=2—p—d

La suma de las ecuaciones previas resulta en la Ec. (3.37), esta ecuacion impone una
restriccion en la colocacion de los polos, es decir, los tres polos de lazo cerrado no pueden
ubicarse arbitrariamente, con los dos primeros polos seleccionados a voluntad, el tercero sera

calculado a partir de la Ec. (3.37), la cual se obtiene sumando las ecuaciones (3.36).
(01 + 03 + 03) + (010, + 0,05 + 0301) + (010,03) =3 (3.37)

El calculo de los parametros p y d que cumpla con las condiciones anteriores y
minimice la relaciéon d/p es equivalente al procedimiento de la Seccion 2.7.3, obteniendo las
ganancias p e [ para el control de velocidad. La funcidn criterio puede ser expresada en
términos de los polos de lazo cerrado:

0,0, + 0,03 + 030, — 1

P
d 010,03 (3-38)

Q=

1
Q
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Introduciendo los valores reciprocos de los polos de lazo cerrado x = 1/0y, y = 1/0,
y v = 1/03 y expresando v(x,y) en términos de 1/0; y 1/0, (Ec. (2.40)), la funcidn criterio
puede ser expresada como Q = 1/Q,(x,y), cuando ésta satisfaga los argumentos reales

x>1lyy>1:

xy+x+y+1
3xy—x—y—1

QU

1
5 =x+ y + (1 — xy) (3.39)

Q=
Las ganancias de retroalimentacion popr v dgpr, que resulta en el maximo Q4 (x,y) y
en el minimo @Q, son encontradas igualando las primeras derivadas a cero:

_00:1(x,y) _

0Q1(x,
filey) = 222 -2

0, falx,y)= 3y 0 (3.40)

Introduciendo y = y(x) de la Ec. (2.48) en la ecuacion anterior, los valores
optimizados para X,y y v son obtenidos como Xppr = Yopr = Vopr = 1.7024.
Consecuentemente, todos los polos de lazo cerrado 04,0, y g3 son iguales (Ec. (3.41)) y el

polinomio caracteristico f(z) asume la forma que se muestra en la Ec. (3.42).
0y = 0 =03 = 0.587 3.41)

f(Z) = (Z - 0'1)(2:' - 0'2)(2:' - 0'3) = (Z - 0')3 = (Z - 0587)3 (3.42)

Los valores optimizados de las ganancias normalizadas pypr v dopr son calculadas
de 01,0, y o3 (Ec. (3.43)). Los valores obtenidos corresponden a la configuracion de las
ganancias optimizadas del control de velocidad proporcional e integral, obtenido en la Ec.

(2.55.

dOPT = 0-3 = 0.2027

popr = 307 — 1 = 0.03512 @43

Mientras que la configuracion optimizada de las ganancias normalizadas se mantienen
para cualquier sistema de control de posicion, los valores absolutos de Kp y Kp dependen de
la inercia del objeto de control J/[K gm?], el parametro Ky del eje del sensor, la ganancia Ky,

del actuador de par y el periodo de muestreo T. Los valores absolutos de las ganancias de
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retroalimentaciéon pueden ser calculados de la Ec. (3.44). En este caso, las ganancias

optimizadas cambian con el cuadrado de la velocidad de muestreo.

2] 2]
KDOPT = 02027W KPOPT = 003512W (3.44)

3.5 Simulacion del Sistema con un Controlador PD

Las caracteristicas dinamicas del controlador de posicion disefiado en la seccion
previa y mostrada en la Figura 3.6, son investigadas corriendo el modelo de Simulink y
obteniendo las graficas de la posicion de salida y los transitorios del par del motor, para una
entrada de referencia y las perturbaciones de carga. Los parametros del sistema a considerar
son los siguientes: | = 4.2 X 107°Kgm?, T = 0.001s, Kz = 1 y Kj; = 1. Las ganancias de

retroalimentacion son sintonizadas de acuerdo a la Ec. (3.44).

La respuesta transitoria del par del motor y la posicion de salida para el cambio de la

referencia de posicion, es mostrada en la Figura 3.11
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Figura 3.11 Respuesta transitoria del par del motor y la posicién para pequeiios cambios de escalon en
la posicion de referencia. La amplitud del escalon de entrada es pequeiia y el par del motor
no alcanza el limite del sistema. Las ganancias de retroalimentaciéon del control PD son

sintonizadas para obtener una respuesta al escalon de tiempo minimo no oscilatoria de la
posicion de salida.
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La amplitud de la referencia es pequefia y el par del motor no alcanza el limite
+Tyax, la posicion alcanza la referencia en 15 periodos de muestreo, tanto el par como la
posiciéon exhiben un comportamiento no oscilatorio. La posicion de salida alcanza la

referencia sin sobreimpulso.

En la Figura 3.12 se aplicé una perturbacion de par de carga en forma de pulso en el
instante de muestreo k = 35 y luego se quité en k = 70. Se observan las consecuencias en la

respuesta transitoria de la posicion, velocidad y del par del motor.
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Figura 3.12 Respuesta transitoria del par del motor, velocidad del eje y posiciéon, para el cambio del par
de carga.

El escalon de carga produce una velocidad negativa y consecuentemente un error en
la posicion (Ec. (3.29)). El control de posicion provee un par motor para balancear la carga.
En el instante cuando T,,, = T;, la velocidad deja de disminuir. En el subsecuente intervalo
cuando T,,, > T, la velocidad es llevada a cero. El error de posicion resultante AB =

0.3389rad.

El cambio del periodo de muestreo no mejora la respuesta del sistema en el caso de la
Figura 3.12, ya que la respuesta esperada en presencia de un par de carga en el controlador

PD esta dada por la Ec. (3.29).
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3.6 Operacion de un Controlador de Posicion PD Ante Grandes

Perturbaciones

Cada sistema de control de posicion tiene dos limites intrinsecos. El par del motor
T, no puede ir mas alla del limite +T,;,x definido por las caracteristicas del motor y por la
corriente maxima disponible del convertidor de energia. Ademas, la velocidad del eje tiene
que ser restringida a +wy4x La velocidad excesiva puede resultar en un esfuerzo y desgaste

de los componentes del subsistema mecéanico y eventualmente causar fallas.

La respuesta transitoria del par dada en la Figura 3.12 alcanza momentaneamente el
limite Ty 4x, llevando al sistema a un modo de funcionamiento no lineal. En esta figura el par
del motor se recupera rapidamente del limite, el sistema regresa al modo de operacién lineal
y el caracter no oscilatorio de la respuesta transitoria es preservado. Vale la pena investigar la
respuesta del sistema para grandes perturbaciones, a continuacion, el modelo de la Figura 3.6
es usado para obtener la respuesta transitoria del par, la velocidad y la posicion, obteniéndose

la respuesta mostrada en las entradas y perturbaciones de par, Figura 3.13.

0.2

—

50 100 150 200 250 300 350 400 450 500 550

Par (1)
N-m
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rad/s
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Figura 3.13 Operacién del control de posicion PD con grandes perturbaciones de entrada. El par del
motor alcanza el limite del sistema, llevando al sistema a un modo de operacién no lineal
que resulta en oscilaciones pobremente amortiguadas. La amplitud de la oscilaciéon es
inversamente proporcional a su frecuencia.
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El par del motor alcanza el limite del sistema, llevando al sistema a un modo de
operacion no lineal, resultando en oscilaciones pobremente amortiguadas. En un primer
momento, un gran error positivo llega a la referencia de par T* al limite (T,,, = +Tyax)- La
aceleracion a = dw/dt = +Ty,x/] es constante y la velocidad aumenta a un ritmo
constante. Con w = at, los cambios en la posicion de salida son 8 = at?/2. En el instante
t;, la posicion alcanza la referencia y el error de posicion cae a cero. Mas adelante, con un
error de posicion negativo A@ < 0 en la entrada, el control de posicién provee un par de
referencia negativo. Con 6(t;) = 6 seria deseable parar al sistema y mantener w(t) = 0
para t > t;, sin embargo, este resultado no puede ser posible debido a que la velocidad
w(t) = aty llega a un valor grande. El intervalo T, requerido para desacelerar de w(t;)
hasta detenerse, es inversamente proporcional al limite del par (Ty; = Jat;/Tyax). Por lo
tanto, la velocidad permanece positiva después de t; y la posicion de salida sobre pasa la
referencia. Debido a un gran error de posicion negativo, el par del motor alcanza el limite

negativo y se convierte en T,,, = —Tpax.

En el instante t,, la velocidad se reduce a cero, pero la condicion de estado estable no
es establecida. Mientras se desacelera en el intervalo (¢; ...t;) el sistema acumula un gran
sobreimpulso en la posicion de salida. Con el par del motor negativo, el sistema desacelera
mas y la velocidad se hace negativa disminuyendo su amplitud. En el instante t3, el error de
posicion es una vez mas igual a cero y 6(t3) = 0™, pero el estado estable no es restaurado en
este instante debido a que w(t3) # 0. El proceso continua como se muestra en la Figura 3.13,
con el error de posicion oscilando y gradualmente decreciendo en amplitud. La amplitud de
las oscilaciones es inversamente proporcional a su frecuencia, indicando un comportamiento

no lineal del sistema.

El fenémeno wind-up esta presente en la Figura 3.13, el integrador que lo provoca
estd dentro del objeto de control ya que la posicion de salida es obtenida de la integracion de
la velocidad. Mientras el par se encuentra en el limite, la posicion de salida varia y sobrepasa

la referencia.
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3.7 Control de Posicion No Lineal

Como se observa en la Figura 3.13, el sobreimpulso y las oscilaciones no lineales surgen
debido a un insuficiente par de frenado disponible en el instante t;. Especificamente, la
velocidad tiene un valor distinto de cero (w(t,) # 0) en ¢l instante cuando la posicion de
salida alcanza la referencia (6(t,) = 6¥). Una tasa de desaceleracion limitada |dw/dt| =
Ty ax/] no puede asegurar una abrupta reduccion en la velocidad. Por lo tanto, la posicion de
salida pasa a través del objetivo con una velocidad distinta de cero, produciendo un
sobreimpulso y consecuentes oscilaciones no lineales, como se muestra en la Figura 3.13.
Con el fin de evitar el sobreimpulso, es necesario aproximarse a la posicion objetivo de tal
manera que la velocidad de movimiento se reduzca a cero cuando la posicion de salida
alcance el objetivo. Por lo tanto, el control de posiciéon PD debe de ser modificado de tal

manera que el error de posicion y la velocidad vayan a cero al mismo tiempo.

Cuando el sistema se mueve hacia el objetivo, el valor absoluto del error de posicion
representa a la trayectoria restante. Asumiendo que el sistema frena con el mdximo par
disponible (=T 4x), la velocidad se reduce como una funcién lineal de tiempo. Puesto que la
salida es la integral de la velocidad, es posible expresar la maxima velocidad permisible wy,
para la trayectoria restante Af. El sistema con un par de motor limitado T4y, corriendo a
una velocidad |w| < wy (AB) sera capaz de alcanzar una velocidad cero al mismo instante de
tiempo cuando la posicion de salida alcance el objetivo. Con el fin de garantizar tal
comportamiento, es necesario implementar un limite de velocidad wy (Af) = fp(AB). Las

subsecuentes consideraciones estan enfocadas en determinar la funcion fp(A9).

3.7.1 Dependencia del Limite de Velocidad Sobre la Trayectoria

Restante
Considerando que el sistema corre a una velocidad w hacia la posicion objetivo, con la
trayectoria -restante A y con una tasa de desaceleracion —dw/dt = —Ty4x /] limitada por

el limite del sistema +Tj,4x. La energia cinética de un sistema esta dada en la Ec. (3.45).
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1
Wiy (@) = 5] w? (3.45)

Durante la fase de desaceleracion, el servomotor entrega el par —Ty;4x, oponiéndose a
la direccion de movimiento. En tal caso el servomotor trabaja como generador. Convierte la
energia cinética del sistema en energia eléctrica. Si despreciamos las pérdidas de potencia. La
potencia eléctrica obtenida de las terminales del motor es igual a P; = wTy4x. La energia
cinética del subsistema mecanico se reduce al mismo ritmo. Reduciendo asi la velocidad de
movimiento. En un servo-sistema practico, la potencia de frenado P; obtenida de los ejes de
desaceleracion es recuperada en la fuente primaria o convertida en calor y disipada en una

resistencia de frenado dindmico (DBR, por sus siglas en inglés).

La energia cinética es tomada por el servo motor a través del proceso de frenado con
un par constante Ty, = —Tyax. Por consiguiente, puede ser calculado multiplicando el par y

el error en la trayectoria, como es indicado en la Ec. (3.46).

Wppr(AB) = TyaxAB (3.46)

Con el fin de evitar el sobreimpulso, el sistema necesita llegar a la posicion objetivo,
al mismo tiempo que la velocidad se reduce a cero. Por consiguiente, en cualquier instante t,,
durante el proceso de desaceleracion, caracterizado por la velocidad actual w(t,) y la
trayectoria restante Af(t, ), la energia cinética W,y (w(t,)) no debe de exceder el valor de
Wper(AB(t,)). La maxima velocidad permisible w,, del sistema acercandose a la posicion
objetivo puede ser calculado de Wy;y = Wppr. La velocidad estd dada en la Ec. (3.47) como
una funciodn de la trayectoria restante, el par maximo y la inercia. Esta ecuacion relaciona el

valor absoluto |wy,| al valor absoluto de la trayectoria restante.

2Ty ax|A0]

lwy| = fp(146]) = ]

(3.47)

3.7.2 Mejorando el Controlador PD

La estructura del control de posicion PD, dada en la Figura 3.4 no limita la velocidad. Por

consiguiente, los cambios de velocidad incrementaran con la amplitud de entrada. Para un
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escalon de entrada suficientemente grande (Figura 3.13), la velocidad excede el limite wy,.
Con el fin de implementar una trayectoria dependiente del limite de velocidad, la estructura
de la Figura 3.4 debe de cambiar. Es de interés notar que la sehal y, en la Figura 3.4

corresponde a la retroalimentacion de velocidad:

Y2 = KpgKpwT (3.48)

Por lo tanto, dado y; = y, en la misma figura, la velocidad de movimiento es
proporcional a y;. En la Figura 3.4, el objeto de control con la accion derivativa en su lazo
menor constituye un control de velocidad local, donde la sefial y; asume el papel de una

referencia interna de velocidad.

Y1

© > KenlisT 649

Por lo tanto, la velocidad del sistema puede ser limitada interviniendo la estructura del
controlador de posicion e imponiendo un limite wy (|A8])(KpgKpT) en la sefial y,. Cada vez
que |y;| exceda el limite KpgKpTwy (|AB]), el valor absoluto de la senal es restringida
mientras preserva el signo. En otros casos, para perturbaciones de entrada bajos, la sefial y,

no es afectada por el limite de velocidad funcional.

La funcionalidad requerida del limite de velocidad wy, (|A8]) es ilustrada en la Figura
3.14. [N. Vukosavic, 2007]. Con el error de posicion A8 en el eje horizontal y la velocidad en
el eje vertical, el diagrama representa un plano de fase. Los puntos de operacion permisibles
(A8, w) estan comprendidos por el drea sombreada. En la figura la linea recta f1 tiene una
pendiente Kp/(KpT). Considerando la estructura de la Figura 3.4 con la sefial interna
v1 = KpgKpAB =~ KpgKpwT tomando el papel de referencia de velocidad. En el plano de
fase de la Figura 3.14, la linea f1 proporciona la velocidad KpA8/(KpT) para el error dado
A@. La operacion de control de posicion de la Figura 3.4 puede ser prevista de tal manera que
la accion proporcional genere la referencia de velocidad interna corresponde a de y; =
KrpKpAO, mientras que la retroalimentacion derivativa de posicion y, proporciona la
retroalimentacion de velocidad y el sistema corre a una velocidad w = KpA8/(KpT),

proporcional al seguimiento de error A6.
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Figura 3.14 Funcionalidad de la trayectoria dependiente del limite de velocidad. Los puntos de
operacion permitidos estin contenidos dentro del Area sombreada.

Se concluye que el area sobre la recta f1 en la Figura 3.14 no puede ser alcanzada, ya
que la accidén proporcional genera la sefal y; estrictamente sobre la linea fI. No todos los
puntos de la linea f1 son permitidos, debido a la necesidad de limitar la velocidad de acuerdo

ala Ec. (3.47)

La curva de la raiz cuadrada fp en la Figura 3.14 corresponde al limite de velocidad
que se observa en la desaceleracion (Ec. (3.47)) con el fin de asegurar una distancia de
frenado suficiente y detener el motor en la referencia de posicion. El punto de interseccion de
fo v fl es denotado por A en esta figura. Cuando el sistema opera con perturbaciones
relativamente pequefias, requiere valores de par por debajo del limite, el punto de operacion
se desliza a través de la linea f1 entre el origen y el punto A: es decir, el limite de velocidad

de la raiz cuadrada fp no se activara.

Cuando la amplitud de la referencia se incrementa, el transitorio de par alcanzard el
limite del sistema y el valor de y,;, calculado como KrgKpAB8, ird mas alla de A. En este

punto, no se debe permitir al sistema subir a lo largo de la linea fI. En su lugar la velocidad
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interna de referencia debe de ser limitada, en el plano de fase, el punto de operacion (A6, w)

tiene que ser restringido a la seccion AB de la curva de la raiz cuadrada fp.

Ademas de la trayectoria dependiente del limite de velocidad wy,(A8) = fp(AB), la
velocidad de movimiento tiene que ser sujeta a |w| < wyux donde el limite wpyux
corresponde a la maxima velocidad que preserva la integridad del subsistema mecanico. Este
limite es representado por la linea horizontal fm en la Figura 3.14. Mas alla de la
interseccion B en la figura, la sefal y;debe ser limitada en amplitud a KrgKpTwp4x, con el

fin de restringir la velocidad de movimiento del limite del sistema wp;4x.

La operacion deseada del control de posicion puede ser descrita como sigue. Para los
errores de posicion |[Af] < AB(A), el sistema opera de manera lineal, el flujo de sefial
mostrado en la Figura 3.4 no es alterado, y la senal y; mantiene el valor de KpzKpA8. Con el
error de posicion AG(A) < |AfB| < AO(B), la amplitud de y, es limitada a KzgKpTfp(|A6))
y el signo es mantenido. En el caso cuando AB(B) < |A6], la amplitud de y; es constante e

igual a KFBKD(UTMAX‘

El bloque con la ganancia proporcional en la Figura 3.4 que proporciona y; =
KrpKpAB, tiene que ser reemplazado por otro bloque, que calcule y; = fx(A8) de acuerdo

con la Ec. (3.50).

