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Resumen

En este trabajo se presentan una serie de aportaciones al control vectorial
indirecto de las maquinas asincronas.

En el Capitulo 2 se muestra una panoramica del estado actual de la regu-
lacion de velocidad de la maquina de corriente alterna, centrandose fundamental-
mente en la maquina de induccidén. Se describen los distintos métodos de control
vectorial directo e indirecto y las ltimas soluciones adoptadas para su realizacién.
En este mismo Capitulo se hace una recopilacién de las distintas técnicas utilizadas
para resolver el bucle de control externo, entendiéndose como tal el control de ve-
locidad, posicion o par, aunque con una mayor incidencia en la velocidad por ser el
parametro que mayor interés ha suscitado. Asi, comienza el Capitulo con el control
vectorial, continta con las técnicas de control a nivel externo, como son las técnicas
clasicas (control lincal), control adaptativo, estructura variable en modo deslizante,
neuronal y borroso, y finaliza con algunos de los métodos de realizacién electrénica
del control vectorial.

El Capitulo 3 esta integramente dedicado a las aportaciones que csta tesis
presenta con respecto al bucle de control externo. Este se divide a su vez en dos
bloques: Légica Borrosa y Légica Estocastica.

En el primer bloque del Capitulo 3 se estudian las ventajas de utilizar un
controlador borroso en el control de velocidad y se muestran sus distintas posibi-
lidades, compardndolo con un controlador clasico Proporcional més Integral (PI).
Se comprueba la robustez ante variaciones de los parametros del sistema (inercia,
par resistente, etc.). Los resultados inicialmente obtenidos mediante simulaciones
son posteriormente comprobados mediante medidas experimentales sobre un sistema
real. La diferencia de este trabajo con otros anteriores de control borroso aplicado a

motores de induccién, radica en que se ha profundizado en la 16gica borrosa hasta el



punto de incluir algunas aportaciones en este campo, como son ¢l estudio analitico
de la superficie de control para la generacion de reglas y el estudio de las derivadas
parciales de dicha superficie para asegurar estabilidades locales.

Una aproximacion diferente se realiza en el segundo bloque de este Capitulo.
Alli se propone el empleo de una arquitectura simple para la realizacién de contro-
ladores mediante el empleo de légica estocdstica. Para comprobar la validez de esta
aproximacion se ha optado por un controlador tipo “Proporcional mas Integral”
realizado mediante estas téenicas. El circuito se disena y se realiza mediante una
FPGA. Como un primer paso para su posterior aplicacion al motor de corriente
alterna, se prueba sobre un inversor monofasico accionando un motor de corriente
continua y se comprueba su correcto funcionamiento mediante resuliados experi-
mentales,

Iin el Capitulo 4 se proponen arquitecturas electrénicas para resolver algu-
nos de los principales problemas que se presentan en el control vectorial indirecto,
como son el cambio de coordenadas y la medida de velocidad.

El cambio de coordenadas se resuelve mediante una suma de productos de
las componentes de intensidad por los senos vy cosenos del angulo de los nuevos ejes.
Para la generacién de las funciones senoidales se propone un sencillo método de gene-
racion mediante aproximaciones polinémicas de segundo grado (senme = 4z(1 — z),
con z entre 0 y 1) mostrandose la precisién de la aproximacién realizada. Esto evita
la utilizacién de tablas de almacenamiento. Por otra parte, se presenta el problema
de realizar el calculo de productos y sumas el cual queda resuelto de manera muy
sencilla con técnicas de l6gica estocastica. El correcto funcionamiento del circuito
propuesto se ha probado mediante simulacién funcional mediante lenguaje de alto
nivel ' como paso previo a su posterior realizacién microelectrénica.

Como segunda parte del Capitulo 4, se presenta una original realizacién
fisica del circuito dedicado a la medida de velocidad. Esta es generalmente necesa-
ria para la realizacién del control vectorial indirecto. La peculiaridad que presenta
este diseno microelectrénico es su adaptabilidad a todo el ran go de velocidad, man-
teniendo un error de medida y un tiempo de muestreo constante. Fl circuito cambia

de método de contaje de nimero de pulsos por unidad de tiempo para altas veloci-



dades a tiempo entre 32, 16 8, 4 y 2 pulsos para velocidades cada vez més bajas. El
circuito ha sido probado experimentalmente a lo largo de la realizacidn de esta tesis
debido a que ha sido el encargado de enviar la informacién de la velocidad del motor
al sistema de control. Ademas de esta prueba de funcionamiento y de la descripcién
del circuito, se muestran resultados experimentales.

Finalmente, en el Capitulo 5 se extraen las conclusiones y se abren las
puertas a futuras lineas de investigacién que se puedan derivar de esta tesis.

Los resultados de esta tesis van a tener una directa aplicacién industrial
ya que actualmente se ha obtenido una subvencién por parte de la accién espe-
cial GAME del proyecto europeo ESPRIT para la realizacién de un proyecto de
colaboracion con una empresa espanola incorporando control vectorial y borroso.

Algunos temas, por poseer un especial interés o por ser de reciente apli-
cacion, se han sintetizado en los apéndices finales.

Asi, en el Apéndice 1 se describen las técnicas de modelado del motor de
induccion. Se hace un especial hincapié en el modelado de la maquina cuando se tiene
un control absoluto de las intensidades del estator con control vectorial indirecto.

En el Apéndice Il se hace una breve introduccién al control borroso. El
autor ha querido dar a esta introduccién una visién analitica de este tipo de contro-
ladores que serd aprovechada a lo largo de la tesis.

Poriltimo, el Apéndice I1] esta dedicado al procesado estocéstico de seniales.
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Nomenclatura

(gs, ¢ds. Proyecciones rectangulares del flujo del estator.
Dyry Pdar. Proyecciones rectangulares del flujo del rotor.
bym» Pdm - Proyecciones rectangulares del flujo comiin.

1oy 1p, L. Proyecciones trifisicas de las intensidades de linea de la maquina
asincrona .
lys, tds. Proyecciones rectangulares de las intensidades del estator referidas

a unos cjes moviles.

iqry 4dr- Proyecciones rectangulares de las intensidades del rotor referidas
a unos ejes moéviles.

2gm, tdm. PrOyecciones rectangulares de las intensidades de magnetizacion.
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E,. Resistencia del estator referida al estator.
.. Resistencia del rotor referida al estator.

Ry. Resistencia del rotor referida al estator estimada.

) L2 . . .
L, = Ls— = Inductancia transitoria.

n,
L. Inductancia del estator.
L,,. Inductancia mitua.

L,. Inductancia del rotor referida al estator.



T.. Par electromagunético.

Ty. Par de carga.

Jiny By . Momento de inercia v coeficiente de viscosidad del motor.
P£. Nimero de pares de polos.

We, wr. Pulsacién angular del campo eléctrico y del rotor.

Wy = (%,) wy. Pulsacion angular mecdnica.

s. Operador laplaciano.

Uy = We.
Uy = ’i‘rqs.
Uy = 1.
wy = Ty,

Var U, Voo DProyecciones trifasicas de las tensiones de fase de la maquina
asficrona referidas a unos ejes estdticos.

Ugy Vo, Vo. Proyecciones rectangulares de las tensiones de fase de la maquina
asincrona referidas a unos ejes méviles.

Yoy Vg, Uh. Proyecciones rectangulares de las tensiones de fase de la maquina
asincrona referidas a unos ejes fijos.

vy, vz, va. Tensiones de las ramas del inversor trifdsico respecto al polo
negativo de la fuente de continua.

Ty = Wy

Loy = (f)qr.

T3 = Qgy.

6. Angulo de los ejes méviles.
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Capitulo 1

Introduccion

1.1 Generalidades

Las Maquinas Rotativas han ocupado siempre un lugar relevante en la in-
dustria. Actualmente, las mndquinas de corriente alterna y continua realizan la con-
version de aproximadamente un 40% de la energia eléctrica producida en el planeta
[5].

Las maquinas de corriente continua se utilizan tradicionalmente en procesos
donde se requieren muy buenas prestaciones debido fundamentalmente a su facil
controlabilidad.

Durante las dos tltimas décadas, la maquina de corriente alterna ha ido
desbancando progresivamente a la de continua gracias a la aparicion de la técnicas
de “Control de Flujo” (control escalar y vectorial), que las hace equivalentes desde
el punto de vista de las prestaciones. Sumando a lo anterior su gran robustez, bajo
costo de fabricacién y casi nulo coste de mantenimiento, ha hecho que la utilizacion
industrial de la maquina de alterna se haya acabado imponiendo sobre la de continua.

Inicialmente con el control escalar se conseguia una buena regulacion de
velocidad donde no se requerian unas grandes prestaciones. Con el control vectorial,
a diferencia del escalar, se consigue separar dinamicamente el par y el flujo de
la maquina de alterna. Para conseguir esto es necesario un exacto conocimiento
del flujo del motor. Este problema ha dado lugar a la aparicion de un sinfin de

estimadores de los parametros de la maquina que permiten reconstruir el flujo del
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rotor {13} -[24].

Il control vectorial fue desarrollado en Alemania a finales de los 60. K.
Hasse invento el Control Vectorial Indirecto en 1969 [1] y I. Blashke desarrollé el
Control Vectorial Directo dos afios después [2].

Por ser el sistema controlado vectorialmente altamente dependiente de los
parametros del modelo, las técnicas aplicadas al control de velocidad, posicion o par,
han pasado de ser los cldsicos PID’s a convertirse en controles adaptativos [45] -[51],
modo deslizante [31]-[42], y muy recientemente nearonal [57] y borroso [59]-[80].

El proceso de estimacién de la constante de tiempo del rotor (proceso de
estimacion de pardmetros) y su aplicacién al control vectorial ya es, de por si, un
claro ejemplo de control adaptativo. liste esquema es el primero que se utiliza en
el control de Ja maquina de alterna. Posteriormente, van surgiendo una serie de
esquemas de tipo adaptativo y con modelo de referencia, de los que se hace en el
Capitulo 1 una seleccion de los mds relevantes.

El control de estructura variable con modo deslizante fue propuesto y des-
arrollado en la entonces Unién Soviética a principios de los afios 50 por kmelyanov
y varios colaboradores [31] [32] [33]. Es a principios de los 80 cuando comienzan a
publicarse trabajos especificos para ¢l control del Motor de Induccién. En [35] es
presentado uno de los primeros trabajos. La principal caracteristica de este tipo de
controladores es su gran robustez ante variaciones de los pardmetros.

EI control borroso, propuesto inicialmente por L. A. Zadeh en [59], ha
recibido una especial atencion en el pasado reciente debido a que estos controladores
son faciles de disefiar y su produccién en serie comienza a ser de un bajo costo [61],
[69]. Algunas aplicaciones recientes en el campo de la electrénica de potencia, y en
especial al control de motores, pueden encontrarse en la literatura [73]-[79].

Pero para que todo lo anterior se produjera, ha hecho falta un cambio
radical en la concepcién electrénica utilizada para controlar la maquina. La mayorfa
de los controladores actuadores de mdaquinas rotativas v convertidores de potencia
en general construidos antes de los 80 fueron basados en circuiteria analdgica que,
a pesar de todo, podia competir en precio con la circuiterfa digital discreta.

Actualmente en la industria, la mayoria de las tareas de control pueden ser
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realizadas mediante microprocesador. Las primeras experiencias con microprocesa-

dores evidenciaron las enormes ventajas que su uso conllevarfa:
o Alta flexibilidad desde el punto de vista del diseno.
e Mas complejidad de cdlculo, pudiéndose realizar todo tipo de operaciones.
e Inicializacion automatica y posibilidad de sintonizacién del controlador.
¢ Facilidad en general para la integracién del controlador digital.

A partir de 1983, comenzaron a aparecer en ¢l mercado a un costo ele-
vado microprocesadores con arquitectura especificamente disefiada para sistemas de
control y procesadores de senal, pudiéndose realizar con ellos integramente el con-
trolador digital del motor de corriente alterna. Debido a la mejora de los Procesos
productivos, el costo de los DSP’s va cayendo paulatinamente y es durante el ano
1988 cuando los fabricantes japoneses comienzan una produccién masiva de contro-
ladores de baja y alta potencia, basados todos en el DSP.

Actualmente nos encontramos en una 3° generacién de DSP’s operando en
coma flotante que pueden realizar todas las tareas que se necesitan para el control
de la maquina de induccién.

El imparable crecimiento del disefio microelectrénico hecho a medida (ASIC)
hace que sea de un gran interés su utilizacién en el campo del control del motor de
induccién. Su utilizacién podria llegar desde DSP’s diseniados para la aplicacién
concreta, hasta clementos auxiliares que puedan descargar tanto al microprocesador
como al DSP de tareas elementales. Con esto sc consigue en algunos casos disponer
de mayor potencia de calculo, y en otros poder utilizar, para una aplicacion concreta,
controladores de menor potencia, y por tanto mas baratos.

Las razones apuntadas anteriormente son las que fundamentalmente han
motivado la realizacién de esta tesis y de futuros trabajos de dised microelectrénico
a nivel industrial. Concretamente, los resultados de esta tesis van a tener una directa
aplicacién en la industria ya que actualmente se ha obtenido una subvencién por
parte de la accién especial GAME del proyecto europeo ESPRIT para la realizacién

de un proyecto de colaboracién con una empresa espanola. Dicho proyecto tiene
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como objetivo la realizacién de un circuito microelectrénico que incorpora control

vectorial indirecto y control borroso del motor de induccién.

1.2 Objetivo y Planteamiento de la Tesis

El objetivo de esta tesis es la aportacién al control vectorial de motores de
corriente alterna con nuevas técnicas de realizacion electrénica principalmente desde
el punto de vista de légica borrosa y estocastica.