(k100 ,ZT 106
fx(AB) = min ZD—T,(UMAX, % KrpKpT sgn(A0) (3.50)

La entrada del bloque mantiene el error de posicion Af. Con la referencia de
velocidad interna fx(A#), el punto de operacion en el plano de fase, mostrado en la Figura
3.14, se desliza a lo largo de la linea fI, esto para pequeias perturbaciones hasta que alcanza
la interseccion A, con el limite de la raiz cuadrada fp. Estos limites son seguidos hasta que

la maxima velocidad wy 4% se alcanza en la interseccion B.

Es interesante observar que en el caso cuando |A8| < AB(A), la operacion del sistema
no es afectado por el reemplazo del bloque de la ganancia proporcional con fx(A@). En otras

palabras, con posiciones de referencia mas pequeios que A8(A), la funcion fx(Af) resulta
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en y, = KrgKpAB y el sistema corresponde completamente al bloque previo del diagrama
dado en la Figura 3.4. El sistema donde la ganancia Kp es reemplazada por fx(A8) se

muestra en la Figura 3.15 [N. Vukosavic, 2007].

T,
KFBAH* KFBAH T* +TMAX
V1 DIG |1 — o=5T | T T - 1 0
_ — o em
yz _TMAX
KFB
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] KD(]' - Z_l) T
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Figura 3.15 Control de posicion de tiempo discreto proporcional derivativo, donde el bloque
proporcional es remplazado por una funcién no lineal fx(AB).

3.7.3 El Error del Controlador del Lazo Menor

La ley de control no lineal, dada en la Figura 3.15, se basa en un lazo interno con una
referencia de par interna y; y una retroalimentacion de par y,. Este lazo de par proporcional
controla la velocidad w con cierto error. La necesidad de proporcionar un valor finito de la
sefial de la referencia de par Ty, requiere un valor de Ky (y; — ¥,) distinto de cero. Por esta
razon, la diferencia entre la velocidad interna de referencia y,/KpzKpT y la velocidad real
que es inversamente proporcional a la ganancia d y a la ganancia K). Cuando la relacion
Tuwax/Kuy es grande, el error y; — y, puede tener un valor considerable. En tales casos, para
tener en cuenta la imperfeccion del controlador del lazo interno, el lazo dependiente del
limite de velocidad de la Ec. (3.47) puede ser modificado y sintonizado a fin de que el

sistema desacelere y alcance el objetivo sin sobreimpulso.

Dado el intervalo de frenado con T,,, = —Ty4x, la referencia y, y la sefial de
retroalimentacion 7y, del controlador de lazo interno difieren por Ay =y, —y, =

—Tyax/Ky. Con y, = KpgKpTw la velocidad real w es igual a (y; + Tyax/Ku)/KrgKpT),
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por lo tanto, se supera la referencia de velocidad interna que se habia supuesto en la Ec.
(3.49) y,/KegKpT por Awg = Tyax/(KrgKpKyT). El error Awp asume valores
despreciables en los casos en que la ganancia de retroalimentaciéon Kp y la ganancia del
actuador K, son grandes, mientras los picos de par Ty 45 son relativamente pequefios. En el
caso cuando Awp no puede ser despreciable, la velocidad real excede las restricciones dadas
en la Ec. (3.47), como consecuencia, el sistema de control de posicion en la Figura 3.15
alcanza la posicion objetivo con w > 0. La velocidad residual de w(A8 = 0) = Awg produce

un exceso de la posicion de salida que excede el objetivo provocando un sobreimpulso.

En un sistema corriendo hacia un objetivo negativo, la velocidad de movimiento es
negativa, mientras que el par en la fase de frenado es igual a T,,, = +Ty4x. Cuando el
sistema frena, la velocidad real w es igual a (y; — Tyax/Ku)/KrsgKpT) y la velocidad

residual Awg es negativa.

Con el fin de evitar el sobreimpulso causado por la imperfeccion del controlador del
lazo interno, la restriccion de velocidad fx(A@) tiene que ser modificada. El limite de la raiz
cuadrada impuesto en la velocidad interna de referencia y,, obtenido de la Ec. (3.47), tiene
que ser coregido por T,,,/(KrgKpKyT) con el fin de proporcionar un frenado oportuno y
restringir el movimiento del sistema a la region permitida del plano de fase (el area
sombreada en la Figura 3.14). El limite de velocidad permitido fx*(A@) estd dado en la Ec.
(3.52). Para las velocidades por encima del limite w(A), el limite de velocidad fp en la Ec.
(3.47) se incrementa en | Ty, /Kpp Kp Ky T, lo cual incrementa la referencia de par T,.f, que
proporciona el par de frenado necesario para evitar sobreimpulsos. El limite inferior de fp*
en la Ec. (3.51) es establecido a w(A) = 2KpTyaxT/(JKp), esta velocidad corresponde a la
interseccion de las curvas fly fp en la Figura 3.14. Para |w| < w(A4), el sistema opera en
modo lineal, donde el limite de velocidad no lineal fx* se encuentra inactivo. El limite de

velocidad modificado fx*(A8) es usado en las subsecuentes modelos [N. Vukosavic, 2007].

fp*(AB) = min{ w(A),| Ks ’ZTMA]XIAel +

Tem |
KFBKDKMT (3.51)
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Kp|AB|

fx*(Af) = min {IP(D_T' wMAX'fp*(AH)} KrpKpT sgn(A0) 3.52)

La restriccion de la velocidad interna de referencia al area sombreada de la Figura
3.14 todavia puede dejar fuera del area permitida a la velocidad real. El exceso de velocidad
es proporcional al error de velocidad transitoria del control interno de velocidad. Incluso una
pequeiia excursion mas alla del limite fp(A@) resulta en un retraso en el frenado y en un
sobreimpulso. Con el fin de proporcionar un frenado oportuno, el limite de velocidad de la
raiz cuadrada puede ser reducido, compensando de tal manera los errores de la velocidad
dinamica. El valor nominal del coeficiente de escalamiento en la Ec. (3.51) es K¢ = 1. En las

simulaciones subsecuentes, el escalamiento es establecido en Kg = 0.98

3.8 Simulacion del Sistema con un Controlador PD No Lineal.

La estructura en la Figura 3.15, sera evaluada por medio de una simulacioén. El
modelo de Simulink dado en la Figura 3.6 se toma como punto de referencia, el modelo es
modificado removiendo el bloque de la ganancia Kp e insertando en este lugar la funcion
fx*(A@) dada en la Ec. (3.52). El bloque no lineal Y1 en la Figura 3.16 recibe el error de
posicion A@ y el par T, y proporciona la velocidad interna de referencia y;, limitado de

acuerdo a las ecuaciones.(3.51) y (3.52).

Par de Carga

Tem -

Y1 IL[_ :/-\

+ Error Posicion U
A

_ Signal 2

Posicion
Referncia

Zero-Order Par de referencia

Hold Limite de Inercia 1/J
Par —>

KD Diferencia

71 Velocidad Medida  Velocidad 5
z velocidad
| posicion
Posicion| —
s

Subsystem

Referencia

I

referencia

Posicion

Figura 3.16 Sistema de control de posicién PD, incluido el bloque de la funcion fx*(A0) dada en la Ec.
(3.52). El bloque no lineal Y1 reemplaza la ganancia proporcional Kp.

88



El subsistema Y1 se detalla en la Figura 3.17. El limite de la raiz cuadrada es
corregido por la adicion del valor absoluto del par del motor, obtenido del bloque Abs1, el

bloque llamado LIMITER da el limite inferior de la sefal de acuerdo con la Ec. (3.51).

Error
Posicion

min  —p>|
= 9 o
Math Gain2 Y1

Product

Gain Function Gain1 LIMITER

CO——>{ v | R >

Tem

Abs1 Integer Delay

WMAX*KFB*KD*Ts

WMAX

=
=l
Sign

Figura 3.17 Subsistema de Simulink implementando la funcién no lineal fx*(A8), como se define en la
Ec. (3.52). Este subsistema reemplaza al bloque de la ganancia proporcional Kp del modelo
dado en la Figura 3.5.

La simulacién es desarrollada de acuerdo a un sistema con los siguientes parametros
Ky =1, Tyax = 0.13736Nm, Kpg =1, T = 1ms, ] = 4.2 X 10 %kgm?, 8* = 100 rad
y wyax = 480.44 rad/s. Las ganancias de retroalimentacion son establecidas de acuerdo

con la regla de disefio de la Ec. (3.44).

La respuesta a grandes escalones de entrada se muestra en la Figura 3.18, los trazos
representan el par del motor, velocidad y posicion, el sistema primero acelera usando el par
maximo Ty 4y, corriendo a la méxima velocidad w4y y eventualmente frenando, usando el
par de frenado disponible —Ty,x, deteniéndose justo a tiempo al llegar al objetivo sin
presentar sobreimpulso, es importante observar que la respuesta dada en la figura alcanza el

objetivo en el menor tiempo posible, dados los limites Ty ax Y Wprax-
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Figura 3.18 Respuesta a un escaléon grande de un control de posicion PD en tiempo discreto con
trayectoria dependiente del limite de velocidad.

En la Figura 3.19 se observa la respuesta transitoria del modelo de Simulink de la

Figura 3.16.
T
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~ I
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Figura 3.19 Respuesta transitoria al par de carga del modelo de Simulink de la Figura 3.16. Donde se
observa el error de posicion causado por un par de carga constante.

Cuando se aplica una perturbacion de par de carga, donde observamos que al aplicar

el par de carga al sistema, el controlador de posiciéon proporciona un par motor para
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balancear la carga. En el instante que el par electromagnético es igual al par de carga, la
posicion de salida se mantiene desviada de la posicion deseada 8*. Este comportamiento del
controlador de posicion PD es indeseable para el cumplimiento de las caracteristicas
necesarias de un control de posicidon, ya que es deseable que el sistema sea robusto y

mantenga la posicion deseada 8" en presencia de perturbaciones de carga.

Por consiguiente, es necesaria la implementacion de la accion de control integral, para
eliminar el error de posicion causado por la aplicacion de un par de carga constante. En
seguida se analizard la respuesta transitoria del sistema con las acciones de control

proporcional, integral y derivativo.

3.9 El Controlador de Posicion con Accion Integral

Un control de posicion con accidn integral elimina el error de posicion causado por
una carga constante, también proporciona a los sistemas la capacidad de seguimiento de
perfiles con pendiente constante sin errores. La estructura y configuracion de parametros es
considerada para la operacion en modo lineal, se analiza la habilidad del sistema para el
seguimiento de trayectorias de referencia, para la operaciéon con grandes perturbaciones de

entrada, donde se alcanzan los limites de velocidad y par del sistema.

El diagrama de bloques de un controlador de posicion PID lineal en tiempo discreto
es mostrado en la Figura 3.20 [N. Vukosavic, 2007]. Las acciones proporcional, integral y
derivativa en la Figura 3.20, estdn arregladas para remover los ceros de lazo cerrado y
eliminar el sobreimpulso asociado con tales ceros, al mismo tiempo, la reubicacion de las
acciones proporcional y derivativa en la trayectoria de retroalimentacion y su
implementacion en la forma incremental facilita la subsecuente implementacion de la ley de
control no lineal, adecuada para la operacion con grandes perturbaciones , donde el par Ty;4x

y la velocidad wy4x entran en los limites del sistema.

La accion integral es ubicada en la trayectoria directa y procesa el error de
seguimiento Af. En la salida del bloque de ganancia K;, el incremento en la accion integral

es obtenida como KrgK;Af. El incremento en la accidon proporcional es obtenido como la
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Figura 3.20 Control de posicion en tiempo discreto, lineal con acciones de control integral, proporcional
y derivativo. La accion integral se encuentra en la trayectoria directa y procesa el error de
seguimiento Af. Las acciones de control proporcional y derivativo estin ubicadas en la

travectoria de retroalimentacion.
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diferencia entre las dos muestras sucesivas de la retroalimentacion yscy = KppKp (6, —

H(n—l))-

La senal y; es restada de KpzK;A6, obteniendo el incremento Ay;de la sefal y;. Los
incrementos Ay; son sumados dentro del integrador digital, denotado como INT en la Figura

3.20. La retroalimentacion derivativa es obtenido como Y,y = KpgKp (65, — 0n_1)). Las
muestras de la referencia de par Tg,) son calculadas como y;(n) — Yo y alimentadas al

retenedor de orden cero. Se asume que el par electromagnético T,,, es proporcional a la
salida del retenedor de orden cero Tep,(t) = Ky Tref(t). Es importante notar que la sefial y,

representa la referencia interna de velocidad, esto es, por razones de analisis en las secciones
previas, la retroalimentacion derivativa y, es proporcional a la velocidad el eje y constituye

un lazo de velocidad local con la referencia y; y la sefial de retroalimentacion y,.

Un controlador de posicion en tiempo discreto adquiere las muestras de

retroalimentacion 6,y en el instante de muestreo t = nT. Las muestras de la referencia de
par T(,y son calculadas de la referencia de posicion, la muestra 6,y y las muestras de

retroalimentacion pasadas (Ec. (3.53)).

j=n
Ty = Krs | Ki 2(96’) = 0¢)) = KeOny = Kp(Ony = 9(n—1))] (3.53)
j=0

Si asumimos que el tiempo requerido para evaluar la Ec. (3.53) es despreciable

comparado con el periodo de muestreo, el par del motor T, (£) = KT,y es generado por el

actuador y alimentado al objeto de control durante el intervalo [nT ...(n+ 1)T], en el

instante t = (n + 1)T, la muestra nueva de la referencia de par Tp,,,) es calculada y

alimentada al retenedor de orden cero.

La suposicion de que el par del motor Tep, (t) = Ky T(y, se encuentra disponible en el
instante t = nT se basa en que el actuador de par tiene un retraso insignificante y el tiempo
de célculo es una pequena fraccion del periodo de muestreo. El actuador de par recibe la

referencia digital T,y y produce el par del motor real T, en el eje del motor.
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3.10 La Operacion en Modo Lineal y las Funciones de Transferencia

al Pulso

El par del motor y la velocidad del sistema son limitados a Tysx vV @ @Wpax
respectivamente. En la respuesta a grandes perturbaciones de entrada, el par y/o la velocidad
pueden alcanzar sus limites y llevar al sistema a un modo de operacion no lineal. Con la
variable de control al limite, el par no es afectado por la retroalimentacion y el lazo es
interrumpido, en este punto, los cambios en la posicion de salida no pueden ser controlados.
Con el fin de proporcionar un comportamiento controlado en tales casos, el controlador de
posicion tiene que ser ampliado con una ley de control no lineal, similar a la dada en la

Figura 3.15 y la Ec. (3.50).

Cuando las perturbaciones son relativamente pequeas, las variables del sistema en la
Figura 2.21 permanecen dentro de los limites del sistema, el sistema tiene un
comportamiento lineal y la relacion entre la posicion de salida, la entrada y las
perturbaciones pueden ser descritas por medio de la funcion de transferencia al pulso; el
caracter de la respuesta es determinado por lo polos y ceros de la funcion de transferencia de

lazo cerrado.

Se asume que el objeto de control tiene una inercia J con una friccion despreciable, la
funcion de transferencia al pulso del objeto de control fue discutida en detalle en la seccion

3.1.1, la reescribimos la Ec. (3.13) a continuacion.

0(z) = Wp(2)T*(3) — Wp(3)T"(2) (3.54)

Donde la funcion de transferencia al pulso Wp(z) y Wp, (3) son obtenidas como:

1—e™sT 1 KyT?*(z+ 1)
WP(Z)=Z< M]?>= ;](Z_l)z
(3.55)
o (1=e T 1\ T*(z+1)
Wei(2) = Z( Js? ) ~ 2z —1)2

El calculo de la funcion de transferencia del sistema de lazo cerrado Wsg(2), requiere

de la funcion del objeto de control y de la representacion del controlador de posicion en el
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dominio z. La ecuacion de diferencias (3.56), describe el calculo de la siguiente muestra de

la referencia de par, el incremento AT, ) en la referencia de par es obtenido como:
A1) = Tonrn) = T (3.56)

AT(*n+1) = KFB [KI(Q(*n+1) - 0(n+1)) - KP(Q(n+1) - 9(11)) - KD (0(n+1) - 2gn + Q(n—l))]

Si aplicamos la propiedad de corrimiento de la transformada z, la ecuacién de

diferencias es convertida de la siguiente forma [J. Astrom & Wittenmark, 1997]:

T*(2)(z — 1) = Kep{K12(07(3) — 0(2)) — 0(2)[Kp(z — 1) — Kp(z — 2 + 37 1)]} 3.57)

La imagen compleja de la referencia de par es obtenida como:

* z . z—1

T (Z) = KFBKlm(B (Z) - B(Z)) - KFBKPH(Z) — KFBKD o Q(Z) (3.58)

T*(2) = W;(2)(0"(2) — 6(2)) — Wpc(2)6(2) — Wp(2)6(2) (3.59)

T"(2)
0"(z) ~\20(2) '@ S | T2+ | 6(2)
YT MO TRYT S TR g
Wp(z) + Wpe(3)
0(2)

Figura 3.21 Diagrama de bloques simplificado de un control de posicion operando en modo lineal. La
funcion transferencia pulso W;(32), Wpc(3) y Wp(2) representan las acciones proporcional,
integral y derivativo respectivamente.

El diagrama de bloques simplificado del sistema de la Figura 3.21, es obtenido de las
ecuaciones (3.55) y (3.59). De la funcion de transferencia del objeto de control Wp (%) y las
funciones W;(3), Wp:(3) v WpH(z), se obtiene la funcion de transferencia Wsg(z) =
0(2)/0"(2) que se muestra en la Ec. (3.60)
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6(z) WpW,

W. - =
55(3) = o) T T W (W, + Woe 7 W)
KuT?*(z +1) 3 (3.60)
Wss(z) = 2y - 12 N GE=D
SS -
KMTZ(z+1)” z B z—1
1 + 2](Z _ 1)2 KFBKI (Z _ 1) + KFBKP KFBKD Z

Dentro de la funcion de transferencia, todas las ganancias de retroalimentacion K;, Kp
y Kp son multiplicadas por el factor K, T?Kgpg/2J, por consiguiente, es conveniente
ganancias normalizadas i,p y d definidas como:
T? T? T?