En este primer Capitulo se hace una introduccién y se estructura la tesis.

En el Capitulo 2 se describe el estado actual de la regulacién de velocidad
de la maquina de corriente alterna, centrada fundamentalinente en la méaquina de
induccion.

El Capitulo 3 se dedica a las aportaciones a nivel del bucle de control ex-
terno. kstas aportaciones se realizan en una mayor medida desde el punto de vista
de la légica borrosa. Se describe una metodologia mediante técnicas heuristicas y
analiticas para generacion de reglas. Se realizan predicciones mediante simulacién
y se confirman, mediante resultados experimentales sobre un sistema real, las pre-
dicciones iniciales.

Se dedica una segunda seccion del Capitulo a la Légica Estocastica. En este
apartado, a diferencia del anterior, se busca exclusivamente probar el funcionamiento
experimental del circuito propuesto. Los resultados experimentales obtenidos deben
ser considerados como punto de partida de una linea de investigacién, la cual se
encuentra actualmente en curso, proponiéndose como linea futura al final de esta
tesis.

En el Capitulo 4 se proponen arquitecturas electrénicas para resolver algu-
nos de los principales problemas que se presentan en ¢l control vectorial indirecto,
como son el cambio de coordenadas y la medida de velocidad.

En el Capitulo 5 se extraen las conclusiones y se abren las puertas a futuras
lineas de investigacidon que se puedan derivar de esta tesis.

Algunos temas, por poseer un especial interés o ser de reciente aplicacion,

se han sintetizado en los apéndices finales adoptéandose el siguiente orden:
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1. Apéndice I sobre control vectorial. Ademas incluye la nomenclatura empleada

en la tesis.
2. Apéndice 1 sobre logica borrosa.
3. Apéndice III sobre 1égica estocastica.

Finalmente, en el Apéndice 1V se ha incluido una descripcion completa del
sistema de control vectorial desarrollado para las pruebas experimentales y de los
programas utilizados para el control y la simulacion del sistema.

La nomenclatura, una lista de las figuras y otra de las tablas empleadas a
lo Jargo de esta tesis doctoral se encuentran al comienzo de la tesis.

La bibliografia se ha ordenado por temas y cada uno de ellos por fecha de

publicacién.



Capitulo 2

Control Vectorial. Estado Actual

2.1 Control del Bucle de Desacoplo. Control Vectorial

“n los métodos de control escalares, el médulo de la tensién o intensidad
de estator y su frecuencia son las variables de control. En un control con realimen-
tacion de tension, tanto el par como el flujo del entrehierro son funciones directas de
la tensién y de la frecuencia. Este acoplamiento es el responsable de una mala res-
puesta del motor de induccién. Por ejemplo, si el par es incrementado al aumentar
la frecuencia, el flujo tiende a decrecer. La disminucién habra de ser compensada de
forma lenta por el bucle de control de flujo aumentando la tensién. Se observa que la
disminucién transitoria de flujo reduce la sensibilidad del par a la variacién del des-
lizarniento, disminuyéndose la respuesta dinamica. Las limitaciones anteriormente
comentadas pueden ser soslayadas aplicando control vectorial.

En el control vectorial se considera la méquina funcionando en un sistema de
referencia, el cual gira a la velocidad de sincronismo. Desde este punto de vista, las
variables aparecen con sus componentes con valor constante en régimen permanente.
Sélo varian en regimenes transitorios.

El control vectorial o desacoplado da lugar a la aparicién de una analogia
entre la maquina de corriente alterna y la de continua con excitacién independiente.
Los problemas de estabilidad de la mdquina de corriente alterna desaparecen, la
generacion de par se hace lineal y la respuesta dinamica se hace tan rapida como la

de la maquina de corriente continua.
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El método de control vectorial directo inicialmente desarrollado por Blashke
[2] sintetiza un vector unitario que determina los ejes de referencia sincronos a partir
de la medida directa del flujo del entrehierro o del rotor. La generacion de este vector
no es facil. Fn ausencia de cualquier medida directa del flujo se hace necesaria la
estimacion a partir de los valores de tension e intensidad del motor. Esta estimacion
se hace imprecisa a baja velocidad. Blashke, consciente de esta limitacion, desarrollo
una serie de estimadores. Uno de ellos, basado en la medida de la velocidad y las
intensidades del motor, es capaz de estimar el flujo hasta la velocidad cero.

Ll método de control vectorial indirecto desarrollado por Hasse [1] genera
el vector unitario indirectamente a partir de la posicion del rotor y una senal de
velocidad de deslizamiento calculada para que la componente sobre el ¢je ¢ de flujo
sea cero (orientacion del flujo del rotor sobre el eje d). El principal problema de este
método es que la estimacion de la velocidad de deslizamiento es muy dependiente

de la resistencia del rotor y, por tanto, varia con la tcmperatura.

2.1.1 Control Vectorial Directo

El método de control directo sintetiza un vector unitario que determina los
ejes de referencia sincronos a partir de la medida directa del flujo del entrehierro o

del rotor como se muestra en la figura 2-1.

In el caso general no se dispone de esta medida de forma directa, ya que
para ello es necesario introducir sensores en la corona del estator. Por esa razon, es
necesaria la estimacién del flujo del rotor a partir del resto de variables medibles, que
son las tensiones e intensidades del estator, y la velocidad del rotor. El proceso de
estimacién generalmente conlleva una reconstruccién de la dinamica del motor y la
resolucion de las ecuaciones que dictaminan el comportamiento de la maquina. Una
vez determinadas las componentes del flujo del rotor ¢, v ¢4, se genera el vector
unitario que deshace el cambio de ejes de coordenadas. La manera de hacerlo es

calcular el médulo del vector y los senos y cosenos de su angulo segiin las ecuaciones

(2.1), (2.2) v (2.3).
¢‘r =/ ?I‘r_*_(bi'r (21)



2.1. CONTROL DEL BUCLE DE DESACOPLO. CONTROL VECTORIAL 9

. .
¢ i
i a
¢ s . .
! Cambio * Control
i
e
de b de -
Td *
Coordenadas | 1 ¢ Intensidad

N s
¢ r ¢ r
d q
cos 8 o i
Generador
de
]
sent e Vector
Unitario

Figura 2-1: Control vectorial directo. Orientacién sobre el fl ujo del rotor.
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cos(wet) = i (2.3)

¢

La determinacion del flujo se realiza mediante una simulacién del flujo del
motor, segun se indica en el Apéndice 1. Tomando solo las variables z, = Ggr ¥
T3 = @gr, quedan dos ecnaciones diferenciales de primer orden, (2.4) y (2.5), que nos

permiten obtener la evolucién de dichas componentes en funcién del tiempo.

lx
‘(‘1‘2 13 — k3.’l¥2 -+ kzltg (24)
dt
l(f’
%lfi —T1Ty — k35173 + }C2H3 (25)
at

Otra alternativa posible es estimar los flujos de magnetizacion ¢y, ¥ Gam

segun la ecuacién:

A ) .
—# Vgs — L2stgs (2.6)
ddym .

iS](; Vds — Rszds (2'7)

El esquema completo de medida del flujo (ecuaciones (2.6) y (2.7)) se re-

presenta en la figura 2-2.
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Figura 2-2: Fsquema para la determinacién del fhujo de magnetizacion y del par del motor

de induccion.

La utilizacién simultanea de los dos métodos anteriormente expuestos puede
utilizarse como un método de estimacion de parametros. El par eléctrico calculado
por el segundo método sélo depende de Ry, que es facilmente medible, lo cual pro-
porciona una medida de par independiente de los parametros. El primer método
proporciona una medida dependiente de los pardmetros L,, v R.. Ll proceso de
estimacion consistira en alterar dichos parametros hasta que las dos respuestas temn-

porales de par coincidan.

El proceso anteriormente expuesto ha sido utilizado para la estimacién de
los parametros del motor de induccidon empleado para el desarrollo de esta tesis. Se
han medido experimentalmente mediante una tarjeta de adquisicion de datos las
intensidades del estator, la velocidad, la tensién continua del puente inversor y los
estados de las tres ramas del inversor. La informacion anterior queda almacenada
en un fichero, el cual es procesado para determinar el par por los dos métodos
anteriormente apuntados. La adquisicién se ha realizado utilizando una respuesta
de par mal sintonizada para enriquecer la informacion del proceso. En la figura 2-3
se muestran los resuliados obtenidos por los dos métodos. Par 1 se calcula de forma
exacta y par 2 se sintoniza minimizando la diferencia. La igualdad total de manera

instantanea nunca podra ser alcanzada debido a la precisién de las medidas.
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Figura 2-3: Respuesta de par determinada experimentalmente sin sintonizacion del control
vectorial. Par 1 calculado de forma exacta directamente de los datos experimentales. Par

2 calculado mediante pardmetros estimados y sintonizado.

2.1.2 Control Vectorial Indirecto

Este tipo de control vectorial se realiza estimando la posicién relativa de
los ejes sincronos respecto de los del rotor (angulo de deslizamiento). El objetivo es
hacer que la componente de par del flujo del rotor sea cero, o sea, que el flujo del
rotor esté completamente alineado con el eje d°. Para ello, se calcula la velocidad
de deslizamiento que hace cero el término de flujo 4 de la ecuacién del par eléctrico
en las ecnaciones (1.23).

Una vez estimado el angulo de deslizamiento se suma con el del rotor para
determinar el 4ngulo eléctrico. Conociendo dicho dngulo puede deshacerse el cambio

de coordenadas.

06 = Osl + 01 (28)

En esta ecuacién:
0. =éangulo eléctrico.
04 =angulo de deslizamiento.

0, =angulo del rotor respecto a los ejes estaticos medido mediante sensor de posicién.
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El esquema de control adoptado para este caso es el mostrado en la figura
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Figura 2-4: Diagrama de control vectorial indirecto.

El cambio de coordenadas en la figura 2-4, consiste en pasar de las co-
ordenadas sincronas a las estaticas realizando las transformaciones descritas en el
Apéndice 1 (ecuacién (1.2)).

Refiriéndonos al sistema de ecuaciones del modelo del motor controlado
vectorialmente, puede apreciarse como alecta la falta de sintonizacién en la medida
de los parametros del rotor a la solucion dinamica y permanente del sistema.

Puede observarse que la solucion de régimen permanente del sistema des-
crito en el Apéndice I (motor controlado vectorialmente de forma indirecta y con
realimentacion de intensidades del estator) y definidos por el sistema de ecuaciones

(1.27) o por el sistema (1.40) es:

(2.9)
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Esto significa que la componente de par (sobre el eje ¢) del flujo del rotor
xy es nula, con lo que el flujo del rotor esta alineado con el eje d.

La grafica siguiente muestra la diferencia existente entre una dindmica “des-
acoplada” y otra “no desacoplada”. En [7] se describe de una forma sencilla la pro-
blematica de la falta de sintonizacién en el control vectorial indirecto. Mediante
simulacién del motor controlado vectorialmente que se utiliza en esta tesis (los
pardmetros del motor se muestran en la tabla 3.6 del Capitulo 3) puede observarse

en la figura 2-5 dicho fendmeno.

Como se observa en la figura 2-5, la falta de sintonizacién hace que la
componente del flujo sobre el eje “d” varie de forma apreciable durante un periodo
transitorio. Kl efecto causado es la pérdida de flujo (v por tanto de par) durante el

arranque.

2.2 Control del Bucle Externo

El bucle externo de control del motor de induccién puede cerrarse con la
finalidad de controlar el par, la velocidad o la posicion. El control de par se utiliza
principalmente en aplicaciones de traccién eléctrica y maquinas herramienta. Para
el control de par se emplea generalmente control vectorial directo debido a que se
aprovecha la estimacion del flujo del rotor para estimar el par que se estd aplicando.

Fl control de velocidad se utiliza en un sinfin de aplicaciones. Pueden desta-
carse aqui los trenes de laminado, bombeo, industria papelera, etc. En aplicaciones
de servomotores, ascensores, puentes grua, etc, es el control de velocidad y el de
posicion el que se aplica.

Para realizar un buen control del bucle externo es necesario asistitlo inter-
namente con un control vectorial. Con esto se reduce la dimension del sistema, v el
par del motor queda proporcional al producto del flujo por la componente de par de
la intensidad en los ejes sincronos, tal como se describié en el apartado anterior.

También se indicé con anterioridad que si se controla vectorialmente el mo-
tor, el sistema motor—control vectorial sélo se puede reducir a un sistema desacoplado

en flujo y par si la estimacién de los ejes de referencia es exacta. Puesto que esta
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Figura 2-5:
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estimnacion depende fuertemente de los parametros del motor, cuando estos varian

el sistema se comporta con una dinamica diferente.

Por ser el sistema muy dependiente de los pardametros se hace necesario un
control lo mds robusto posible. Controles con estructura variable, principalmente
en modo deslizante, borroso, neuronal y adaptativo son de uso obligado si se esta
buscando un buen rechazo ante variaciones de los parametros.

1 aplicaciones a la maquina de corriente alterna, en los casos de control
neuronal y borroso, el mimero de publicaciones es bastante menor que en los demés
casos por ser mas reciente. Iin esta seccion se hard una recopilacion de las publica-
ciones mas relevantes sobre los temas anteriores y que estén ademas directamente
relacionadas con el control de la maquina de induccién.

Por otra parte, es importante destacar la similitud que existe entre las dis-
tintas t¢enicas anteriormente mencionadas. Todas son estructuralmente variables,
poscen una no linealidad inherente. Con esta no linealidad se consiguen méas grados
de libertad que con los controladores clasicos de tipo lineal. Esto es debido funda-
mentalmente a que con un controlador lineal sélo puede establecerse la ley de control
segun un plano, y éste es el mismo en todo el rango de funcionamiento. Estos con-
troladores funcionan bien cuando estdn sintonizados en un punto de trabajo. A no
ser que el sistema sea también lineal, siempre habra de llegarse a una situacion de
compromiso de manera que una buena sintonizacion en un rango de funcionamiento

sirva para otro.