[ = KiKppKy E» p = KpKrpKy Z: d= KDKFBKMZ 3.61)

Las ganancias normalizadas contienen los parametros del sistema, simplifican la
funcién de transferencia y el polinomio caracteristico. Los valores optimizados de las
ganancias normalizadas no cambian con los parametros del sistema Ky, T,Kpg y J, lo que

simplifica la sintonizacion y adaptacion.

Con la introduccion de las ganancias normalizadas, se obtiene la funcién de
transferencia de lazo cerrado de la Ec. (3.62), donde fp;p (%) es designado como el polinomio
caracteristico del sistema. En la Ec. (3.63) el polinomio de cuarto orden es expresado en

términos de 0y, 0, y 03.

Weo(z2) = (z+ 1)iz?
SV T 56— D3 + (5 + Dliz? + pa(z — 1) + d(z — 12
(z+ 1)iz? 362
Wesla) = @
frin(@)=z*"—B—-p—-i—-d)z*+B-d+)z*?—(1+p+d)z+d
(3.63)

feip(3) = (2 — 01)(z3 — 02) (2 — 03) (3 — 04)

La respuesta de la posicion de salida a los cambios del par de carga es descrita por la
funcion de transferencia W, s(z) = 0(3)/TE(2), esta funcion es obtenida de la Figura 3.21 y

es obtenida como:
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0(z) _ —Wp.(2)

Wis(2) = Ty = T W W, + W, + Wy)
_KyT*(z+ 1)
2J(z—1)2
Wis(z) = (3.64)
KyT?(z + 1)] [ z z—1 y
1 + —Zj(z — 1)2 KFBKI _(Z — 1) + KFBKP + KFBKD _Z
T? —(z2 - 1)z
Wys(z) = ———
Ls(2) 2] frn(3)

En presencia de una referencia de posicion constante 6*(t) = ©*h(t) y con un
escalon de perturbacion de carga TE(t) = TL94Ph(t), donde h(t) representa un escaldn
unitario, el valor de estado estable de la posicion de salida, puede ser encontrado de la
funcion de transferencia al pulso Wgs(z) y de Wi5(z), en base al teorema del valor final
[Ogata, 1995], con la entrada y la perturbacion de carga teniendo una funcion de escalon
unitario, sus iméagenes complejas son 0*/(1 —z~1) y TL94P /(1 — z71), respectivamente;

dado que los polos de lazo cerrado son estables, el valor final de la salida se encuentra como:

9" LOAD

6(c0) = lim {(1 -z [WSS(Z)m + WLS(Z)m } =0 (3.65)

De la expresion anterior, ante la presencia de una entrada de referencia constante y
perturbaciones constantes de carga |T:94P| < Ty, .y, el valor de estado estable de la posicion
de salida corresponde a la referencia. De acuerdo con la Ec. (3.65 la robustez del controlador
PID es infinita, el error observado en condiciones similares en el controlador PD es
eliminado por la introduccion de la accion integral. El integrador de error en la Figura 3.20,
incrementa el numero total de estados, por consiguiente, el polinomio caracteristico fp;p(2)
es de cuarto orden, en comparacion con el polinomio caracteristico fpp(z) de tercer orden
obtenido en la Ec. (3.27) para el controlador de posicion PD. Un incremento en el orden y un
mayor nimero de polos de lazo cerrado alarga el tiempo de elevacion y disminuye el ancho

de banda de la respuesta del sistema.
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3.11 Calculo de Parametros de Controladores Digitales de Posicion

PID.

El tipo de respuesta transitoria a pequefias perturbaciones donde el sistema opera en
modo lineal, depende de los ceros del polinomio caracteristico fp;p(%). La presencia de
oscilaciones en la respuesta al escalon depende del factor de amortiguamiento de los ceros
del polinomio caracteristico, este también determina el tiempo de subida y el ancho de banda.
Los raices g1, 0,, 03 ¥ g, son determinados por los valores normalizados de las ganancias p, i
y d, llegando a la conclusiéon de que la ubicacion de los polos no se puede realizar de manera
arbitraria. Los polos de lazo cerrado y las ganancias de retroalimentacion estan vinculados

por las siguientes relaciones:

o1t+o,+03+0,=3—-p—i—d
0-10-2 + 0-10-3 + 0'10-4 + 0-20'3 + 0-20'4 + 0'30-4, == 3 + l - d
3.66
010,03 + 01070, + 01030, + 02,0304 = 1+ P + d ( )

0'10-20'30-4 = d

La suma de las cuatro relaciones resulta en la Ec. (3.67), presentando una restriccion
para los polos:

01+ 0y, + 03+ 04+ 0,0, + 0,03+ 0,04+ 0,03+ 0,04+ 030,

+0,0,05 + 0,0,0, + 0,0304 + 0,030, + 0,0,030, = 7 (3.67)

Con la estructura del controlador de la Figura 3.20, una configuracion arbitraria de los
polos de lazo cerrado no es factible. Cuando tres de ellos son conocidos, el cuarto puede ser

determinado por la Ec. (3.67).

En un sistema de control de posicion, la respuesta al escalén deseada es no oscilatoria,
llegando a la posicion deseada sin sobreimpulso. La respuesta transitoria del par, velocidad y
posicion tiene que ser no oscilatoria también, evitando por lo tanto cambios indeseables en el
signo del par y en la direccion de la velocidad. Una respuesta estrictamente no oscilatoria
requiere que los polos de lazo cerrado sean reales y positivos dentro del circulo unitario. Las

ventajas de una respuesta estrictamente no oscilatoria fueron discutidas en el capitulo 2.
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Para crear la configuracion de parametros optimizados, que resulte en un
comportamiento estrictamente no oscilatorio con un corto tiempo de subida, la respuesta de
velocidad debe ser evaluada numéricamente por la formulaciéon de una funcion criterio
apropiado. La funcion debe ser una relacion mondtona con la respuesta de velocidad. Esta
funcion depende de los parametros ajustables de retroalimentacion, por lo tanto el calculo de

sus extremos resulta en la configuracion de parametros optimizados.

Como en la Ec. (3.30), la funcion criterio puede ser definida como la suma de las
muestras del error de posicion. Con una respuesta no oscilatoria, las muestras de error A6y,
son estrictamente positivas. La suma de las muestras de error durante la respuesta al escalon
esta dada en la Ec. (3.68), y es proporcional a la superficie sombreada de la Figura 3.10, que
representa una respuesta al escalon estrictamente no oscilatoria de la posicion de salida y del
correspondiente error. Mientras mas pequefia sea el area sombreada (es decir el valor de Q),

mas rapida sera la respuesta a la respuesta al escalon.

Q= Z AO(kT) (3.68)
k=0

Es necesario expresar el valor de Q en términos de las ganancias de retroalimentacion
normalizadas. Dada la imagen compleja de la referencia de posicion 8*(z) = 0*/(1 —z71)

y la funcion de transferencia de lazo cerrado del sistema Wsg(2) se tiene que

40(z) = ) A0y~ = 0°(2) — 0(2)
k=0

*

(0]
A0(z) = [1 — W(2)]07(2) = [1 - Wss(Z)]l_—Z_1 (3.69)

z*—B-p—-i—-d)z*+B-d+D)z>°—1+p+d)z+d] —(z+1iz? 6*
2*—B-p—i—-dz*+B-d+i)z>?—(1+p+d)z+d 1-3z71

Si introducimos el polinomio caracteristico fp;p(z) de la Ec. (3.63) en la expresion

anterior, la transformada z del error de posicion es obtenido como
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_ 3[z° —Q2-p-dz*+ (1 +p)z—d]
(1-3"146(2) = e ) (3.70)

El valor de Q es encontrado haciendo z = 1 en la Ec. (3.70):

_ 2 p_.
(1 — 3 1)A9(Z)|Z=1 = Ae(l) = AH(k) = 70 = Q 3.71)
k=0

Por lo tanto la suma de las muestras de error seran pequenas y la respuesta rapida para
la configuracion donde la relacion p/i es pequena. Por lo tanto, la configuracion de
parametros optimizados tienen que proveer las ganancias de retroalimentacion p,i y d
positivas, reales y con ceros estables de fp;p(z), minimizando al mismo tiempo la relacion

p/i [N. Vukosavic, 2007].

Si introducimos x = 1/0y,y = 1/0,,v = 1/03 yw = 1/a, la funcion criterio puede
ser expresada en términos de x > 1,y > 1,v > 1y w > 1. De la Ec. (3.67), la variable w

puede ser expresada en términos de las otras tres:

l1+x+y+v+xy+xv+yv+xyv

w(x,y,v) = 3.72)

7Xyv —xy —xv—yv—x—y—v—1

De la ecuacién previa y la Ec. (3.66), la funcion criterio Q puede ser expresada en

términos de x,y y v.

Q(x,y,v)

B x+y+v+w(xyv) —xyvw(x,yv)—1)0" (3.73)
T 14 xy +yv+ovw(x,y,v)+xv+yw(x,y,v) +axw(x,y,v) — 3xyvw(x,y, v)

El minimo de Q(x,y,v) tiene que ser encontrado dentro de la region x > 1,y >
1,v>1y w > 1. El procedimiento fue explicado previamente en el capitulo 2 (seccioén
2.7.3) y capitulo 3 (seccion 3.4). Para simplificar la busqueda del minimo de Q, es
reemplazada por la busqueda para el maximo de Q; = 1/Q. Es necesario demostrar que la
funcioén Q(x,y,v) no tiene un extremo en la frontera de la region de interés. Entonces, las
derivadas parciales de @, son obtenidas. Los valores de xppr, Yopr Y Vopr son calculados de

0Q:/0x =0,0Q,/0y =0y 0Q,/0v = 0. Eventualmente, los valores optimizados para las
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variables x,y y v son encontrados como Xopr = Yopr = Vopr = 1.4667. La cuarta variable
es calculada como w(xppr, Yopr, Vopr) = Xopr = 1.4667. De este resultado, es calculada la
respuesta mas rapida al escalon estrictamente no oscilatoria con los polos de lazo cerrado
01 = 0, = 03 = g, = 0.6818. La forma optimizada del polinomio caracteristico y los
valores optimizados de las ganancias de retroalimentacion se dan en la Ec. (3.74) y en la Ec.

(3.75).

feip(8) = (2 — 01) (5 — 02) (3 — 03) (5 — 0,) = (3 — 0)*

3.74)
01:02203:04:0:1.466720'6818
dOPT = 0'4 = 0.216
PoprT = 403 — 0*—1=0.0516 (3.75)

iopr = 602 + a* — 3 = 0.0052195

La sintonizacion de los valores absolutos de las ganancias de retroalimentacion Kp, K;
y Kp requieren de la inercia J del objeto de control, el periodo de muestreo T, la ganancia
estatica del amplificador de par K,; y la ganancia del sensor del eje Krg. Las ganancias Kp, K;

y Kp son encontradas como
Ky = (2Jiopr)/(KppKuT?)
Kp = (ZJPOPT)/(KFBKMTZ) (3.76)
Kp = (2Jdopr)/ (KrpKuT?)

En casos cuando la inercia cambia durante el ciclo de operacion del posicionador, las
ganancias p,I y d se mantienen constantes, mientras las ganancias absolutas Kp, K; y Kp son

ajustadas de acuerdo a la Ec. (3.76).
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3.12 La Respuesta al Escalon y el Ancho de Banda de los Controles PD
y PID

Es interesante comparar la respuesta del tiempo de subida y el ancho de banda del
control de posicion PD, discutida en el capitulo previo y el control PID, compuesto por la
accion integral y una alta robustez. Ambos controladores son considerados en el modo de
operacion lineal, con la posicion de salida definida por la funcidon de transferencia Wy, (z)
dada en la Ec. (3.26) para el control PD y la funcion de transferencia W,(z) dada en la Ec.
(3.52) para el control PID. Se asume que las ganancias de retroalimentacion son puestas de
acuerdo a las Ec. (3.43) y (3.75) para proveer la respuesta estrictamente no oscilatoria mas
rapida. Para cada controlador la respuesta al escalon y sus graficas de Bode son obtenidas
con Matlab, usando la secuencia de comandos de la Tabla 3.1.

Tabla 3.1 Secuencia de comandos de Matlab usados para obtener la respuesta al escalon y la grafica de
Bode para los sistemas de control de posicion con acciones de control PD y PID.

d = 0.02027; p = 0.03512; %Gananci as retroal i nentaci 6n PD
numli = [p p O]; %Nuner ador Ec. 3. 23

denl = [1 —(2-p-d) (1+p) -d]; %ol i nom o caracteristico Ec.3.23
step_pd = dstep(numnd, denl); %/ector step_pd con repuesta escal 6n
d = 0.216; p = 0.0516; i = 0.0052195 %Gananci as Control PID

nun2 = [i i 0 0]; %N\uner ador de Ec.3.51

den2 = [1 -(3-p-i-d) (3-d+i) -(1l+d+p) d] %0l i nom o caracteristico Ec.3.52
step_pid = dstep(nunt, den2); %Respuest a escal 6n control PID
stairs(step_pd); hold on; %> afica | a respuesta al escal 6n
stairs(step_pid); %lel control PDy PID

[al, phl, W] = DBODE( numd, denl, 0. 001) %t enci 6n de |la grafica de Bode
[a2, ph2, W2] = DBODE( nun?, den2, 0. 001) %t enci 6n de la grafica de Bode
pl ot (W, al; hold on; plot(W, a2); %> afica para conparar |la anplitud
axis(0 500 0 1); %aracteristica.

La respuesta al escalon del control PD, dada en la Figura 3.22, incrementa del 10% al

90% de su valor de estado estable en ocho periodos de muestreo (tiempo de subida).

Con el control PID, el tiempo de subida tp;p toma aproximadamente 13 periodos de
muestreo. El ancho de banda de lazo cerrado del sistema puede ser evaluado a partir del
tiempo de subida tp. En sistemas con una respuesta de lazo cerrado bien amortiguada, la
frecuencia del ancho de banda f5y, y el tiempo de subida estan relacionados por la expresion

aproximada tg fey = 1/3.
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Figura 3.22 Respuesta al escalon de controladores de posicion PD y PID, en ambos casos, la
configuracion de parametros se eligio para tener una respuesta rapida y estrictamente no
oscilatoria.

Considerando el periodo de muestreo T = 1ms, los tiempos de subida son tg,, = 8ms
Y trp, = 13ms, y sus correspondientes frecuencias de ancho de banda son fg,rPp =

(1/3)/0.08s = 41.6Hz y f g, P10 = 25.6Hz.
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Figura 3.23 La amplitud caracteristica [Wgs(jw)| del control de posicion PD y PID. Se asume que el
periodo de muestreo es T = 1ms. El nivel de 0.707 es alcanzado para fg,rp = 25.5Hz y
fgwrp = 41.4Hz.
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El ancho de banda de lazo cerrado puede también ser evaluado de la amplitud
caracteristica |Wy;(jw)| de la funcién de transferencia del sistema de lazo cerrado. La
amplitud caracteristica es obtenida por medio de la funcion de Matlab dbode, como se
explica en la secuencia de comandos de la Tabla 3.1, el resultado es mostrado en la Figura

3.23, escalada para facilitar la apreciacion de la frecuencia de ancho de banda.

Con el control PD, el valor de |W,;(jw)| cae a —3dB (es decir, 0.707) para wgy,, pp =
260rad/s. Por lo tanto fg,rp =41.4Hz. Con el control PID fg, pip =25.5Hz. Los
valores obtenidos en la Figura 3.23 corresponden a los estimados calculados por el tiempo de

subida.

Un control con accion integral tiene un tiempo de subida mayor y una frecuencia de
ancho de banda mas baja que un controlador que tiene solamente accion proporcional y
derivativa. En la Figura 3.22, se puede observar que la introduccion de la accion integral

prolonga el tiempo de establecimiento aproximadamente un 60%.

3.13 Simulacion de la Respuesta a una Entrada Escalon y una Carga

Escalon.
Con el fin de verificar los resultados obtenidos en la seccion previa e investigar el
comportamiento de las dinamicas de los controladores de posicion en tiempo discreto con
accion integral, el sistema es convertido en un modelo de Simulink.En el sistema simulado,
la inercia se establece | = 4.2 X 10~%kgm? y el periodo de muestreo T = 0.001s. Para
simplificar, los coeficientes escalares K, y Kpg son ajustados a uno. El modelo, dado en la

Figura 3.24, toma en cuenta la resolucion limitada del sensor del eje.

El bloque Quantizer conectado a la salida del integrador de posicion en la derecha
inferior de la figura, puede ser usada para ajustar la resolucion del sensor del eje, para este
caso g = 0.000001 rad, para efectos ilustrativos. Para una apropiado uso del modelo, los
parametros del sistema / y T y las ganancias de retroalimentacion Kp, K; y Kp pueden ser
agregadas como comandos de Matlab. En la subsecuente ejecucion de la simulacion, se

asume que las ganancias de retroalimentacion son ajustadas de acuerdo a la Ec. (3.75) y
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(3.76). El control de posicion es implementado de acuerdo al diagrama de bloques de las

Figura 3.20 y Figura 3.21.
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A Par de referencia
Diferencia

Referencia Velocidad
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| z Posicion
Quantizer S
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l
]
Figura 3.24 Modelo de Simulink de un control de posicion PID lineal en tiempo discreto.

En el modelo, el bloque de la referencia de posicion y el bloque del par de carga
proveen la excitacion de entrada y las perturbaciones de carga respectivamente. Se asume
que el actuador de par tiene una respuesta instantdnea y una ganancia K,; = 1. El bloque
denotado LIMITE DE PAR toma en cuenta el limite de la capacidad del par de los actuadores
de par (|T,,n| < Tyax)- El bloque titulado position y el bloque torque capturan la muestras
de la posicion del eje y el par del motor y son almacenadas en los arreglos position y par para
su trazo y procesamiento. En el menu configuration parameters de Simulink, es necesario
establecer el paso de simulacion. Con el fin de eliminar errores de simulacion la parte
continua del sistema (por ejemplo la velocidad, los integradores de posicion) los pasos de

simulacion deben de establecerse a un valor de T /10 o més pequefio.