Ademas, al tener mas grados de libertad, estos controladores manecjan un
mayor grado de informacién. Los controladores adaptativos poseen la no linealidad
en sus parametros, ya que estos varian segun una funcion no lineal de los errores de
la salida con respecto a un modelo de referencia (MRAC), o varian segin un pro-
ceso de estimacion no lineal [52]. La informacién que manejan puede ser tan sencilla
como las constantes de un modelo (MRAC) hasta tan amplia como los valores de
entrada~salida, en un nimero de instantes pasados en los procesos de estimacion
de pardmetros. Los controladores en modo deslizante poseen la no lincalidad en los
cambios bruscos de la estructura de realimentacién [33]. Los controladores neuro-

nales y borrosos poseen la no linealidad en la funcién sigmoidal y las funciones de
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pertenencia respectivamente [69]. Si existe algin proceso de sintonizaciéon también
aparece una variacion, generalmente no lineal, de los parametros con el tiempo.
2.2.1 Técnicas Lineales

Iistas técnicas parten del supuesto de que el sistema puede modelarse de
forma lineal, o bien puede linealizarse en un punto de trabajo [25]. Esta supo-
sicion puede dar buenos resultados cuando no existen grandes variaciones en los
parametros, la referencia o el par resistente. Algunas de las distintas alternativas

utilizadas para el control pueden listarse a continuacion:
o Control PID y sus variaciones.
e Control con realimentacién de las variables de estado.
e Controladores LQG.
e Controladores Hy y 1.
En general, la formulacion se presenta en variables de estado de la forma:

T = Az + Bu
T r + 3u (2.10)
y=Cuw
En el sistema (2.10), = es el vector de estados y A y B las matrices del

sistema lineal.

En forma discreta, cl sistema (2.10) se representa mediante (2.11):

X{(n+1)T) = FX(nT)+ Gu(nT)

(2.11)
y(nT) = CX(nT)

Aqui, F =My G = f(;‘r((:ATdT)B.

El controlador PID presenta problemas cuando se realizan cambios bruscos

en la referencia.
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El control con realimentacién directa de las variables de estado es la so-
lucién 6ptima desde el punto de vista de la respuesta, pero presenta generalmente
el problema de existencia de error en régimen permanente. Para solucionar esto, se

dota al sistema de un término integral de la forma:
q((n+ 1)T) = q(nT) + ypes(nT) — y(nT) (2.12)

El sistema se amplia en una variable de estado més quedando

v, = (& T9..2, q).

Fn tal caso queda el sistemas:

to((n 4+ 1)1) = F,X(nT) + Gou(nT') 4+ Dyttres

: (2.13)
ya(n,I‘) - C/YQ‘JX/(?Z]’)
En el sistema anterior:
0
Lo = (2.14)
C 1
. T 3
C;(z - ( CI’T O > (2.10)
T
Deo= (00 1) (2.16)

2.2.2 Control de Estructura Variable con Modo Deslizante

El control de estructura variable con “modo deslizante” fue propuesto y
desarrollado en la entonces Unién Soviética a principios de los afios 50 por Emelyanov
y varios colaboradores [31] [32] [33].

Es a principios de los 80 cuando comienzan a publicarse trabajos especificos

para el control del motor de induccién. En [35] aparece otro de los primeros trabajos
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relacionados con este tipo de control y aplicado al motor de induccién. En [36] Saba-
novic vy Vilalovic presentan un estudio generalizado para las maquinas de corriente
alterna. En [37] se presenta un controlador rapido para control de intensidad de un
CSI-IM (motor de induccién accionado mediante inversor alimentado con fuente de
corriente).

Ademas de las publicaciones anteriores, es interesante citar algunas otras
publicaciones que, aunque no se refieren al motor de induccién, resultan de gran
interés, en algunos casos por las téenicas empleadas y, en otros, por su realizacion
fisica.

Para un motor de corriente continua, en [39] se presenta un control 6ptimo
y en [38] se desarrolla un controlador enteramente analégico y se compara con ¢l
control digital.

El control de estructura variable difiere de los demds tipos de control en
que la estructura de control cambia de forma discontinua. lin los sistemas clasicos
de control la estructura estd fijada por el proceso a controlar, e incluso en el con-
trol adaptativo, en ¢l que las constantes del controlador varfan de acuerdo con el
mecanismo de adaptacion, la estructura del sistema mds controlador se preserva.
Por el contrario, la estructura de éste cambia en funcién de una funcion vectorial
predeterminada. Pl beneficio obtenido con tal complicacion es la posibilidad de
combinar las propiedades de cada estructura. Ademds, y lo que es mas importante,
este tipo de control puede hacer que el sistema controlado posea nuevas propiedades
y la posibilidad de obtener trayectorias describiendo un especial tipo de movimiento
denominado “modo deslizante” el cual no esta incluido en ninguna de las estructuras
de partida.

A continuacién se formula el problema de forma genérica destacando la
particularizacién para algunas de las publicaciones recientes.

Considérese el siguiente sistema dinamico, en el cual la accién de control se
efectiia de forma lineal:
do = f(z,t) + B(a,t)u (2.17)

dt
En la ecuacién (2.17), x, [ € R*, B(z,t) es una matriz de n X m. La m

dimensional accién de control se define por la siguiente funcién discontinua:
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{ uf(e,1) st si{x,t) >0 .
ui{x,t) = . (2.18)
u(z,t) st si{x,t) <0

La légica de conmutacién es S(z, 1) = [si(x, 1), .., sm(z, D))" v uf, w7 ¥
s; son funciones continuas. El modo deslizante se produce en una superficie de
conmutacion s;(z,¢) = 0 cuando todas las trayectorias son atraidas al subespacio
s; = 0. Una vez que ocurre esto, el vector de estados del sistema desliza y se
mantiene en la superficie s; = 0.

La condicion suficiente para que el deslizamiento ocurra en la i-ésima hi-
persuperficie, s; = (0, es que exista un niumero positivo n; que satisfaga la ecuacion

(2.19).
ds;

.‘%i
di

Iin [36] se define el sistema como:

< =nillsdl mi >0 (2.19)

de = f(z)+ K DU (2.20)
dt

En el vector de estados se engloban las variables velocidad, posicion y flujos
e intensidades.

Cada uno de los tres interruptores Sy, Sz, S3 puede tomar posiciéon 1 6 2,
dependiendo del signo de las funciones sy, s9, v $3. Asi, la tensién de salida de cada

interruptor se determina como:

I + sgns;

U, = V. = View; j=1,2,3 (2.21)
1 81 5, >0

w = S (2.22)
0 st s5;<0

Utkin, en [40], pretende hacer que la velocidad y el flujo del rotor se igualen

a los valores de referencia, y para ello, define:

d
S = O [U)Tr:f - M/r] + ji[u}re:f - Wr} =0 (223)
al

d
Sy = Co[@rpoy — Or] + Eg[qsr,ef — ¢ ] =0 (2.24)
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t
s3 = / (ve + vy + v )dt =0 (2.25)
Jo

Con la tltima ecuacion se consigue equilibrar el sistema de tensiones trifasicas.

2.2.3 Control Adaptativo

Una de las primeras aplicaciones del control adaptativo al motor de in-
duceion, es su utilizacion como identificador de la constante de tiempo del rotor
[15].

[in [46] se presenta una aplicacion clasica del control adaptativo aplicado al
motor de indnccién accionado mediante un inversor con fuente de corriente y con-
trolado mediante técnicas escalares de corriente-frecuencia. Il sistema accionador-
motor es modelado en pequena senal y el modelo resultante es el empleado para
discnar el controlador. Es interesante destacar la realizacion analdgica mediante
amplificadores operacionales del controlador propuesto.

Otro interesante ejemplo de control adaptativo con modelo de referencia es
propuesto por Tzou y Wu en [48]. Alll se utiliza el controlador adaptativo como
un modificador para dar robustez al sistema. Il diagrama de blogues propuesto se

representa en la figura 2-6. n dicha figura pueden distinguirse los distintos bloques:

e I3l bloque A representa el controlador clasico de servoposicion.
e ] bloque B representa el controlador complementario adaptativo.

¢ Ll bloque C representa el sistema motor controlado vectorialmente de forma

indirecta.

El disefio del controlador de posicién se resuelve por asignaciéon de polos y
ceros. Los pardametros del bloque de control adaptativo se eligen para garantizar la

estabilidad segun la relacion:

(2.26)

Los bloques de la figura 2-6 se realizan mediante un sistema multiprocesa-

dor. Se utilizan para la aplicacién tres microprocesadores Intel 8088. Los bloque
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Figura 2-6: Diagrama de bloques del control adaptativo con modelo de referencia propuesto

por Tzou y Wu.

Ay C son realizados por uno de cllos, el bloque B por otro y el tercero realiza la
funcién de calcular el flujo del rotor.

Otra interesante aplicacién es propuesta por Lorenz y Lawson en [47]. En
cjemplos anteriores la adaptacidn se realizaba modificando el bucle externo. En
este caso, lo que se modifica es el interno. Iil control vectorial se intenta sintonizar
permanentemente. El modelo para este caso es el par motor. En la figura 2-7 se
representa el diagrama propuesto.

En [50] aparece un esquema muy similar al anterior y se proponen otros
modelos de referencia basados en la potencia reactiva y magnitud de tensién d y q.

Ea 1511 « . . S
‘n [51] se extiende para la regién de hipersincronismo.

2.2.4 Control Borroso

La aplicacién del control borroso a las maquinas de alterna es muy reciente.

El controlador borroso se aplica a distintos niveles:

e kin el control interno de realimentacién de intensidad [74] [82].
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Figura 2-7: Diagrama de bloques del control adaptativo con modelo de referencia propuesto

por Robert D. Lorenz y Donald Lawson.
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e Iin el bucle interno de control de par y flujo. [77].
e En el bucle externo de control de velocidad y posicion [72], [75], [79], [80].
e Con autosintonizacién aplicada a los distintos niveles [76] y [78].

Una de las primeras aplicaciones puede encontrase en [72]. Alli, se resuelve
el control del bucle externo mediante un controlador PI cuyas constantes se varin
de forma borrosa.

En [74], M.Seong-Sik y otros sustituyen el control PI para las intensidades

del estator por un controlador borroso cuyos antecedentes son:
o /7 = Lrror de intensidad.
¢ OF = Variacion de dicho error.
y el consecuente es:
o O = Variacion del tiempo de encendido de los interruptores.

Los términos lingiiisticos empleados para designar las funciones de perte-

nencia son:
o (= Cero.
e +G= Positivo grande.
e +P= Positivo pequeno.
e -G= Negativo grande.
e -PP= Negativo pequeno.

Las reglas empleadas pueden sintetizarse en la tabla 2.1:

Una realizacién mas optimizada es presentada por B. Lin y R. G. Hoft en
[82]. Alli se resuclve el problema de la generacién de los pulsos de disparo directa-
mente en el controlador borroso. Los antecedentes son los errores de las intensidades
del estator y los consecuentes, los tiempos de encendido de dichos interruptores. El

esquema se muestra en la figura 2-8.
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Figura 2-8: Diagrama de bloques del controlador borroso propuesto por B. Lin y R. G.

Hoft.
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E oK

-G | C |+G
-G -G |-P|-P

C|{-P|C|+P

+G | +P | +P | +G

Tabla 2.1: Reglas para el controlador de intensidad propuesto por M.Seong—5ik y otros.

En [77], Sayeed A. Mir vy otros aplican el control al bucle interno. Se
realiza un control vectorial directo, obteniéndose a la salida del controlador borroso
las senales de disparo de los interruptores de potencia. El controlador se obticne
utilizando como consecuentes el error de par y de flujo, asi como la posicion del
flujo del entrehierro. El consecuente es una variable discreta que corresponde a la
posicién de los interruptores (en total 7 posiciones distintas). Se definen 180 reglas,
se infieren mediante la técnica de Mamdani (min-max) y se utiliza el criterio del

maximo para la reduccion a escalar.

’ / Motor

Vdc Inversor s
\ de Induccion

Pulsos de Disparo Ref. Flujo

RPN
z Estimador
Controlador Ref. -‘}?ar de
Borroso ‘—é‘_v Flujo y Par
]

Figura 2-9: Diagrama de bloques del controlador borroso propuesto por Sayeed A. Mir y

otros.
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Iin [76], mediante un paquete de programas se realiza la sintonizacién de
los distintos controladores (intensidad, par y velocidad), y en [78] s¢ hace una auto-
sintonizacién basada en unos puntos caracteristicos producidos por la interseccion
entre la evolucion del sistema en el plano de fases con una recta que atraviesa dicho

plano.

2.2.5 Control Neuronal

Il control neuronal aplicado a la maquina de corriente alterna es muy re-
ciente y son muy pocas las publicaciones al respecto. Los distintos niveles a los que

ha sido aplicado son:
e In el control interno de realimentacion de intensidad [58].
e [n control adaptativo de velocidad con identificacién [57].

La aplicaciéon a la realimentacion de intensidades del estator propuesta en
[58] es semejante a la representada en Ja figura 2-8. En este caso la funcién del
controlador borroso la hace una red de neuronas. Las entradas a la red son los
errores de intensidad de fase.

Iin [57] se desarrolla un control neuronal que se basa en la suposicion de la
existencia del modelo en diferencias del motor de induccién basado integramente en

cantidades medibles de la forma:
gk + 1) = f(iqa(k), w (k) w, (k= 1), v5a(k — 1)) + cvya(k) (2.27)

Con esto se proponen dos esquemas adaptativos neuronales, uno de control de in-

tensidad y otro de velocidad.