En la Figura 3.25, se muestran los resultados de simulacion. La referencia de posicion,
la posicion de salida, el par del motor y el par de carga, para un cambio tipo escalon en la
referencia de posicion (a la izquierda en la Figura 3.25) y los subsecuentes cambios tipo
escalon en el par de carga. La posicion de salida alcanza su objetivo sin sobreimpulso. El
tiempo de subida es aproximadamente 13 periodos de muestreo, de acuerdo con el resultado
obtenido con la funcion dstep de Matlab y dada en la Figura 3.22. Se puede observar en la

Figura 3.25 (izquierda) que el par del motor cambia de signo una sola vez, cuando el sistema
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completa su fase de aceleracion y comienza el frenado. En el lado derecho de la figura, el par
de carga sube. En ese momento, la posicion de salida cambia. Debido a la accion integral, el
par del motor alcanza la carga y va mas alld por un breve intervalo de tiempo, permitiendo
una secuencia transitoria de aceleracion, necesaria para que el error de posicion se disipe y
vaya a cero. De acuerdo con la Ec. (3.65), el valor de estado estable de la posicion de salida

no es afectada por la carga.

52 ~

0.1 L L L L L L L L L

' 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

g 100 T T T T T T T T T
e | S e
g O g
3
D  _100 L L L L L L L L L
> 0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

|

Posicion (6 )
rad
o
a1
1

o

I I I
40 50 60 70 80 90 100
Instantes de tiempo

o
-
o
N
o
w
o

Figura 3.25 Respuesta transitoria de la posicion de salida y el par del motor de un sistema de control de
posicion con control PID.

Para propdsito de comparacion, los trazos obtenidos del control de posicion PD que
estan dados en la Figura 3.26, usando la misma la referencia de posicion y perturbaciones de
carga. Comparado con la Figura 3.25, la respuesta al escalon es mas rapida. Sin embargo el
escalon de carga produce un error en la posicion de salida, debido a la robustez finita

obtenida con el control PD.
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Figura 3.26 Respuesta transitoria de la posicion de salida y par de carga de un sistema de control de
posicion PD. La entrada y el disturbio de carga son los mismos que los de la Figura 3.25.

También es de ayuda conocer los efectos de los limites de resolucion del sensor del eje.
Para este fin, la simulacion que arrojo los resultados mostrados en la Figura 3.25 es repetido,
modificando la resolucion del bloque Quantizer a 25urad de la Figura 3.24. Los trazos
correspondientes estan dados en la Figura 3.27, que contiene pequefios cambios en la
posicion de salida. Observables incluso en estado estable. El par del motor contiene

pulsaciones tanto en estado estable como en el transitorio.
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Figura 3.27 El impacto de la resolucion limitada en la respuesta transitoria del sistema de control PID.
Las seiiales de entrada y de disturbio de carga son las mismas que las de la Figura 3.25.
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3.14 Respuesta a un Escaléon Grande con un Control de Posicion PID

Lineal.

El proposito de esta seccion es investigar la respuesta a un gran escalon, de un controlador
PID lineal en tiempo discreto. La subsecuente ejecucion de la simulacion es realizada con el
modelo de Simulink de la Figura 3.24, con la configuracion de ganancias que produzcan una
respuesta estrictamente no oscilatoria y con los pasos de la referencia de posicion

significativamente mas grandes con respecto a los presentados en la Figura 3.25.

En la Figura 3.28, estdn dados los trazos de la simulacion donde se observa la posicion

de salida y la referencia de par para un gran escalon de referencia.
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Figura 3.28 Respuesta a grandes impulsos de un sistema de control de posicion en tiempo discreto con
acciones de control PID. El par del motor alcanza el limite del sistema y entra en un modo
de operacion no lineal

El par del motor alcanza el limite del sistema +Ty,4x y acelera hacia la referencia. En
el instante t, la posicion de salida alcanza la referencia. Por consiguiente, en el mismo
instante, la velocidad méxima y la posicion de salida sobrepasan la referencia. Ademas, la
posicion de salida oscila alrededor de la referencia con un decremento de la amplitud y el

periodo. El par del motor oscila entre los limites +T);4x con un incremento en la frecuencia.
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Con el par al limite, el sistema opera en el modo no lineal. Después de varios periodos la

oscilacion decae y el sistema entra en estado estable.

Un incremento en la perturbacion de entrada puede aportar oscilaciones no lineales y
provocar inestabilidad. En la Figura 3.29, se incrementa la amplitud del escalon de
referencia, resultando en oscilaciones sostenidas. La referencia de posicion para el trazo de la
Figura 3.28 es de 8™ = 3.7 rad, para la Figura 3.29 corresponde a 8" = 3.765 rad y para la
Figura 3.30 corresponde una referencia de posicion 6* = 100 rad. Los valores de la
referencia de posicion para las distintas simulaciones se consideraron para observar el
comportamiento oscilatorio en el caso mostrado en la Figura 3.28, oscilaciones sostenidas par
el caso mostrado en la Figura 3.29 y le caso de la Figura 3.30 presenta un sistema inestable, y

presenta la misma posicion de referencia que el control PD en la Figura 3.13.
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Figura 3.29 Con el incremento de la amplitud de la posicion de referencia, se exhiben oscilaciones
sostenidas. El sistema opera de manera no lineal. El par cambia entre +Ty,x ¥ —Tyax-

Los efectos de un gran incremento en la posicion de referencia 8* = 100rad son
simulados en la Figura 3.30. La amplitud de las oscilaciones no lineales se incrementa,
mientras su frecuencia decrece. La amplitud de los pulsos del par del motor se hace mas larga
y el error de posicion continuamente se incrementa. La magnitud de la posicion de referencia

es la misma que se presenta en la Figura 3.13
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Figura 3.30 Un mayor incremento en la amplitud en el disturbio de entrada lleva al sistefima a la
inestabilidad.

De las respuestas dadas en las Figura 3.28—Figura 3.30, se concluye que el control PID
lineal es estable, con una respuesta no oscilatoria solamente en los casos cuando la referencia
y las perturbaciones de entrada son relativamente pequefias, resultando en un transitorio de
par y de velocidad que permanecen dentro de los limites del sistema wpax ¥ Tyax. Para
escalones de entrada amplios (Figura 3.28) la referencia de par se lleva al limite, dando como
resultando un comportamiento no lineal con oscilaciones poco amortiguadas. Incluso,

grandes perturbaciones de entrada llevan al sistema a la inestabilidad.

En aplicaciones practicas, el problema puede ser resuelto reemplazando el escalon de
referencia por un perfil de rampa, incrementandose con una pendiente constante y alcanzando

la posicion objetivo.

Con un cambio gradual en la referencia de entrada, el error de la posicion de salida es
reducido. Dado que el controlador PID actia como un amplificador de error, proporcionando
una referencia de par a su salida, restringiendo valores de error son poco probables para
llevar a la referencia de par al limite T);4x. Por consiguiente, con una referencia de posicion
en forma de rampa se tiene una pendiente razonable d6* /dt, el sistema mantiene el modo de

operacion lineal, preservando la estabilidad y un caracter estrictamente no oscilatorio del
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transitorio. La simulaciéon mostrada en la Figura 3.30 es repetida con el perfil de la posicion
de referencia con una pendiente constante y los trazos de posicidon y par estan mostrados en la
Figura 3.31. Observe que en la Figura 3.31 el transitorio del par es mucho mas pequefio que

en el caso anterior.

El limite Tyx del sistema no es alcanzado y el sistema permanece operando de
manera lineal. La posicion de salida sigue la rampa de referencia con cierto retraso y llega al
objetivo sin sobreimpulso. Con el fin de alcanzar el limite de velocidad, la pendiente de la
rampa de referencia d6*/dt debe de ser lo suficientemente pequeila como para no alcanzar

el limite wy,4x del sistema.

Los perfiles de la referencia de posicion solucionan el problema asociado con escalones
de posicion muy grandes. Cuando los escalones son reemplazados por una trayectoria de
posicion suave, alcanzan la posicion deseada con una relacion de cambio limitada de
dO*/dt, manteniendo el sistema en el modo de operacion lineal y como resultado se obtiene

una respuesta estable no oscilatoria.
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Figura 3.31 La posicion de referencia es igual a la de la figura anterior, pero esta con un perfil en forma
de rampa
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Sin embargo, si por alguna razon el error de seguimiento A@ se incrementa y lleva el
par del motor al limite Ty4x, €l sistema entra en el modo de operacion no lineal, resultando
en un pobre amortiguamiento de las oscilaciones (Figura 3.28) y eventualmente llegando a la
inestabilidad (Figura 3.30). En el seguimiento de un perfil de referencia suave, un incremento
abrupto en el error de seguimiento A8 puede ser producido por un incremento repentino del
par, por una colision accidental o malfuncionamiento en el subsistema mecéanico, o por la
necesidad de realizar un paro de emergencia. Ademads, el seguimiento de error Af se
incrementa en casos donde la posicion objetivo tiene grandes cambios en linea. Un ejemplo
en donde un gran error de posicion es encontrado, es en el arranque, donde el sistema es
encendido en posiciones aleatorias y la primera tarea de movimiento es llevar al sistema a la
posicion de inicio, el origen de los perfiles de posicion y de las trayectorias de referencia.
Estos casos son poco frecuentes, y en sistemas de controladores de posicion operan en modo
lineal en la mayoria de sus tareas, siguiendo perfiles de la posicion de referencia adecuados.
Sin embargo, en casos cuando el error de seguimiento se incrementa y lleva al sistema al
modo de operacion no lineal. Es necesario establecer medios de control y garantizar la

controlabilidad del sistema.

Como con el resultado obtenido en la seccion 3.7, la estructura del control PID tiene
que ser modificada. Un mecanismo de control no lineal puede ser agregado en la estructura
de la Figura 3.20 de tal manera que incluso grandes errores se posicion A pueda ser

disipados y reducidos a cero de manera no oscilatoria.

3.15 Controlador de Posicion PID Digital No Lineal.

Las oscilaciones de la posicion de salida mostradas en la Figura 3.28 y la inestabilidad
encontrada con grandes escalones de posicion de entrada mostrada en la Figura 3.30, son
originadas por un limitado par de frenado. En la respuesta a grandes perturbaciones de
entrada, la velocidad es incrementada a un nivel que no puede ser reducida a cero en el

momento que la posicion alcanza su objetivo. Este instante es designado ty en la Figura 3.28.

Con 6(ty) = 6", w(ty) # 0. Por lo tanto, la posicion de salida sobrepasa la referencia,

resultando oscilaciones que son pobremente amortiguadas (Figura 3.28), oscilaciones
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sostenidas (Figura 3.29) y oscilaciones inestables (Figura 3.30), dependiendo de la amplitud
de la perturbacion de entrada. La velocidad residual w(ty) aparece debido al limitado par de
frenado y a una limitada desaceleracion (dw/dt = —Tyax/J). Dada la desaceleracion
limitada, el Gnico enfoque viable para la supresion del sobreimpulso y las consecuentes
oscilaciones, es comenzar la fase de desaceleracion antes de que la posicion de salida alcance
el objetivo. Como previamente se encontrd (Ec. (3.47)) la aproximacion de la velocidad del

sistema al objetivo tiene que ser limitada en proporcion de la trayectoria residual A6.

El limite de velocidad funcional wy = fp(|A8|) es obtenido en la seccion 3.7 por la
igualacion de la energia cinética del sistema Wyg;y(w(tx)), a la energia de frenado
Wper(AB(ty)), donde Wpgg es el producto de la trayectoria restante (Af(ty)) y se asume un
par de frenado constante Ty;4x. El mismo resultado es obtenido enseguida de una manera
diferente. Considere el sistema en la fase de frenado y observe el instante ¢, donde la
velocidad de movimiento a)(ty) = w,,. Entonces, la trayectoria residual puede ser expresada
como A = 6" —6(t,). Es razonable asumir que el maximo par de frenado disponible
-Tyax s aplicado para intentar detener el sistema antes de que llegue a su objetivo.
Asumiendo, también que la friccion y la resistencia al movimiento es despreciable
comparada con el par maximo Ty,x, la relacion de desaceleracion estd definida como
dw/dt = —Tyax/]. Por consiguiente, el cambio de velocidad estd de acuerdo con la

siguiente ecuacion

T,
w(t) = wy, — L (t-t) (3.77)

J

La velocidad cae a cero y el sistema llega a la deteccion del instante tgrop =ty +

Jwy /Ty ax- Entre los dos instantes, la posicion se mueve de 6(t,,) a 0 (tsrop):

tstop T 2
0 (tsrop) — 0(ty) = J w(t)dt = % (tsror — ty) (3.78)
Ly

Con el fin de obtener una respuesta de salida sin sobreimpulso, el error AG = 8" —
O(tsrop), encontrado en el instante tgrop, donde w(tsrop) = 0 tiene que ser Absrop = 0.

Por lo tanto, el valor en la Ec. (3.78) tiene que ser igual a A,,. De la Ec. (3.77) tsrop — ty, =

113



Jwy [Tyax. Asi, la relacion entre la velocidad residual y la distancia de frenado A6, es

obtenida como:

2
AB, = ZITX - 3.79)

La formula anterior sugiere que un sistema de control de posicion, aproximandose al
objetivo a una velocidad de w, no produce sobreimpulso siempre que la trayectoria residual
AB = 6* — 0 sea por lo menos Jw? /Ty x. En la Ec. (3.79) se asume que tanto la velocidad
como la trayectoria restante son positivas. Cuando el sistema de control de posicion se mueve
hacia objetivos negativos, donde tanto la velocidad como la posicion asumen valores
negativos, la Ec. (3.79) proporciona el minimo valor absoluto de la trayectoria restante
requerida para evitar un sobreimpulso. De las ecuaciones previas, la maxima velocidad de
aproximacion hacia el objetivo puede ser expresada en términos del error residual |Af]|. La
funcion wy = fp(]AB]) en la Ec. (3.80) es obtenida de la Ec. (3.79) y corresponde
totalmente a la Ec. (3.47), obtenida en la seccion previa, cuando se discutio el control PD. La
Ec. (3.80) nos da el limite de la velocidad funcional para ser respetado e incorporado a la
estructura con el fin de prevenir los sobreimpulsos, oscilaciones no lineales e inestabilidad

encontrados con perturbaciones de entrada muy grandes.

2T ax|A0]

wy = fp(|A6]) = ]

(3.80)

Ademas del limite de velocidad en la ecuacion previa, el limite |w| < wpyaxtiene que
ser implementado también: esto es, el limite w4y del sistema no debe ser excedido, por
razones explicadas en la seccion anterior. Por otro lado, el transitorio de velocidad
incrementa con la amplitud de las perturbaciones de entrada. Para grandes escalones de
referencia y en los casos cuando el sistema sigue los perfiles de referencia 8*(t) con una gran
relacion de cambio, la velocidad del sistema tal vez exceda el limite. Para prevenir este
suceso, la estructura del controlador PID debe ser modificada. En el diagrama de bloques de
la Figura 3.15, un bloque no lineal tiene que ser introducido dentro de la trayectoria directa
del controlador, esto asegura que las restricciones |w| < fp(|Af]) < wyax satisfagan las

condiciones de operacion. Con el controlador PD (Figura 3.15) fue suficiente reemplazar el
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bloque Kp por una funcion no lineal fx(A@), dada en la Ec. (3.50) y explicada en la Figura
3.14. Debido a la presencia de la accién integral dentro del controlador PID, la
implementacion de un limite de velocidad funcional es mas complicada, como se indica en

las siguientes secciones.

3.15.1 La Velocidad Maxima en el Modo de Operacion Lineal
En el diagrama a bloques del control PID lineal de la Figura 3.20, la sehal Ay,

representa la suma de los incrementos de las acciones proporcional e integral:

AYin+1) = KiKepA0 — KpKpp(0ns1) — Omy) (3.81)

Dada la velocidad w el cambio en la posicion de salida dentro del intervalo de

muestreo es obtenido como
CRT B(n)) X WpaT (3.82)
El incremento de Ay, es calculado ahora como:
Ayi(m+1) = KiKppA8 — KpKppwp 1T (3.83)

Con el objetivo de determinar los valores de  AfOyax)y Y Wmax), €8 importante
considerar los trazos dados en la Figura 3.25 para la operacion del control PID en modo
lineal. Dentro de la respuesta al escalon, la velocidad maxima se alcanza después de 3 — 4 T.
En este punto, la posicion de salida asciende linealmente. Con el transitorio de velocidad
alcanzando el méximo. Los cambios de velocidad observados en el mismo instante de tiempo
son relativamente pequefios. Puesto que la sefial y; representa la referencia interna de
velocidad, se esperan cambios de Ay; cerca de cero. Si introducimos Ay; = 0 en la Ec.
(3.83) el valor maximo de wuaxy puede ser calculado y estd dado en la Ec. (3.84). El error
A@ corresponde al error de posicion observado en el instante cuando la velocidad w alcanza

la méaxima velocidad del sistema w(y4x)-
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K;A0
Wmax) = _KPT (3.84)

La proporcion entre la velocidad wyax)y y la posicion de error A8, dada en la
ecuacion anterior, es el comportamiento esperado de un sistema lineal. Un incremento en la
perturbacion de entrada aumenta la velocidad y el error de salida. En cierto punto, la
velocidad w4y alcanza el limite fp(|A8[). Con un mayor incremento en la amplitud de las
perturbaciones resulta en una velocidad maxima que excede el limite de frenado en la Ec.
(3.80). Con grandes velocidades, el par de frenado T,,, = —Tyax €s incapaz de desacelerar y
detener el sistema antes de que la posicion de salida alcance su objetivo. Por lo tanto, se
concluye que la condicion wyax) = fP(|A8]) delimita tanto el modo de operacion lineal
tanto como el modo de operacion no lineal. El error ABy4x) obtenido por la solucion
wmaxy = fP(|AB]) representa el error mas grande alcanzable en el modo de operacion
lineal. Este valor corresponde a la interseccion de la funcidon de la raiz cuadrada de la Ec.
(3.80) con la linea recta de la Ec. (3.84) en el plano de fase, con A8 y w sobre los ejes

horizontal y vertical, respectivamente.

K,A6 2Tax | A6 2Ty ax |08 K \* )
_ — :( ) (A6) (3.85)
KpT ] Ji KpT

2Twax (KpT\
A9(1\/1,4)() = i _K
1

(3.86)

El valor de AB(y4x), obtenido de la formula anterior, representa el error de posicion
mas grande que el sistema puede soportar sin entrar en el modo de operacidn no lineal. De la
Ec. (3.84), la maxima velocidad en la frontera entre los modos de operacion lineal y no lineal
es obtenida como

2Ty ax (KPT)

Wpmax) = T W

K (3.87)

En un sistemas controlador de posicion practico, el valor de AOpaxy Y Wmax) son

relativamente pequefios. Recordando que el control PID lineal de la Figura 3.20 que

proporciona una respuesta estable no oscilatoria solamente en los casos donde la velocidad y
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la posicion permanecen debajo de AByax) Y Wmax)- Debido a esto, cualquier intento de usar
el controlador PID lineal es limitado a velocidades excepcionalmente bajas y escalones de
posicion extremadamente pequefios. Por consiguiente, es necesario modificar la estructura
del controlador y agregar la restriccion no lineal de velocidad |w| < fp(]A8]), dada en la Ec.