2.3 Realizacién Electrénica del Control Vectorial

La realizacion electrénica del control vectorial es muy variada. Hacer aqui
una recopilaciénu de todos los distintos métodos empleados para resolver tal problema
resultaria una ardua tarea. La razdn estriba en que la mayoria de las publicaciones

sobre control vectorial Hlevan pareja una verificacion de resultados sobre un sistema
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real, y cada uno de estos sistemas presentan una serie de peculiaridades que los hace
diferentes unos de otros. Por tal motivo, nos limitaremos aqui a invocar algunos de
los trabajos que contengan alguna originalidad o estén especificamente orientados a
la realizacion del control vectorial.

La mayorfa de las realizaciones microelectrénicas hechas a medida (ASIC)
se han centrado en los Moduladores por Anchura de Pulsos (PWM). Son muchas
las realizaciones, pero es interesante destacar [34], [87] y [85]. En estos, se propone
un disenio de un PWM resuclto con tecnologia Conjunto de Puertas (Gate Array)
que ademas incorpora la posibilidad de cambio de coordenadas. También resulta
de interes el PWM realizado mediante codificacién estocdstica y propuesto en [93].
En [88] se presenta una ingeniosa solucion del control de intensidades basado en
modelado cualitativo (aunque no formalizado por los autores en estos términos) de
las intensidades en unos ¢jes sincronos.

Dos interesantes trabajos desde el punto de vista microelectrénico son [36],
donde se resuelve un circuito de disparo con altas tensiones de funcionamiento, y
[92], donde se resuelve, con circuiteria CMOS, el circuito de disparo de puerta y el
control PWM.

La realizacién del control vectorial se ha implantado de manera extendida
en uno o varios microprocesadores, DSP’s, microcontroladores o combinacién de

ellos. Algunos ejemplos de realizacién son:
e [90] realizado mediante microcontrolador.
o [88] y [89] realizado mediante DSP.
o [91] realizado mediante Transputers.

También son interesantes los estudios relacionados con la realizacién dis-
creta de este tipo de controladores. Una buena muestra puede encontrarse en [94].
Otro campo de actuacién ha sido el modelado en tiempo real del motor
para la medida del flujo y el par del motor. Para resolver este problema se propone
en [95] un circuito digital(realizado mediante FPGA) que simula el comportamiento

del motor gencrando los flujos y las intensidades de estator y rotor.
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Capitulo 3

Aportacién al Bucle de Control

El bucle externo empleado en la regulacién de velocidad de la maquina
asincrona se ha diversificado enormemente durante las dos tltimas décadas. De
todos los métodos de control, la 16gica borrosa y la estocdstica son los temas que
mayor interés han suscitado por parte del autor de esta tesis y, por tanto, este

capitulo ird integramente dedicado a ellos.

El controlador borroso permite sintetizar muchos otros tipos de controlado-
res, puede dotdrsele de capacidad de aprendizaje, y su manupulacion resulta sencilla
al emular conceptualmente el comportamiento humano. Esto wltimo hace que posea
una robustez inherente al no depender directamente del modelo del sistema, y por

tanto, de los parametros.

Respecto a la légica estocastica, el autor pretende mostrar como puede
ser empleada con éxito para el procesamiento de sefiales digitales o analégicas

aplicandola a circuitos relacionados con el control vectorial.

La estructura del bucle de control sera distinta dependiendo de qué es lo
que se pretende controlar, par, velocidad, posicién y de cémo se quiere controlar,
con mejores o peores prestaciones. De esto tiltimo dependera directamente el costo
final del sistema de control. A continuacién se detallan las distintas posibilidades

de control del bucle externo aludidas anteriormente.
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3.1 Légica Borrosa

I'n esta seccion se describen una serie de pautas a seguir para la eleccion
de las reglas que componen ¢l controlador borroso del motor de induccion. Existen
un sinfin de métodos para obtener reglas que permitan dicho control con buenas
prestaciones.  La metodologia para hacer esto puede resumirse en los siguientes

pPasos:

1. Definicién del sistema a controlar y de lo que se desea conseguir.

o

Biisqueda de un mdétodo para que el sistema controlado se comporte segun las

especificaciones del paso anterior.
3. Garantizar la estabilidad para la solucién del paso anterior.

4. Si el sistema global {entendiendo por tal: sistema mas controlador) no es es-

table, volver al segundo paso.

Por tanto, la gencracién de reglas va encaminada a satisfacer los requeri-

mientos del proceso anterior. Las reglas pueden generarse de distintas formas:
e Heuristica.
o Analitica.
e Aprendizaje supervisado y no supervisado.

Las dos dltimas alternativas son siempre un segundo paso de un proceso

que puede presentarse de la siguiente forma:

1. Definido el sistema a controlar, se establece un algoritmo de control 6ptimo.
Iste se basa en la minimizacién de una funcién de costes. Con este proceso
se obtiene una expresion analitica de una superficie de control que relaciona
las variables a controlar (generalmente variables de estado del sistema) con la

accidén que ha de realizarse sobre el sistema.

2. Proceso de aprendizaje de la ley de control.
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3. Puesto que la superficie de actuacién 6ptima se ha basado en una expresiéon
analitica del modelo del sistema, el resultado puede no ser satisfactorio a la

hora de implementarlo en la realidad.

Esta ultima circunstancia puede hacer necesaria una intervencién heuristica
del diseniador en unos casos o automatica del controlador en otros, la cual puede mo-
dificar alguna de las reglas determinadas por el proceso anterior. En los siguientes
subapartados se describen dos de los métodos anteriormente expuestos. Respecto a
la generacion heuristica se resumen, por una parte, algunas de las leyes aplicadas
por otros autores, y seguidamente se proponen por el doctorando algunas pautas
para la generacion de reglas. La generacidn analitica es un resultado de un estu-
dio detallado de las expresiones matematicas envueltas en un proceso de inferencia
borroso. La seccién anteriormente mencionada se quiere presentar como una apor-
tacion del antor, no sélo al control vectorial (para resolver controladores concretos),

sino también al control borroso en general.

3.1.1 Generacién Heuristica de Reglas

El proceso de generacidon heuristica es el método que més se acerca a la
filosofia inicial del control borroso. El control borroso nace como un modo de ex-
presar el razonamiento humano mediante una serie de reglas. Desde el punto de
vista del control de sistemas complejos su eficiencia estd mas que probada. El con-
trol se establece sin utilizar ningiin modelo matematico del sistema. Il controlador
asi disenado posee una robustez inherente, ya que no depende directamente de los
parametros utilizados para modelar el sistema.