(3.83).

3.15.2 Mejorando el Controlador PID Digital con Accion No Lineal.

Un controlador PID necesita ser modificado para asegurar que la velocidad de movimiento

durante el transitorio no exceda el limite w < fp(|A0]) < Wpyax-

En la Figura 3.20, y; es obtenido de la salida del integrador INT, que suma los
incrementos de las acciones proporcional e integral (Ay;). La implementacion del limite de
velocidad |y;| < KpgKpTfp(]AB]) tiene que ser desarrollado de tal manera que el integrador
INT no provoque wind up mientras la sefial y, se mantiene en el limite. En otras palabras,
cuando la velocidad es restringida hasta el limite dependiente de fp(|A6]), el contenido del
integrador tiene que ser modificado con el fin de prevenir un incremento incontenible en su

valor (es decir, el wind up).

En la Figura 3.32, el limitador es fusionado con un integrador como una forma de
prevenir el fendémeno wind up. La salida del integrador y,) es almacenada en el bloque
MEM proporcionando el valor anterior y,—_4) en la salida. El nodo §; suma el incremento
Ay () al valor pasado y(,_1) y alimenta la suma Ay ) + Y1) al limitador. En casos cuando
la variable no alcanza el limite, la sefial Ay, + Y1) pasa a través del limitador y

proporciona la muestra siguiente.

El limitador en la figura previa tiene que asegurar que la sefial y; no exceda el valor
KegKpTfp(]AB]). Al mismo tiempo, es necesario asegurar que la maxima velocidad
permisible wy 4y tampoco sea excedida. Por lo tanto, independientemente del valor de
fpr(|AB]), es necesario asegurar que |y;| < KpgKpT wpax. Ambos limites de velocidad estan

dados en la Figura 3.33.

117



MEM

y(n—l) Z_l P
LIMITER
Ay % Yy
+ S -
! KegKpTfp(1A6])

Figura 3.32 Limitador de la salida del integrador con el fin de prevenir el fenomeno wind-up.

Con el error de posicion A8 en la abscisa y la velocidad en el eje de ordenadas, el
diagrama representa un plano de fase. Cualquier estado (w, A8) fuera de la region permitida
resulta en un sobreimpulso, causado por un par de frenado insuficiente. Por consiguiente, la
referencia interna de velocidad y; /(KpgKpT) tiene que permanecer debajo de la curva de la

raiz cuadrada, respetando al mismo tiempo, el limite del sistema de wy;4x.

|yl 2Tyax|A0|
KFBKDT fp(lAeD = f

Wypax

Region permitida

.
>

Figura 3.33 Region de operacién permitida en el plano de fase, con el fin de evitar el sobreimpulso
causado por el insuficiente par de frenado, la velocidad interna de referencia, debe de
permanecer por debajo del limite de la raiz cuadrada fp.
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En la Figura 3.33, se observa la estructura de un integrador de tiempo discreto,

restringiendo la salida y;,) en la region permitida, como se defini6 en la Figura 3.32. El

bloque MEM almacena los valores anteriores de la salida y proporciona la muestra y;,_1).
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Figura 3.34 Integrador saturable de tiempo discreto, introducido en la Figura 3.32, que contiene el
limite de velocidad funcional fp(|A8|) y restringe el movimiento del sistema a la region

permitida, como es definido en la Figura 3.33.

La salida del integrador es el valor y, () ya procesada a través del limitador. De esta manera,

el valor absoluto de y;n)/(KrpKpT) no excede el limite del sistema wy4x, tampoco el valor
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Figura 3.35 Control de posicion PID en tiempo discreto con restriccion de velocidad no lineal. El bloque
INT en la Figura 3.20, es reemplazado por el integrador saturable de tiempo discreto,
detallado en la Figura 3.34
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funcional de fp(|A8]). En cada instante de muestreo, el incremento Ay;)es agregado al
valor pasado y;(,—1). La unién S; en la Figura 3.34 proporciona la suma temporal de y*. El
signo de y* es preservado, mientras la amplitud es procesada a través del limitador, disefiado
como MIN en la figura mencionada. El limitador recibe tres valores x; = |y*|,x, =
KegKpTfp(|AB|) v x3 = KpgKpTwpyax. La salida |y1(n)| es obtenida como el valor mas
pequefio de x;, X, y x3. La muestra nueva y; ) es obtenida atribuyéndole el signo de y* a la

salida del limitador. A la derecha de la figura, la retroalimentacion derivativa y, es restada en

S,.

Un diagrama de bloques completo de un controlador de posicion PID estd compuesto
por el limitador de velocidad no lineal que se muestra en la Figura 3.35. Esencialmente, la
estructura es obtenida por el reemplazo del integrador de tiempo discreto INT del controlador
lineal de la Figura 3.20, por el integrador saturable, especificado en la Figura 3.34. Con la
sefial y; asumiendo el papel de la referencia interna de velocidad, la velocidad del sistema
cuando se aproxima a la posicion objetivo es limitada de acuerdo a la Ec. (3.80). Por lo tanto,
un intervalo de frenado oportuno llevara al sistema a detenerse antes de que exceda a su
referencia. El limite de velocidad no lineal fp(|A8|) depende del limite de par Ty 4x. Cuanto
mayor sea el par maximo de frenado, mayor sera la velocidad permitida para la distancia de

frenado dada AG.

La estructura de la Figura 3.34 esta disefiada para restringir el movimiento del sistema
en la regién permitida del plano de fase (el plano A8 — w en la Figura 3.33). El frenado
oportuno y la naturaleza no oscilatoria de la respuesta a un gran escalén, es logrado siempre
que la velocidad real se mantenga debajo del limite especificado por la raiz cuadrada en la
Ec. (3.80). Mientras el mecanismo en la Figura 3.35 restringe la referencia de par interna y; a
la region prescrita del plano de fase, la velocidad real de movimiento puede ir hacia el limite
debido al error finito Ay = y; — y,. La imperfeccion del controlador de lazo interno fue
discutida en la seccion 3.7.3. El valor de estado estable de Ay es proporcional al par del
motor e inversamente proporcional a la ganancia de lazo cerrado. Durante el transitorio la
velocidad real se retrasa respecto a la referencia proporcional a y; debido a un tiempo de

respuesta finito del controlador de velocidad local. Por lo tanto, en casos cuando la velocidad
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exceda wyax) (Ec. (3.74)) y el sistema entre en modo no lineal, el limite de velocidad de la

raiz cuadrada fp(|A6|) tiene que ser modificado en proporcion de la referencia de par. Al
mismo tiempo, con el fin de tomar en cuenta la velocidad w retrasada respecto a la referencia
proporcional a y;, el limite de velocidad tiene que ser reducido ligeramente. Por lo cual, el
limite fp(]A6]) es multiplicado por el coeficiente escalar K; = 0.98 (referido en la Ec.

(3.51) de la seccion anterior).

3.15.3 Evaluacion del Controlador Digital PID No Lineal

El controlador de posicion con un limite de velocidad no lineal es verificado por medio de
una simulacion. El modelo de Simulink del sistema del controlador de posicion es obtenido
del diagrama de bloques en la Figura 3.35. El modelo previo del controlador digital de
posicion PID lineal (Figura 3.24) es ampliado introduciendo un modelo apropiado de un
integrador saturable (Figura 3.34). Un modelo completo de un sistema controlador de

posicion con un limite de velocidad no lineal se muestra en la Figura 3.36.
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Figura 3.36 Modelo de Simulink de un sistema de control de posicién con un control PID no lineal. El
integrador saturable proporciona y;, mostrado en la Figura 3.37.

El objeto de control es modelado como Wp(s) = 1//s?, asumiendo que la friccion es
despreciable. El actuador de par es modelado como un limitador proporcionando el par de
motor |T,,,| < Tyax. La posicion de salida, velocidad y par son almacenados en bloques

correspondientes para analisis adicionales y trazos. Dentro de la subsecuente ejecucion de
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simulacion, los parametros del sistema son puestos de la hoja de datos del motor
PittmanExpress GM9234S003 como: Ky = 1,Tyax = 0.138 Nm,Kpp = 1,T = 1ms,] =
462X 107°Kgm? y wpyax = 480.44rad/s. Las ganancias de retroalimentacion son

establecidas de acuerdo a la regla de disefo en la Ec. (3.76).

El subsistema con el integrador saturable recibe la sefial de error, referencia de par e
incremento Ay;, proporcionando al mismo tiempo, la sefial de salida y;, el sistema es
detallado en la Figura 3.37 y est4 basado en la estructura de la Figura 3.34. En la estructura,
la trayectoria dependiente del limite de velocidad x,, es ligeramente cambiada debido a las
imperfecciones del controlador interno de velocidad. El limite fp(A8), obtenido del bloque
FP en la Figura 3.37 es escalada por el factor K = 0.790. El valor absoluto de la referencia
de par es obtenido del bloque Abs1 y sustraido de x,, el limitador suprime los valores

negativos eventuales de x, y asegura que x; > x, . = KpgKpTwmay). La velocidad

W (max), obtenida en la Ec. (3.87) representa el limite entre los modos de operacion lineal y

no lineal.
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Figura 3.37 Implementacién del integrador saturable, disefiado en la Figura 3.34. El limite de velocidad
fp(AB) es implementado como sugiere la Ec. (3.52), la sefial x, es escalada con Kg y
limitada de acuerdo con la Ec. (3.87). La salida del subsistema es la velocidad interna de
referencia y;.

En la Figura 3.38 se muestran los trazos de la simulacion de la posicion de salida, el

par del motor y la velocidad, la respuesta es obtenida de una referencia de escalén grande
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6" = 100 rad, llevando al sistema a un modo de operacion no lineal, alcanzando el limite
tanto la velocidad como el par. La velocidad alcanza el limite del sistema wy;,x, mientras
que el actuador de par proporciona el par maximo Ty ,x tanto en aceleracion como en

frenado.

La velocidad se incrementa con una pendiente constante y alcanza el valor maximo
permitido, mientras se encuentra en el limite, la posicion de salida aumenta linealmente. El
cambio lineal en la posicion de salida termina en el instante t, cuando el par del motor asume
el valor T,,, = —Ty4x, comenzando el intervalo de frenado. El frenado comienza cuando el
limite de velocidad dependiente fp(Af) en la Ec. (3.80) se reduce a wy4x y es igual a la
velocidad de funcionamiento. En el instante t, la velocidad y la trayectoria restante son
w(ty) = Oyax y AO(ty) = JwZax/2Tyax respectivamente. Debemos tener en cuenta que un
controlador de posicion lineal, como el de la Figura 3.20, no comienza a frenar en el instante
t = t,. Con AB(t,) > 0, el sistema se mantiene proporcionando y; > vy, ¥ T (t,) > 0, con
lo anterior el sistema no desacelera y sobrepasa la referencia (Figura 3.28). Con un
controlador PID no lineal, y, (t,) es obtenida de la estructura de la Figura 3.37, con y, (t,) >

v, (t,), el par se vuelve negativo y alcanza —Ty;4x.
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Figura 3.38 Posicion de salida y par del motor obtenido con una escalén de referencia grande, llevando
al sistema a un modo de operacion no lineal, haciendo que tanto el par y la velocidad
alcancen el limite del sistema.
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Dentro del intervalo [t ...t,] en la Figura 3.38 el par de frenado es constante, la
velocidad se reduce linealmente y la pendiente de la posicion de salida se reduce al
aproximarse a la referencia, en esta fase, el sistema se desliza a través del limite de la raiz
cuadrada de la region permitida del plano de fase (Figura 3.33). Cuando la velocidad cae por
debajo de Wmayx) (Ec. (3.74)) y con A6 < AB( a4y (Ec. (3.70)), el sistema retorna al modo de
operacion lineal, en donde ninguno de los limites se encuentra activo, resultando en |y1(n)| =
X1y Yim) =Y. Después de esto, €l par, la velocidad y los errores de posicion caen de
manera no oscilatoria y el sistema opera en estado estable. Mientras desacelera, el par no
exhibe muchos cambios de signo, reduciendo en este sentido, los efectos de las
imperfecciones de los elementos de transmision, tal como una reaccion adversa. Los
transitorios de par, velocidad y posicion obtenidos en la Figura 3.38 representan la transicion
mas rapida posible de la posicion inicial a la posicion final, considerando las restricciones de

velocidad y par.

Mientras que el pulso del par es rectangular durante la aceleracion, el pulso de
frenado es ligeramente diferente, antes de llegar a la referencia de posicion, el par de frenado
se aleja brevemente de —Ty4x, exhibiendo una pequefia diferencia (t, en la Figura 3.38), el
efecto es relacionado con la implementacion del integrador saturable con el limite de
velocidad no lineal (Figura 3.37). La amplitud de y; es obtenida de la salida del bloque MIN,
como el valor mas pequefio de las tres entradas (x4, X3, x3). En el instante cuando el bloque
conmuta entre las entradas, la primera derivada de la referencia interna de velocidad y,
exhibe un cambio abrupto, reflejado en la forma de onda del par del motor mostrada en la
Figura 3.38. Como se muestra en el plano de fase en la Figura 3.33, una discontinuidad
ocurre cuando el sistema abandona el limite de la raiz cuadrada y entra en el modo lineal
Aw < Aw(mqx). Hay un cambio de parametros en los bloques Kg y LIMITER del modelo de
la Figura 3.37 afectando la forma de onda del par y alterando la amplitud y forma de los
pulsos del par. Observamos que el controlador de posicion disefiado en esta seccidbn no
proporciona una forma completamente rectangular del pulso de frenado. En su etapa final, el
sistema entra en un modo de operacion lineal, donde el par de frenado cae exponencialmente,

conforme a la naturaleza estrictamente no oscilatoria de los polos de lazo cerrado.
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Es importante analizar el impacto de la imperfeccion del controlador interno de la
velocidad sobre la respuesta a grandes escalones. En la simulacion anterior, esto fue
compensado por la substraccion de la sefial del par (bloque Absl) de x,, en la Figura 3.37, y
por el escalado del limite de velocidad de la raiz cuadrada fp por Ks. La misma simulacion
es repetida omitiendo el cambio e implementando el integrador saturable como fue disefiado
originalmente en la Figura 3.34. El subsistema de Simulink en la Figura 3.37 es editado para
remover los bloques S, y LIMITER, y alimentado x, directamente de la salida del bloque Ks
a la entrada MIN. Al mismo tiempo, el coeficiente escalar es establecido en Ky = 1. Los
resultados de la simulacion son mostrados en la Figura 3.39. Mientras que en la fase de
frenado la velocidad excede el limite de la raiz cuadrada fp(A@), resultando en un
sobreimpulso, el exceso de velocidad es causado por el error estatico y un limitado ancho de
banda del controlador interno de velocidad. Debido a un error finito Ay; =y, — y,, la
velocidad excede el limite de frenado fp(A6). El sobreimpulso en la posicion de salida no es
observado en la Figura 3.39, ya que es mucho menor que el cambio de posicion, se puede

deducir de las formas de onda de la velocidad y el par.
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Figura 3.39 Simulacion llevada a cabo sin la compensacion del error de velocidad del control interno de
velocidad. En referencia a la Figura 3.37, el bloque S2 y el LIMITER son removidos, la seial
X, es alimentada directamente de la salida del bloque K a la entrada del bloque MIN, el
coeficiente de escalamiento es establecido como K¢ = 1.
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3.16 Conclusiones

En el presente capitulo se analizo el disefio de un controlador digital de posicion, el
comportamiento de las diferentes estructuras de los controladores de posiciéon y sus
respectivos efectos. Se analizd en detalle el calculo de los parametros optimizados para un
control de posicidon proporcional derivativo, se llevaron a cabo simulaciones con pequefias y
grandes perturbaciones de entrada observando que para el caso de pequefias perturbaciones
de entrada el control tiene un comportamiento estable, pero en caso de que se presente una
perturbacion de par de carga el control PD no es capaz de mantener la posicion de referencia.
Para el caso de grandes perturbaciones de entrada, el control PD presenta el efecto Wind Up,
el efecto es eliminado con la integracion de un limitador de velocidad, que evita que el
sistema sobrepase los limites de velocidad y por consecuencia la limitacion del par liberado
por el control de posicion; con esta mejora el control PD es capaz llegar a su posicion de
referencia por grande que esta sea, pero sigue siendo incapaz de mantener la posicion de

referencia en caso de presencia de perturbaciones de carga.

Debido a la incapacidad del controlador PD de mantener la referencia de posicion en
presencia de perturbaciones de carga, se propone la aplicacion de un control de posicion PID
lineal. Se calculan los pardmetros para el control de posicion PID y se realiza un analisis del
la respuesta al escalon y el ancho de banda para los controladores PD y PID, donde se
observa que un control PID tiene un menor ancho de banda que un control PD y en
consecuencia el control PID obtiene una respuesta al escalon mas lenta. Se realiza una
simulacion de una respuesta al escalon y una carga escalon para un control PID , se observa
la diferencia de la respuesta con el control PD, en este caso el control PID es capaz de
mantener la posicion de referencia en presencia de perturbaciones de carga. Para el caso de
perturbaciones de entrada el control PID lineal no es capaz de mantenerse en estado estable,
ya que al tener fuertes cambios en la entrada el control PID lineal llega a ser inestabile,
dependiendo de la magnitud de la perturbacion del escalén entrada, se observa que para
variaciones graduales (rampa) el control PID lineal es capaz de llagar a la posicion de

referencia establecida no importando que la magnitud de la misma sea grande.
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Para lograr que el control PID lineal mantenga la estabilidad con variaciones grandes
en la entrada, se propone la incorporacion de un integrador saturable, lo cual convierte al
control PID lineal en un control PID no lineal. Al agregar un integrador saturable, evitamos
que el control PID sea inestable con grandes perturbaciones de entrada y que sea capaz de
controlar cualquier escalon de entrada sin importar la magnitud que tenga. Por consiguiente,
se obtiene un control PID que mantiene una respuesta estrictamente no oscilatoria y ademas
tiene la capacidad de llegar a su posicion de referencia sin importar la magnitud que tenga, lo

anterior en presencia de perturbaciones de carga.
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Capitulo 4

SEGUIMIENTO DE TRAYECTORIAS DEL SISTEMA DE
CONTROL DE POSICION CON CONTROL PID NO
LINEAL

4.1 Introduccion

En la mayoria de las aplicaciones, los sistemas de control de posiciéon dan seguimiento a
perfiles o trayectorias predefinidos de referencias de posiciones. Generalmente, las
trayectorias de posicion no tienen la forma de escalén o de rampa, por ejemplo en el caso de
los robots manipuladores, las entradas de referencia para los controladores de posicion son
generadas en el proceso llamado planeacion de trayectorias. Tipicamente, el usuario
especifica la ruta deseada. El proceso de planeacion genera una secuencia de valores en el
dominio del tiempo. Las referencias de posicion son el resultado de una interpolacion

polinomial de la trayectoria deseada.

Los polinomios mas comunmente usados en la generaciéon de trayectorias son la

interpolacion lineal, los polinomios de tercer grado y los polinomios de quinto grado.

Muchas aplicaciones requieren que las trayectorias sean suaves, es decir, se busca que
tanto la velocidad como la aceleracion sean continuas, con la finalidad de que no se tengan
cambios abruptos en los pares, para evitar un posible dafio mecanico. Para conseguir este
requerimiento, la interpolacién necesita un polinomio de al menos quinto grado. [Sciavicco

& Siciliano, 2000]

El controlador PID lineal no puede seguir perfiles tipo rampa o perfiles con derivadas
de orden mayor sin error. Para poder hacer el seguimiento de trayectorias con cualquier
perfil, es muy conveniente contar con un controlador digital de posicion PID no lineal. En

este capitulo se probara el funcionamiento del controlador de posicion PID no lineal disenado
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para el seguimiento de diferentes perfiles de referencia, es decir, se probara la capacidad de

seguimiento de trayectorias de este controlador.

Para realizar la simulacion apegada a la implementacion real del controlador
disefiado, se incluira el modelo del actuador de par. Este actuador de par incluye un motor de
CD de imanes permanentes PittmanExpress, modelo GM9234S003 y un lazo interno de

control de corriente.

4.2 Modelo del Actuador de Par del Motor de CD

El modelado del sistema de control de corriente se realiza para asegurar que la suposicion de
que la ganancia del actuador de par K; = 1 es valida para el modelado del sistema de control
de posicion, ya que el comportamiento del actuador de par tiene su tiempo de respuesta y con
la ganancia K;; = 1 se asume una respuesta de par instantdnea. Ya que el par del motor es
proporcional a la corriente, se disefiard un control de corriente con el cual controlaremos el

par del motor.

Para el modelado del lazo interno de control de corriente del sistema de control digital

de posicion PID no lineal, se obtiene el modelo de la figura siguiente:

Figura 4.1 Modelado del motor de CD para la implementacion del controlador de corriente.
De acuerdo al modelo de la figura anterior se tiene la siguiente ecuacion:

. l
Vg — lgRq — Lad_l(fl —E=0 4.1)
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Para disenar el controlador de corriente consideramos el modelo en variables de

estado:
di, R, v, E
a T L, I “2)
a a a
se puede anotar como:
di
d—; = Ai, + B(v, — E) 3)
donde:
A= Rq B = 1
L, L, 4.4)

El modelo discreto correspondiente esta dado por

ig(KT +T) = P1iq(kT) + I; (v (kT) — E(kt)) 4.5)
Donde
_Ray
(jI)1 =edT = ¢ Lg 4.6)
T
I, = j e4’B dr @.7)
0
1 _%T
Fl:R_a 1-e ta (4.8)

Proponiendo un control mediante retroalimentacion de estado considerando E' como
una perturbacion, e incluyendo la accion de control integral como una nueva variable de

estado:
Int(k + 1) = Int(k) + [ig(k) — iq(k)] 4.9)

Donde ij, es la referencia de corriente.
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La Figura 4.2 muestra el diagrama de bloques del controlador de corriente que se
incluird en el sistema de control de posicion de la Figura 3.35 y realiza el seguimiento del
par de referencia para obtener el par electromagnético del motor. Para obtener la corriente de
referencia i}, el par electromagnético se divide por la constante de par K;. A la salida del
controlador de corriente, la corriente i, se multiplica por la constante de par K; y se obtiene

el par electromagnético, el cual se aplica a la carga.

v [ T
(2 ) [ 1 Motor - K,
_VMAX
-4, la
donde K; es la
—2, Int | Integrador Constante de Par
T 1 ir /g;‘\
—_— J—
K. 2/ -

Figura 4.2 Diagrama de bloques de la implementacion del controlador de corriente

Las ecuaciones de estado del sistema aumentado son:

ig(k +1) @,  0][ia(k) L 0
= ‘ [ + (Vo) —E(R)) +| [i&() (.10
Int(k+ 1)) |-1  1llntk)l Lo 1
Esto es
X (k + 1) = Daxg (k) + Ta(va(k) — E(k)) + Teif (k) @.11)

Para la colocacion de los polos de lazo cerrado utilizamos la férmula de Ackermann

[J. Astrom & Wittenmark, 1997]
L=[ty £]=[0 1]W;'P(P,) 4.12)

Donde W, es la matriz de controlabilidad del sistema y P(z) es el polinomio

caracteristico deseado.
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La ganancia ¥; y ¥, se calculan considerando el sistema como regulador, es decir, sin

considerar el término I.i} (k)

I o0
WC:[Fa cI)ar‘a]—
O _Fl
1 @
- —on) = 2
B 1 I 1
Wet=-= = |
¢ r2 1
ol jo -
1

Planteando un control Deadbeat, el polinomio caracteristico es:

P(z) = z*
P(cba) = CD(ZI
D, 0] [P, 0 ok
P(cba) = =
-1 111-1 1 -d, -1
Ifl ﬂ} ®? 0
l—‘1 1
= 1]1 I
o ult
O —qpfl-o-1 1
1 % 0
L=[0 ——
o -
—d, -1 1
_ [6131 +1 1
ln I
Por consiguiente
o, +1 1
b=—, b= ——
1—‘1 Fl

0

1

(4.13)

(4.14)

(4.15)

(4.16)

4.17)

(4.18)

(4.19)

(4.20)
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_Ra,
(e La™ + 1> R, R
’gl = d

by =——">—
Ra 2 R, @.21)
(1 - e_ET> (1 - e_ET>
La accion de control esta dada por
Ua(k) = —Lxo(k) = —1iq(k) — £2Int(k) 4.22)
La fuerza contraelectromotriz estad dada por
E =Kgw (4.23)

Asi el modelo completo del motor en el dominio discreto es:
la(kT + T) = q)lla(kT) + Fl (Ua (k) - KEw(kT)) 4.24)

Para la implementacion del controlador de posicion, tenemos el siguiente sistema de

ecuaciones, que representan al controlador de corriente interno
Ve (k) = —=Lx,(k) = —44i,(k) — £,Int(k)
iq(kT +T) = @iy (kT) + T, (k) — T1Kgw(kT) (4.25)
Int(k + 1) = Int(k) + [il (k) — i (k)]

Para probar que el controlador de corriente no modifica el comportamiento del
sistema, se realiza una simulacion para analizar el comportamiento y respuesta del control de
corriente. Se considera la entrada al sistema de un escaldn unitario para analizar la respuesta
del control de corriente y observar el retraso consecuente del mismo, en comparacion de la

respuesta instantanea de actuador de par que se tiene considerando K, = 1.

La Figura 4.3, Figura 4.4 y Figura 4.5 presentan los transitorios de par, velocidad y
posicion, respectivamente de la simulacion del sistema de control mostrado en la Figura 4.8,
aplicando una 8" = 1rad. En la Figura 4.3 se observa el seguimiento del par de referencia

T*(linea punteada) que realiza el control de corriente para obtener el par electromagnético
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Te™; en la figura se observa un retraso correspondiente a la respuesta del controlador de
corriente que se identifica en la figura por los pequeiios cambios en el inicio de cada escalon,
la respuesta no es instantdnea como se venia observando en las simulaciones sin el control de

corriente.

Referencia de Par
0.1

0.08 1

0.06

0.04 _‘]
0.02 =|_‘
0 —

0.02 I_" u__]_ﬁu—"
]—n —T

0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035
Tiempo (Tss = 0.001seg)

Par(t)
rad
L

I

-0.04

Figura 4.3 Transitorio de par de referencia T* y par electromagnético T*™ en la entrada y salida
respectivamente del controlador de corriente.

En la Figura 4.4 se observan los trazos de la reaccion de la velocidad ante la presencia
del control de corriente. Con la presencia del control de corriente la velocidad tiene una
reaccion entre periodos de muestreo, de igual manera la reaccion del actuador de par con
Kj; = 1 se obtiene una reaccion en la velocidad, pero esta se obtiene después de cada periodo
de muestreo Ty, = 0.001seg. En la Figura 4.4 se tiene la grafica de la velocidad obtenida
con el control de corriente y con la K; = 1, se observa que ambas velocidades coinciden en
los instantes de muestreo del control de posicion. Con lo anterior comprobamos que la
suposicion que la ganancia del actuador de par Kj; = 1 es valida, ya que los valores de

velocidad y posicion coinciden para ambas simulaciones.
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Figura 4.4 Transitorio de velocidad del sistema de control de posicion PID no lineal con control de
corriente.

En la respuesta de la posicion de salida del sistema de control de posicion se observan

los mismos efectos ante la presencia del control interno de corriente.

Posicién de Salida
T T T T T

Posicicion( 0 )
rad
o o o
S [e2] (o]
T T T
1 1 1

o
N
T

1

0 L L L L L L
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035

Tiempo Tss = 0.001seg

Figura 4.5 Transitorio de la posicion de referencia posicion de salida y posiciéon

En la Figura 4.6 se observa el transitorio de la corriente de armadura, como la
corriente de armadura es proporcional al par electromagnético, por consiguiente, se observan

las mismas variaciones con sus respectivas unidades en ambos trazos.
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Corriente de Armadura
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Figura 4.6 Transitorio de la corriente de armadura

0.035

En consecuencia de la aplicacion de un lazo interno de control de corriente, el voltaje

se ve afectado en su comportamiento, ya que el disefio del control de corriente se considero

un control tipo DeadBeat, se espera que la respuesta del voltaje se establezca en dos periodos

de muestreo como se observa en la Figura 4.7. En la figura se observa como el voltaje tiene

picos inicialmente para acelerar al motor hacia la referencia de posicion, en el momento en

que el motor se encuentra cerca de la referencia de posicion, el controlador ejerce un par de

frenado el cual se manifiesta en los picos de voltaje negativos, aproximadamente en t =

0.004s.
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Figura 4.7 Respuesta del voltaje de armadura ante cambios de la referencia de par T".
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4.3 Simulacion de la Aplicacion del Controlador PID No Lineal al

Seguimiento de Trayectorias.
Las simulaciones se realizan primero con una posicion de referencia en forma de escalon
unitario, posteriormente, con un escalén de gran amplitud para llevar al sistema controlador
de posicion al modo de operacion no lineal y finalmente se realiza la simulacion del sistema
con una referencia de posicion generada con polinomios de octavo grado [I. Juarez Campos,
2002], las simulaciones se realizan en base al cddigo fuente derivado de la Figura 4.8, donde
se aplicaran grandes cambios de posicion del punto final respecto al punto inicial, para

someter al sistema a pruebas robustas en cuanto al seguimiento de trayectorias se refiere.

La simulacion se lleva a cabo con los parametros del motor de CD PittmanEXpress,

modelo GM9234S003, las especificaciones del motor se muestran en la Tabla 4.1:

Tabla 4.1  Especificacion de parametros del motor GM9234S003

Datos del Motor . Simbolo__| Unidades | Valor
E v 24

Voltaje de referencia

Corriente maxima I A 5.19
Par maximo Tpx N—-—m 0.13736
Velocidad maxima Sni rad/s 480.48
Constante fuerza contra electromotriz Kg V/rad/s | 4.59 x 1072
Inercia del Rotor Iu Kg-m? 42 x107°
Inductancia L mH 3.97
Resistencia R Q 4.62
Par de friccion Tr N—-m 42 %1073
Constante de Par K; N—-m/A | 459 x 1072

En la Figura 4.8 se muestra el diagrama de bloques del control PID no lineal con
control de corriente, en el cual se basa el cddigo fuente en Matlab, para realizar las
simulaciones subsecuentes del capitulo. Las simulaciones que a continuacion se presentan se
llevaran a cabo sin considerar el bloque de cuantificacion. Los efectos del bloque de

cuantificacion se consideran en la seccidn 4.5.
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Figura 4.8 Diagrama de bloques de Control PID con Integrador saturable y control de corriente.

El bloque Ws de la Figura 4.8 representa el integrador saturable mostrado en el
diagrama de bloques de la Figura 3.34. Respectivamente el bloque W, . representa el

controlador de corriente mostrado en el diagrama de bloques de la Figura 4.2.

4.3.1 Simulacion del Controlador Digital PID No Lineal con una

Referencia de Posicion Escalon Unitario
En la simulacién del controlador digital PID no lineal se consideran los siguientes parametros
para llevar a cabo la simulacion: la referencia de posicidon serd un escalon unitario, una vez
que el sistema alcance el estado estable, se aplicard un par de carga de tipo escaléon con un
valor de T = 0.0189Nm iniciando en t = 50ms y terminando en t = 100ms. El periodo
de muestreo del sistema de control de posicion es Ty, = 0.001s y el periodo de muestreo del

controlador de corriente interno es de Ty, = 0.0001s

En la Figura 4.3, se observa el trazo de la posicion de salida de la respuesta al escalon

unitario del sistema de control digital de posicion.
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Figura 4.9 Respuesta al escalon unitario del controlador digital de posicion con controlador PID no
lineal y controlador interno de corriente

El sistema llega a su estado estable en t = 36ms. En t = 50ms se aplica es escalon

del par de carga, se observa un cambio en la posicion de salida que es eliminado por el

controlador de posicion en 38ms, es evidente que el controlador mantiene un par

electromagnético para mantener la posicion de salida en estado estable, en t = 100ms el par

de carga es removido del sistema y nuevamente se observa un cambio en la posicion de

salida, esto a consecuencia del par electromagnético que mantenia el controlador para

mantener el sistema en estado estable, después de 37ms el sistema vuelve a su estado

estable.

En la Figura 4.10, se observa el trazo del transitorio de la referencia de par del motor.

Cuando t = 50ms el par de carga se presenta como una perturbaciéon de tipo escaldn,

provocando que la referencia de par del motor se incremente para compensar el par de carga.
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Figura 4.10 Transitorio de la referencia del par, derivado de la respuesta al escalén unitario del sistema
de control digital PID no lineal.
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El par del motor permanece con un valor diferente de cero aun cuando la posicion de
salida alcanz6 a la referencia de par, esto debido a que se mantiene un par de carga
perturbando al sistema. Al momento en que el par de carga regresa a cero, la referencia de

par del motor cae a cero después del par de carga

En la Figura 4.11, se observa el trazo de la velocidad del motor. En el instante que el
par de carga se aplica al sistema la velocidad decae por el efecto del incremento del par del
motor, para que la posicion regrese a la referencia de posicion del sistema. Al momento en
que el par de carga es eliminado la referencia de par permanece presente instantes después de
haberse quitado el par de carga, debido a esto el sistema experimenta un incremento en su
velocidad, regresando a cero cuando la referencia de par y la posicion de salida llegan a los

valores deseados.
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Figura 4.11 Transitorio del la Velocidad de salida, derivado de la respuesta al escaléon unitario del
sistema de control digital PID no lineal.

En la Figura 4.12, se observa el trazo de la corriente de armadura, obtenido del lazo
de control interno de corriente. En la simulacion la corriente cambia en un tiempo minimo,
para este caso el tiempo es de 200 us, que corresponde a dos intervalos de tiempo del control
de corriente. Como la corriente es directamente proporcional al par del motor, se muestra un
transitorio de corriente de armadura similar al del par del motor. El controlador interno de
corriente se disefid planteando un control DeadBeat, esta estrategia de control tiene la
propiedad de conducir al estado estable en el menor nlimero de pasos posible después de la

perturbacion [J. Astrom & Wittenmark, 1997], para este caso n = 2 ya que el sistema es de
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segundo orden. De acuerdo al planteamiento de la Ec. (4.14) el controlador de corriente se

establecerd en el estado estable dos pasos después de la perturbacion.

Corriente de Armadura
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Figura 4.12 Trazo de la corriente de armadura, obtenida del lazo de control interno de corriente,
derivado de la respuesta al escalén unitario del sistema de control digital PID no lineal.

En la Figura 4.13, se observa el transitorio del voltaje de armadura del motor, donde
el cambio de voltaje en la entrada del motor proporciona evidencia del controlador de
corriente interno, ya que los picos en el voltaje son producidos por el cambio de la corriente
de la propuesta de control DeadBeat. Como se puede observar en la figura, después de un
cambio en el voltaje en un instante de muestreo del control interno de corriente Ty, el voltaje

permanece constante durante el periodo de muestreo del sistema Tg.
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Figura 4.13 Trazo de voltaje de armadura, obtenida del lazo de control interno de corriente, derivado de
la respuesta al escalén unitario del sistema de control digital PID no lineal.
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4.3.2 Simulacion del Controlador Digital PID No Lineal con una

Referencia de Posicion Escalon Grande
En la simulacion del controlador digital PID no lineal se consideran los siguientes pardmetros
para llevar a cabo la simulacion: la referencia de posicion sera un escalon con magnitud
suficientemente grande para llevar al sistema al modo de operacion no lineal, en este caso
0" = 100rad. El periodo de muestreo del sistema de control de posicion es Ty, = 0.001s y
el periodo de muestreo del controlador de corriente interno es de Ty, = 0.0001s. En esta

simulacion no se aplica par de carga.

En la Figura 4.8, se muestra la respuesta del sistema de control digital de posicion con
PID no lineal a una referencia de posicion de escalon grande, se observa que el sistema llega

a la referencia de posicidon con una respuesta estrictamente no oscilatoria.
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Figura 4.14 Transitorio de la posicion de salida del controlador digital de posicion con controlador PID
no lineal y controlador interno de corriente

En la Figura 4.15, se muestra el trazo de la respuesta transitoria de la referencia del
par que exhibe un comportamiento estrictamente no oscilatorio, ya que el par del motor no
presenta cambios de signo abruptos, en la fase de aceleracion la referencia de par llega a su
limite, dando evidencia de que el sistema se encuentra en un modo de operacioén no lineal.
Cuando la posicion real del sistema se aproxima a la referencia de posicidon, se observa un
par de frenado, el cual no llega a su limite debido a las consideraciones de velocidad para que
el sistema no sobrepase la referencia de posicion y presente un comportamiento estrictamente

no oscilatorio.
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Figura 4.15 Respuesta transitoria de la referencia de par del controlador digital de posicion con
controlador PID no lineal y controlador interno de corriente, ante un gran escaléon de
referencia.

En la Figura 4.16, se muestra el transitorio de la velocidad del motor, la velocidad

llega a su limite, dando evidencia de que se encuentra en el modo de operacion no lineal.
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Figura 4.16 Respuesta transitoria de la velocidad del motor con un controlador digital de posicién con
controlador PID no lineal y controlador interno de corriente, ante un gran escalén de
referencia.

En la mayor parte del transitorio, la velocidad se encuentra en el limite maximo del
sistema, ya que la referencia de la posicién es muy grande y requiere de la maxima velocidad
del sistema para poder alcanzar la referencia en el menor tiempo posible. Después de
0.2 seg, el par del motor comienza a caer junto con la velocidad ya que en ese instante de
tiempo, el sistema se encuentra proximo a llegar a la referencia establecida, por lo cual el
controlador de posicidn comienza a frenar para establecer una respuesta estrictamente no

oscilatoria.
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En la Figura 4.17 se muestra el transitorio de la corriente de armadura, generada por
el controlador de corriente interno del sistema. Como se habia mencionado anteriormente, la
corriente de armadura es directamente proporcional al par, por esta razén muestra un

comportamiento similar al de la referencia de par del motor.
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Figura 4.17 Transitorio de la corriente de armadura, obtenido del controlador de corriente interno del
sistema de control digital de posicion

En la Figura 4.18 se muestra el transitorio del voltaje de armadura, el cual depende de
la retroalimentacion de la corriente de salida del controlador interno de corriente, el
comportamiento del voltaje depende de los cambios asociados a la corriente de salida. Esto
ultimo ilustrado en la Figura 4.2, donde se muestra la estructura del controlador interno de
corriente en donde se observa la dependencia del voltaje del motor de la corriente de salida y
de la accion integral incorporada al controlador. El sobreimpulso negativo en el inicio del
transitorio es debido a par de frenado que ejerce el controlador para que el sistema opere en

estado estable.
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Figura 4.18 Voltaje de armadura del motor, los cambios en el valor del voltaje es directamente

dependiente de los cambios del valor de la corriente de salida del controlador interno de
corriente del sistema.

4.3.3 Simulacion del Controlador Digital PID No Lineal con una

Referencia de Posicion Escalon Grande y un Par de Carga
En la simulacion del controlador digital PID no lineal se consideran los siguientes paradmetros
para llevar a cabo la simulacion: la referencia de posicién serda un escalon de magnitud
grande, en este caso 68" = 100rad. El periodo de muestreo del sistema de control de posicion
es Tss = 0.001s y el periodo de muestreo del controlador de corriente interno es de Ty, =
0.0001s. En esta simulacion se aplica par de carga en los intervalo de tiempo [0.3 s ... 0.45s]

con una magnitud de T* = 0.02 Nm.

En la Figura 4.19, se observa que la posicion de salida se establece en la referencia de

posicion 8* y se observa el transitorio de par de carga en el intervalo definido anteriormente.
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Figura 4.19 Transitorio de la posicion de salida del controlador digital de posicion con controlador PID
no lineal y controlador interno de corriente, con un par de carga aplicado.
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En la Figura 4.20 se observa el transitorio de la referencia de par, al aplicar el par de
carga al sistema en t = 0.3s se observa el incremento de la referencia de par para compensar
el movimiento provocado por el par de carga TL aplicado al sistema, la referencia de par se
incrementa a razon del par de carga y se mantiene asi durante el intervalo que es aplicado el

par de carga. En t = 0.4s el par de carga se retira y la referencia de par regresa a cero.
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Figura 4.20 Transitorio de la referencia de par para el par de carga aplicado

En la Figura 4.21 se observa el transitorio de la velocidad del sistema, al aplicar el par
de carga en el instante t = 0.3s hay una caida en la velocidad, la respuesta del controlador se
observa en la recuperacion de la velocidad hasta que se establece nuevamente en cero, la
velocidad permanece en cero durante el resto del intervalo en que se aplica el par de carga.
Al momento de quitar el par de carga del sistema en el instante t = 0.4s se observa que la
velocidad se incrementa debido a que la referencia de par tiene un valor distinto de cero,

hasta que la referencia de par llega a cero la velocidad se establece nuevamente en cero.
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Figura 4.21 Transitorio de la velocidad del sistema durante el intervalo de aplicacion del par de carga.
En la Figura 4.22 se observa el transitorio de la corriente de armadura que ocurre
durante el intervalo de la aplicacion del par de carga. Al presentarse el par de carga en el
instante t = 0.3s, se presenta un incremento en la corriente de armadura, que mantiene a la
referencia de par con un incremento de igual magnitud que el par de carga (Figura 4.20), la
corriente es sostenida durante el intervalo que permanece el par de carga. En el instante

t = 0.4s el par de carga es inhibido del sistema y la corriente de armadura regresa a cero.
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Figura 4.22 Transitorio de Corriente de armadura ante la presencia del par de carga.

En la Figura 4.23 se observa el transitorio de voltaje de armadura, en el instante de tiempo
t = 0.3s se observa el incremento del voltaje de armadura derivado de la presencia del par de
carga en el sistema, el voltaje se establece durante el resto del intervalo de tiempo en que el

par de carga estd presente y en el instante ¢ = 0.4s el voltaje de cae a cero.
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Figura 4.23 Transitorio del voltaje de armadura ante la presencia del par de carga.
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4.3.4 Simulacion del Controlador Digital PID No Lineal con una

Trayectoria como Referencia de Posicion sin Par de Carga

En la simulacion del controlador digital PID no lineal se consideran los siguientes pardmetros

para llevar a cabo la simulacion: la referencia de posicidon sera una trayectoria de uno de los

motores de un robot manipulador de seis grados de libertad, que sigue una trayectoria

generada utilizando polinomio de octavo grado [I. Juarez Campos, 2002]. El periodo de

muestreo del sistema de control de posicion es Tgs = 0.001s y el periodo de muestreo del

controlador de corriente interno es de Tg. = 0.0001s. En estd simulacion no se aplica par de

carga. La Figura 4.24 muestra la posicion de salida del sistema (linea continua) y la

referencia de posicion (linea discontinua).
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Figura 4.24 Respuesta transitoria del la posicion de salida con respecto a la referencia de posicién.

Tiempo (Tss = 0.001seg)
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Con una referencia de posicion con una pendiente lo suficientemente razonable, el

sistema permanece en el modo de operacion lineal, preservando la estabilidad y una respuesta

transitoria estrictamente no oscilatoria. En la Figura 4.25 se muestra el transitorio de la

referencia del par del motor que presenta un comportamiento estrictamente no oscilatorio,

permaneciendo dentro del modo de operacion lineal,
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Figura 4.25 Respuesta transitoria del par de referencia del motor

En la Figura 4.26, se muestra la respuesta transitoria de la velocidad del motor, donde

se observa el incremento de velocidad conforme el cambio de posicion (Figura 4.24) del

sistema en el seguimiento de la trayectoria definida.
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Figura 4.26 Respuesta transitoria de la velocidad del motor
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En la Figura 4.27, se muestra el transitorio de la corriente de armadura del motor, que

es directamente proporcional a la referencia de par, ya que la referencia de par no llega a su

limite, la corriente de igual forma no llega a su limite. El comportamiento de la corriente de
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armadura del motor es similar al comportamiento del la referencia de par ya que estas son

directamente proporcionales.
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Figura 4.27 Respuesta transitoria de la de corriente de armadura del motor

En la Figura 4.28, se muestra el transitorio del voltaje de armadura del motor.
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Figura 4.28 Respuesta transitoria del voltaje de armadura del motor

4.3.5 Simulacion del Controlador Digital PID No Lineal con una

Trayectoria como Referencia de Posicion con un Par de Carga
En la simulacion del controlador digital PID no lineal se consideran los siguientes parametros
para llevar a cabo la simulacion: la referencia de posicion serd la misma trayectoria de la
seccion anterior. El periodo de muestreo del sistema de control de posicion es Tgs = 0.001s y

el periodo de muestreo del controlador de corriente interno es de Ty, = 0.0001s. En esta
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simulacion se aplica un par de carga TX = 0.02 Nm. La magnitud del par de carga es elegida

aletoriamente, es menor que el par de carga maximo del sisteme y es aplicado en el intervalo

de tiempo [0.1s ... 1.15].

La Figura 4.29 muestra la posicion de salida del sistema (linea continua) y la

referencia de posicion (linea discontinua).
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Figura 4.29 Transitorio de la posicion de salida del sistema con la referencia de la trayectoria.

En la Figura 4.30 se observa el transitorio de la referencia de par. En el instante de
tiempo t = 0.1s se aplica el par de carga al sistema lo que incrementa en la misma
proporcion la referencia de par durante el resto del intervalo. En el instante de tiempo
t = 1.1s el par de carga es retirado del sistema y la referencia de par regresa a cero ya que la

posicion de salida esté establecida en un valor constante en ese intervalo de tiempo.

Referencia de Par
0.04

0.03
| —

0.02

0:01 \ /

~_

Par(t)
N-m

-0.01

0025 0.2 0.4 0.6 0.8 1 12

Tiempo (Tss = 0.001seg)

Figura 4.30 Transitorio de la referencia de par con el par de carga aplicado.
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En la Figura 4.31 se observa el transitorio de la velocidad del sistema, en el instante
de tiempo t = 0.1s se observa una pequefia perturbacion de la velocidad del sistema ya que
en ese instante de tiempo se aplica el par de carga. En el instante de tiempo t = 1.1s se
observa nuevamente una perturbacion de la velocidad del sistema, esta perturbacion es

debida a que en ese instante de tiempo el par de carga es retirado del sistema.
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Figura 4.31 Transitorio de la velocidad de armadura del sistema con el par de carga aplicado.

En la Figura 4.32 se observa el transitorio de la corriente de armadura del sistema, en
el instante de tiempo t = 0.1s se observa un cambio en la corriente de armadura debido a que
el par de carga es aplicado en este instante de tiempo. La corriente de armadura tiene un
comportamiento similar al de la corriente de armadura de la simulacién anterior (Figura 4.27)
pero con un incremento adicional proporcional al par de carga aplicado. En el instante de
tiempo t = 1.1s el par de carga es retirado del sistema y la corriente regresa a cero ya que en

ese intervalo de tiempo la trayectoria permanece con un valor constante.
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Figura 4.32 Transitorio de la corriente de armadura del sistema con el par de carga aplicada.
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En la Figura 4.33 se observa el transitorio del voltaje de armadura del sistema, en el
instante de tiempo t = 0.1s se observa que el par de carga aplicado provoca un cambio en el
voltaje de armadura, el voltaje permanece proporcional al de la Figura 4.28 durante el resto
del intervalo que se mantiene el par de carga. En el instante ¢ = 1.1s el par de carga es

retirado y el voltaje regresa a cero ya que la trayectoria es constante en ese intervalo de

tiempo.
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Figura 4.33 Transitorio del voltaje de armadura del sistema con el par de carga aplicado.

4.4 Errores de Modelado

En esta seccion se consideran los posibles errores de modelado que se pueden presentar en la
implementacion de un control de posicion. Es habitual que al realizar las consideraciones del
modelado del sistema de control de posicidn se encuentren incongruencias propias de la
misma naturaleza de los elementos y dispositivos utilizados en el modelo. Podriamos tener
un error de modelado en el caso de la inercia propia del motor a controlar, que puede diferir
de la inercia que se encuentra en la hoja de datos de la inercia real que tiene el motor al
término de su fabricacion, ademas si el motor es usado puede también tener variaciones
debido al desgaste del uso cotidiano. Es también importante predecir el comportamiento del
sistema de control de posicion en el caso en que la inercia considerada para el modelado del
sistema sea totalmente diferente de la inercia del motor a utilizar en el sistema, ya que
pueden llegar a darse errores humanos al momento de disefar o de implementar un sistema

de control de posicion.
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4.4.1 Simulacion de Errores de Modelado en la Inercia.

Para llevar a cabo las consideraciones de los errores de modelado en la inercia, se toma en
cuenta el sistema de control de posicion PID no lineal de la Figura 4.8, este sistema fue
modelado con el motor PittmanExpress GM9234S003, sus especificaciones se encuentran en
la Tabla 4.1. Para llevar a cabo las simulaciones de los errores de modelado se elige a
proposito dos inercias que difieran de la inercia | = 4.2 X 107K g - m? que se considerd
para el modelado del sistema de la Figura 4.7, en este caso una inercia menor que la inercia
de modelado y otra inercia mayor que la inercia de modelado del sistema de control PID no

lineal.

4.4.1.1 Para una variaciéon del 10% en la inercia

La variacion de la inercia de la hoja de datos al valor real que tiene un motor generalmente
tiene una tolerancia del 10%, por consiguiente se elige una variacion en la inercia con ese
porcentaje para realizar la simulacion y observar las consecuencias en el control de posicion.
La inercia se establece en /] = 3.8 X 107°Kg - m?2. En la Figura 4.34 se observa la respuesta
del sistema con una variacion del 10% en la inercia del motor, la respuesta presenta pequefas
variaciones durante el transitorio en el seguimiento de la referencia de posicion, pequefias en
comparacion con los trazos de la Figura 4.9, por consiguiente se presentan también
variaciones pequefias en la velocidad y el par, sin embargo, el estado estable es alcanzado sin

problemas, practicamente con la misma rapidez.
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Figura 4.34 Posicién del motor para un error de modelado de la inercia del 10%
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En la Figura 4.35 se presentan los trazos del par del motor que como ya se ha

mencionado tiene pequenas variaciones con respecto a los valores de la Figura 4.10.
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Figura 4.35 Par del motor para un error de modelado de la inercia del 10%.

Con las simulaciones anteriores podemos asegurar que la capacidad de control del
sistema controlador de posicidn tiene una alta robustez como para soportar estos errores de
modelado en la inercia. A continuacion se realizan dos simulaciones con variaciones

aproximadas del 70% del valor de la inercia para observar el comportamiento del sistema.

4.4.1.2 Para una Inercia 70% Menor

Se toma en cuenta en primera instancia una inercia menor J = 1.2 X 107®Kg -m?, la
simulacion se lleva a cabo con una posicion de referencia 8* = 1rad, sin considerar la
entrada de perturbaciones de carga. En la Figura 4.36 se observa un comportamiento del
sistema a consecuencia de la gran variacion en la inercia del motor, en el seguimiento de la

posicion de referencia es inadecuado y no se logra establecer.

156



Posicién de Salida

1 LlJ_I — 1L
08 _,_.—l_m
@ _|J_
=
© 5 0.6
O @©
G = ﬁr'_l
2 04
o

02
0
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04 0.045 0.05

Tiempo (Tss = 0.001seg)

Figura 4.36 Referencia de posicion y posicion del motor, para un error de modelado considerando una
inercia 70% menor.

En la Figura 4.37 se observa el comportamiento del par del motor, el cual presenta
oscilaciones constantes, este comportamiento es no deseado para un control de posicion ya
que para este tipo de controles es deseable tener un comportamiento estrictamente no

oscilatorio tanto en la posicién como en el par del motor.
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Figura 4.37 Par electromagnético del motor, para un error de modelado considerando una inercia 70%
menor.

4.4.1.3 Para una Inercia 70% Mayor

Ahora consideraremos el incremento de la inercia del motor a | = 7.2 X 107°Kg - m?. En la
Figura 4.38 se observar el comportamiento de la posicion en el seguimiento de la referencia
de posicion. Al ser mayor la inercia del motor que la inercia de modelado del sistema el

sistema presenta sobreimpulsos y la referencia de posicion se logra establecer. Es importante
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mencionar que, de igual manera que las simulaciones de la seccion anterior, el

comportamiento es inadecuado para el cumplimiento del objetivo de esta investigacion.
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Figura 4.38 Posicion del motor considerando un error de modelado con una inercia 70% mayor.

En consecuencia de la variacion de la inercia, el par también presenta oscilaciones en

su comportamiento y se ilustran en la Figura 4.39.
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Figura 4.39 Par de motor considerando un error de modelado con una inercia 70% mayor

4.4.2 Errores de Modelado del Coeficiente de Friccion

El modelo del controlador de posicion PID se disefi6 sin considerar el coeficiente de friccion
del motor, por lo cual es importante considerar los efectos que produce la friccion del motor
en el sistema de control de posicion. Para este caso se considera el par de friccion de la hoja
de datos del motor que se utilizé para el modelado del sistema; Tp = 4.2 X 107°3N - m. En

la Figura 4.40 se observa el trazo de la respuesta al escalon, el seguimiento de la referencia se
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establece de igual manera con respecto a la simulacidn sin la consideracion de la friccion, la

referencia se sigue sin imperfecciones en su establecimiento.
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Figura 4.40 Respuesta al escalon unitario del sistema de control PID, considerando la friccién.

En la Figura 4.41 se observa el comportamiento del par del motor, el par del motor no
se establece en cero al llegar el sistema al estado estable debido a que el motor debe de estar
contrarrestando el efecto de frenado de la friccion, por lo cual el par mantiene un valor

equivalente a la friccion del motor T = B d@/dt.
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Figura 4.41 Respuesta del par del motor ante la presencia de la friccion.

4.5 Errores del Controlador por Ruido de Medicion

En la gran mayoria de los sistemas de medicion nos encontramos con el problema que se
genera al realizar una medicion, ya sea por la propia naturaleza del sistema o por factores
inherentes al mismo, se presenta el ruido en la medicion. En esta seccion se realiza una

simulacion para observar los efectos que produce el ruido en la medicion de los parametros
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del sistema, para tener una idea mas clara de los posibles efectos y tomar las consideraciones

necesarias para evitar el ruido en la medicion de parametros del sistema.

Como ya se habia visto en secciones previas, para realizar la medicion de la posicion
del motor se utiliza un encoder con un intervalo de cuantificacion ¢ = 0.003146 rad. Para
llevar a cabo la introduccién del ruido en el sistema se toma en consideracion este parametro,
se introducird ruido controlado con una magnitud méxima de g a partir de la medicion

obtenida del sistema.

En la Figura 4.42 se observa que el sistema no puede establecer la posicion de
referencia debido a la presencia del ruido, esto debido a la sensibilidad y configuracion del
sistema de control de posicion. En tanto mayor sea la magnitud del ruido mayor sera la

magnitud de error en la posicion del motor.
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0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1
Tiempo (Tss = 0.001seg)

Figura 4.42 Efectos del ruido en el control de posicion del motor

En la Figura 4.43 se observa que el par del motor tiene un comportamiento oscilatorio

debido a la presencia del ruido en la medicion de la posicion.
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Figura 4.43 Efectos del ruido en el control del par del motor.

Es importante mencionar que para evitar el efecto del ruido en la medicion de los
sistemas de control con retroalimentacion es necesario establecer filtros para evitar el ruido
en la medicidn, ya que si no se disefia un buen sistema de medicion se obtendran resultados

indeseables en la aplicacion del sistema.

4.6 Conclusiones

En el presente capitulo se justifico la aplicacion de la ganancia unitaria estatica del actuador
de par en las simulaciones de los capitulos previos. La aplicacion del actuador de par,
utilizando un lazo interno de control tiene una ventaja en el establecimiento del par de
referencia, ya que se obtiene con el tiempo suficiente para que la respuesta del sistema sea
satisfactoria. Se probo la efectividad del control PID no lineal para seguir trayectorias
predefinidas .Se comprobo que el sistema tiene una alta robustez ante la presencia de grandes
perturbaciones de entrada, perturbaciones de carga, errores de modelado en la inercia y
friccion y se observaron los efectos que puede causar el ruido en la medicion de los
parametros del sistema, por lo cual se deben tomar medidas para evitar los estragos que

produce ruido en la medicion de la posicion de salida.
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Capitulo 5

CONCLUSIONES

En el presente trabajo se realiz6 un analisis y descripcion de una metodologia para el disefio
de un controlador digital de posicion PID no lineal, que presenta un comportamiento
estrictamente no oscilatorio, considerado para una implementacion fisica y evitar dafios
sustanciales del sistema mecdnico y los dispositivos electronicos, derivados de cambios

abruptos en las diferentes variables del sistema.

En la primera parte se abord6 la estructura y modelado de un sistema de control de
movimiento, asi como las consideraciones de operacion de los controladores PI y PD basados
en el dominio continuo y en el dominio discreto. Se realiza la reubicacion de las ganancias
proporcional y derivativa en la trayectoria de retroalimentacion para analizar los efectos en el
comportamiento del sistema. Se obtuvo la funcidon de transferencia al pulso de lazo cerrado
para un sistema controlador de movimiento y en base a la funcién de transferencia se
obtuvieron las ganancias normalizadas del sistema. Se realiz6 un anélisis del comportamiento
no oscilatorio del sistema para la generacion de una funcion criterio y en base a esa funcion
realizar el calculo de los pardmetros de los controladores digitales de movimiento. Una vez
obtenidos los parametros del sistema, se realizo un analisis del comportamiento del sistema
con grandes perturbaciones, en base a los resultados obtenidos de dicho andlisis, se discutid
el comportamiento del sistema bajo estas condiciones y se tomaron medidas para evitar el
fenomeno Wind-Up. Con las medidas anteriores se realizo el analisis para la implementacion

de un controlador de posicion no lineal, considerando los limites de velocidad y par.

Finalmente se realizaron las pruebas con las simulaciones del sistema propuesto
considerando el seguimiento de trayectorias con grandes cambios de posicion, para verificar
que el sistema se comporte estrictamente no oscilatorio, tanto en las variables de velocidad y

par, asi como en la posicion de salida.
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5.1 Conclusiones

En base a la experimentacion llevada a cabo en este trabajo de tesis con las simulaciones de

los controladores de poscion PD y PID de manera lineal y no lineal, se presentan las

siguientes conclusiones

Los resultados obtenidos con la simulacion de un controlador digital de posicion PD
lineal y también en caso no lineal, se observa que el controlador no es eficiente en el
rechazo de carga, a pesar de que en el caso no lineal el controlador maneja muy bien
los cambios de entrada grande.

La simulacion del controlador digital PID lineal presenta una respuesta estrictamente
no oscilatoria a perturbaciones de entrada pequenas, para el caso en que la
perturbacion de entrada presente una forma de rampa y con una amplitud grande, el
controlador digital PID puede seguir la referencia sin error, siempre que la pendiente
de la rampa sea razonable.

Para el caso de la simulacion del controlador digital PID no lineal, se observd un
comportamiento aceptable para grandes perturbaciones de entrada, ya que el par y la
velocidad del sistema alcanzaron sus limites, pero el comportamiento de la salida se
mostro estrictamente no oscilatorio.

En el seguimiento de trayectorias con grandes cambios en la entrada del controlador
digital PID no lineal con el lazo interno de control de corriente, se observo un
seguimiento sin errores.

Con los resultados obtenidos de las simulaciones se observa que el sistema es capaz
de realizar el seguimiento de trayectorias evitando los cambios abruptos de par,
evitando dafios fisicos al motor y al sistema de conmutacion electronica. Los
resultados mencionados son para el caso de seguimeito de trayectorias de un control
de posicion digital PID no lineal con perturbaciones de carga y sin perturbacionesd de
carga.

El codigo fuente del programa de simulacion es de utilidad para la implementacion de
un programa para un sistema controlador digital de posicion no lineal con DSP.

Se comprobd que el método de disefio del control PID no lineal tiene una alta

robustez ante la presencia de cambios de referencia grandes, perturbaciones de carga,
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errores de modelado en la inercia y en la friccion y se observaron los efectos del ruido

en la medicion sobre la posicion de salida del sistema.

5.2 Trabajos Futuros

La metodologia presentada puede ser utilizada para el disefio e implementacién de

controladores digitales de posicion. La propuesta de trabajos futuros son las siguientes:

e Implementacion de un controlador de posicion de un sélo eje con un
controlador digital de sefiales (DSC) o Procesador digital de sefales (DSP).

e Diseflo e implementacion de un controlador no lineal para el control de un
motor de CD de imanes permanentes para la formacion de un robot
manipulador.

e Migracion de codigo fuente generado en Matlab a una implementacion con un

controlador digital de sefiales (DSC) o Procesador digital de sefiales (DSP).
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APENDICE

PROGAMA DE MATLAB PARA LA SIMULACION DE UN
CONTROLADOR PID NO LINEAL PARA SEGUIMIENTO DE UNA
TRAYECTORIA PREDEFINIDA

clear al

clc

clf
98888888888888888880 PARAMETROS DEL MOTOR
dopt = 0. 216;
popt = 0.0516;

i opt = 0.0052195;
KM= 1;

KFB = 1;

Ts = 0.001;

J = 4. 2e-6;

Je = 4. 2e-6;

WVAX = 480. 44;
MAVAX = -480. 44;
TMAX = 0. 13736;
MIVAX = -0. 13736

Ks = 0.98;

Kl = (2* J* iopt)/(KFB * KM* Ts2);
KP = (2 * J * popt)/(KFB * KM * Ts2);
KD= (2 * J* do

%AB8B080808800080880 VALORES | NI Cl ALES DEL SI STEMA %B6880888800808088808880

sdatl = inportdata(' Motor3.txt"'," ");
conp = length(sdatl);

i = conp;

posicion_referencia = zeros(1,i);
Vel oci dad = zeros(1,i);
posicion_error = zeros(1,i);
Delta_Y1 = zeros(1,i);

Y referencia = zeros(1,i);

posi ci on_actual = zeros(1,i);

t = zeros(1,i);

Y1 = zeros(1,i);

GKP = zeros(1,i);

Y2 = zeros(1,i);

MEM = zeros(1,i);
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Par referencia = zeros(1,i);
Par motor = zeros(1,i);
Par _carga = zeros(1,i)

X1 = zeros(1,i);
X2 = zeros(1,i);
X3 = zeros(1,i);
Kt = 4.59e-2;

Ke = 4.59e-2;

Ra = 4.62;

La = 3.97e-3;
Ts2 = 0.0001;

k = Ts | Ts2;

| MAX = 5.19;

M MAX = -5.19;
VVAX = 24;
NVMAX = -24;

= ((exp(-(Ra/La)*Ts2) + 1) * Ra) / (1 - exp(-(Ra/La)*Ts2));
L2 =-( Ra/ (1 - exp(-(Ra/La)*Ts2)));
Fil = exp(-(Ra / La) * Ts2);
Ganmal = (1 / Ra) * (1 - exp(-(Ra/lLa)*Ts2));

Int = zeros(1,i);

Va zeros(1,i);

| zeros(1,i);

laa = zeros(1,i);

t2 = zeros(1,i*k);

posi cion_actual c = zeros(1,i);
Vel oci dadc = zeros(1,i);

Par _enc = zeros(1,i);

g = 0.003146;

for n=1:1:i
posi ci on_referencia(n) = (sdat1(n)+0.213387596549579) *100;
end

n=1;
posi ci on_actual (n) = posicion_referencia(n);

posi cion_error(n) = posicion_referencia(n) - posicion_actual (n);
Delta_Y1(n) = (posicion_error(n) * KI)- GKP(n);
Y_referencia(n) = Delta_Y1(n);

X1(n) = abs(Y_referencia(n));

fx(n) = (Ks * sgrt((2 * TMAX * abs(posicion_error(n)))/J) * KFB *
KD * Ts);

WA(Nn) = ((2 * TMAX) / J) * ((KP * Ts )/ KlI);

if fx(n)>= WA(n)

fx(n) = WA(n);

end

X2(n)= fx(n);
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X3(n) = WAX * KFB * KD * Ts;

fp =[XL(n), X2(n), X3(n)];
Y1(n) = min(fp) * sign(Y_referencia(n));

MEM n+1) = Y1(n);
Y2(n) = KFB * KD * posicion_actual (n);
Par referencia(n+l) = Y1(n) - Y2(n);

if Par_referencia(n+l) >= TMAX
Par _referencia(n+l) = TMAX;
end

i f Par_referencia(n+l) <= MIMAX
Par _referenci a(n+l) = MIMAX;
end

lar(n) = Par_referencia(n+l) / Kt;
Ea(n) = Ke * Vel oci dad(n);

for nmrFl: 1:k

Int(mt((n-1)*k)+1) = Int(m+(lar(n) -

Va(mt((n-1)*k)) = -(L1 * Ta(mt((n-1)*k))) -

1)*k)));

if Va(mr((n-1)*k)) >= VMAX
Va(m+((n-1)*k)) = VMAX;
end

if Va(mt((n-1)*k))<= MVMAX
Va(mt((n-1)*k)) = M/MAX;
end

la(m-((n-1)*k)+1) = Fi1 * la(m-((n-1)*k)) + (Ganmal * (Va(m+((n-

1)*k))-Ea(n)));

if la(mr((n-1)*k)+1) >= | MAX
la(mr((n-1)*k) +1) = | MAX;
end

if la(mt((n-1)*k)+1) <= M MAX
la(m+((n-1)*k)+1) = M MAX;
end

laa(mt((n-1)*k)) = la(m-((n-1)*k)+1);

la(m+((n-1)*k)));
(L2 * Int(mt((n-

t2(mH((n-1)*k) )= (me((n-1)*k) - 1) * Ts2;

Par _entc(m+((n-1)*k)+1)
Par notor (m+((n-1)*k))

Vel oci dadc(m+( (n-1) *k) +1)

la(m-((n-1)*k)+1) * Kt

Par _enc(m+((n-1)*k)+1) - Par_carga(n);

= Vel ocidadc(m+((n-1)*k))+ (Ts2 *

Par _notor (m+((n-1)*k)))/Je;

173



posi ci on_actual c(mt((n-1)*k)+1) = posicion_actualc(mt((n-1)*k)) +
(Ts2 * Vel oci dadc(m+((n-1)*k))) + ((Ts272/(Je*2))*
(Par_nmotor(m-((n-1)*k))));

end

Vel oci dad(n+1) = Vel oci dadc(m+((n-1)*Kk)+1);

posi ci on_act ual (n+1)
a);

g * round (posicion_actual c(m-((n-1)*k)+1) /

Par _en(n) = Par_enc(m+((n-1)*k)+1);

posi ci on_actual (n+1)

t(n) = (n-1) * Ts;

if n>= 100 & n <= 1100
Par carga(n) = 0.020;
end

posi cion_actual (n+1) + (randn(1) * q);

posi ci on_error(n) = posicion_referencia(n) - posicion_actual (n);
Delta_Y1(n) = (posicion_error(n) * KI) - (KFB * KP *
(posicion_actual (n) - posicion_actual (n-1)));

Y referencia(n) = Delta_Y1(n) + Y1(n-1);

X1(n) = abs(Y_referencia(n));

fx(n) = (Ks* ( sgrt((2 * TMAX * abs(posicion_error(n)))/J)) * KFB * KD
* Ts) + abs(Par_referencia(n-1));

WA(N) = ((2 * TMAX) / J)
if fx(n)>= WA(n)

fx(n) = WA(n);

end

X2(n) = fx(n);

X3(n)

fp = [XL(n), X2(n), X3(n)];

*

((KP * Ts )/ KI):

WAX * KFB * KD * Ts;

Y1(n) = min(fp) * sign(Y_referencia(n));

MEM n+1) = Y1(n);

Y2(n) = KFB * KD * (posicion_actual (n) - posicion_actual (n-1));

Par _referencia(n+l)= Y1(n)

- Y2(n);

i f Par_referenci a(n+l)>= TMAX
Par _ref erenci a( n+1) = TVAX;

end
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if Par_referencia(n+l) <= -TMAX
Par _referencia(n+l) = - TMAX;

end
lar(n) = Par_referencia(n+l) / Kt;
Ea(n) = Ke * Vel oci dad(n);
for mel:1:k
Va(mt((n-1)*k)) = -(L1 * la(mt((n-1)*k))) -(L2 * Int(m((n-1)*k)));
la(mt((n-1)*k)+1) = Fi 1 * la(m((n-1)*k)) + (Gamml * ( Va(mt((n-
1)*k)) - Ea(n)));
Int(mt((n-1)*k)+1) = Int(m((n-2)*k))+(lar(n) - la(m((n-1)*k)));
if Va(mt((n-1)*k)) >= VMAX
Va(mt((n-1)*k)) = VMAX;
end
if Va(mt((n-1)*k)) <= -VMAX
Va(mt((n-1)*k)) = -VMAX;
end
if la(mt((n-1)*k)+1) >= | MAX
la(m-((n-1)*k)+1) = | MAX;
end
if la(mt((n-1)*k)+1) <= -1 MAX
la(mt((n-1)*k)+1) = -1MAX;
end
laa(mt((n-1)*k)) = la(m-((n-1)*k)+1);
t2(mt((n-1)*k)) = ((m-((n-1)*k)) - 1) * TsZ;
Par _enc(m+((n-1)*k)+1) = la(mt((n-1)*k)+1) * Kt
Par _nmotor (m+((n-1)*k)) = Par_enc(m+((n-1)*k)+1) - Par_carga(n);
Vel oci dadc(m+((n-1)*k)+1) = Vel ocidadc(mt((n-1)*k))+ (Ts2 *
Par _notor (m+((n-1)*k)))/ Je;
B = 4.2e-3 * posicion_actualc(mt((n-1)*k));
posi ci on_actual c(m+((n-1)*k)+1) = posicion_actual c(m((n-1)*k)) +
(Ts2 * Vel ocidadc(m+-((n-1)*k))) + ((Ts272/(Je*2))*
(Par_motor(m+((n-1)*k))));
end
Vel oci dad(n+1) = Vel oci dadc(mt((n-1)*Kk)+1);
posi ci on_actual (n+l) = g * round (posicion_actual c(mt((n-1)*k)+1) /
a);
Par _em(n) = Par_enc(mt((n-1)*k)+1);
posi ci on_actual (n+l1) = posicion_actual (n+l) + (randn(1) * q);
end

175



t(n+l) = n * Ts;

Par referencia(n+l) = Par_referencia(n);

Vel oci dad(n+1) = Vel oci dad(n);

posi ci on_referenci a(n+l) = posicion_referencia(n);

t2(mt((n-1)*k)+1) (m((n-1)*k)) * Ts2;
Va(m-((n-1)*k) +1) Va(m-((n-1)*k));
laa(mt((n-1)*k)+1) = laa(m-((n-1)*k));

figure(1)

stairs(t, posicion_actual,' Color',"'black', ' Linewdth',2);grid

hol d on

stairs(t,posicion_referencia,' Color',"'black','LineWdth ,2,"lineStyle","--
")
title(' Posicion de Salida','fontsize',16,' fontweight','n")

x| abel (" Tiempo (Tss = 0.001seqg)','fontsize', 16, fontweight','n")
yl abel (" Posicicién( \theta )','fontsize', 16, ' fontweight','n")

figure(2)

stairs(t2,Par_enc,' Color','black','LinewWdth',2); grid

title(' Referencia de Par','fontsize',16,' fontweight','n")

x|l abel (' Tiempo (Tss = 0.001seqg)', ' fontsize',16, fontweight','n")
ylabel (" Par( \tau )', ' fontsize' ,16, fontweight','n")

figure(3)

stairs(t, Vel ocidad, ' Color',"'black"','LinewWdth',2); grid
title(' Vel oci dadde Salida','fontsize',16, ' fontweight','n")

x|l abel (' Tiempo (Tss = 0.001seqg)', ' fontsize',16, ' fontweight','n")
yl abel (' Vel oci dad( \onega )','fontsize',16,' fontweight','n")

figure(4)

stairs(t2,laa,  Color',"black','LineWdth',2); grid

title(' Corriente de Armadura',' fontsize', 16, ' fontweight',' ' n')

x|l abel (' Ti enpo (Tsc = 0.0001seq)','fontsize',16,' fontweight','n")
yl abel (' Corriente ( \iota )','fontsize',16,' fontweight','n")

figure(b)

stairs(t2,Va,' Color','black',"'LinewWdth',2); grid

title('Voltaje de Armadura','fontsize',16,' fontweight','n")

x|l abel (' Ti enpo (Tsc = 0.0001seq)','fontsize', 16, ' fontweight','n")
yl abel (' Voltaje ( \nu )','fontsize', 16, ' fontweight','n")
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