El proceso de eleccion de reglas es bien simple. Se eligen una serie de re-
glas iniciales y se van alterando hasta que se consiguen las mejores prestaciones
garantizandose c¢n todo momento la estabilidad. Este procedimiento, si bien resulta
sencillo de describir, no es facil de realizar. Hay que elegir muy bien las funciones
de pertenencia y la manera en que éstas se componen. Para que el proceso anterior
resulte de interés hay que referirlo a un problema concreto. Para el caso de la regu-
lacién de velocidad del motor de induccién y de las maquinas rotativas en general, el

controlador tiene como variables de entrada el error, derivada del error e integral del
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error. Una primera aproximacion a la solucién del problema es la matriz de control

de Macvicar-Whelanchavez representada mediante la tabla 3.1 [60], la cual se basa

en las siguientes reglas:

1. Sila salida tiene el valor deseado y la derivada del error es igual a cero, eutonces

se mantiene constante la salida del controlador.

b

y de su derivada. Si las condiciones son tales que el error puede ser cambiado
por si mismo de forma rapida, entonces se mantiene la salida del controlador

constante o casi constante. En los demds casos se varia la salida del controlador

CAPITULO 3. APORTACION AL BUCLE DE CONTROL

para obtener el resultado deseado.

Si la salida diverge del valor deseado, la accién dependerd del signo del error

¢ de

-G |-M{-P|-C|-C|+P|+M]|+G
+G | +C| +P[-M | -G} -G} -G} -G | -G
+M| +P| -C| -P| -M|-M| -M{| -G | -G
+P| +P| +P} -C| -P| -P| -P| -M| -G
+C|+M| +M| +P} +C +C| -P| -M | -M
-Cl14+M +M| +P] 4+C] -C| -P| -M| -M
P +Gl+M] +P| +P| +P} +C|] -S| -P
M| 4G G +M M +M| +P +C| +C
-G | +G| +G 4G +G| +G| +M| +C| +C

Tabla 3.1: Matriz de control de Macvicar-Whelanchavez.

Las iniciales empleadas corresponden a los siguientes términos lingiisticos:

o -G y +G = Negativo y positivo grande.

e -My +M = Negativo y positivo mediano.

e -P v +P = Negativo y positivo pequeno.
Y g Y peq
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e -Cy +C = Negativo y positivo préximo a cero.

Una alternativa a la matriz anterior es propuesta en [65] y se resume en los

siguientes supuestos:

L. El término integral es el responsable de la sobreoscilacién. Una ligera dis-
minucién del término integral cuando el error deja de ser pequeiio reducira
considerablemente la sobreoscilacién. Un pequefio aumento del término inte-

gral durante la subida mejora en un 10-20% el tiempo de subida.

2. Bl término derivativo es el responsable de la suavidad de la respuesta. Un
pequeno incremento en las transiciones y en régimen permanente elimina las

pequenas oscilaciones que generalmente ocurren.

3. Bl incremento del término proporcional da lugar a una reduccién del tiempo
de subida, pero incrementa las oscilaciones. Este término ha de ser reducido

finalmente para evitar comportamiento oscilatorio.

Respecto a controladores de tipo Proporcional mas Integral (K, (e+w. [ e)),

es de sobras conocido que:

1. Para un valor 6ptimo de K, ante una entrada en escalén. una disminucién de
P bl

wee da lugar a un tiempo de subida menor y un aumento produce oscilaciones.

2. Para un valor éptimo de w,., ante una entrada en escalén, una disminucién de
K, produce un tiempo de subida menor y un aumento produce un tiempo de

subida mayor.

3.1.2 Generaciéon Analitica de Reglas

En esta seccién se proponen algunas técnicas para conseguir reproducir
una superficie mediante razonamiento borroso. La manera de hacerlo es combinar
las técnicas de modelado de datos con la analitica que hay detras de la superficie
generada de forma borrosa.

La superficie borrosa ha de imitar en lo posible a una funcién que relaciona
un subespacio muestral de las variables de entrada con las variables de salida.

El problema analitico se plantea de la forma siguiente:
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L. Definir la expresién analitica de la superficic borrosa aproximante (ecuacién
(3.1), valida para funciones de pertenencia de salida no solapadas y técnica
de mdximos ponderados para la reduccién a escalar). En el Apéndice 11 se
imdica cémo se obtiene dicha expresion (ecuacion (11.13)). Dadas las funciones
de pertenencia del espacio de antecedentes 1;(.X, a;, b;), puede calcularse la

funcién (3.1):

i=n p N
XiZaTni(w;, aw) e
= Zi=0 Uiy Mk G

7/ )
- t=nr P »
Nz iy, an)

(3.1)
2. Establecer un sistema de ecuaciones no lineales evaluando la superficie para
cada punto patrén. Las incognitas son los pardametros que sirven para esta-
blecer la superficie borrosa » 0 sea, las funciones de pertenencia de entrada y

salida y las reglas que las componen.
3. Resolver el sistema de ecuaciones.
Para obtener una solucién existen dos posibilidades:

e Que el conjunto sea redundante (nube de puntos). Ocurre cuando existen méas
ecuaciones que incégnitas. En este caso pueden utilizarse técnicas de resumen
de datos, por cjemplo, regresion lineal o no lineal (método de Marquardt),

cuantificacién vectorial, ete.

e Que el mimero de elementos del conjunto patrén sea menor o igual que el de
parametros de la superficie; en tal caso o sistema de ecuaciones puede ser
resuelto. La solucién de este sistema generalmente no es trivial por ser un
sistema no lineal. Una manera de resolverlo es simplificando el problema, por

ejemplo, acotando el rango de variacién de los pardmetros.

A continuacidn, se desarrolla un método de generacion analitica para el caso
de que los pardmetros a variar para reproducir la funcién deseada sean las posiciones
relativas de las funciones de pertenencia del consecuente y la forma de las funciones
de pertenencia del conjunto de antecedentes.

Supdngase que se desea aproximar la funcién:

y = /() (3.2)



3.1. LOGICA BORROSA 35

De la expresién de la curva anterior se extrae un subconjunto patrén como

se muestra en la figura 3-1:

S o= {(m‘lv3/1)('1:2’3/2)'"(:51)’yz’)(:l7n7.?/1nv)] (33)

Figura 3-1: Funciones de pertenencia.

El nimero de elementos m va a depender de la precision con la que se desee
obtener la aproximacion.

En lo que sigue se suponen funciones de pertenencia monétonas y de par-
ticién propia (Ver Apendice I1) como se muestra en la figura 3-2. En esta figura,
se definen los parametros xy, Tg,... T, T, como los centroides (argumentos donde
se producen los maximos de estas funciones) y puede observarse que para una par-
ticién propia las funciones de pertenencia no atraviesan el centroide de las funciones
adyacentes.

Un ejemplo de funciones que generan particién propia son las funciones

triangulares (ecuacion (3.4)).

2|z — adl

S 0)i =103 (3.4)

1i;(z) = max(l -

La condicién de particién propia puede expresarse, para funciones de per-
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Figura 3-2: Funciones de pertenencia monétonas con particion propia.

tenencia mondtonas decrecientes a un lado y otro de su valor maximo como:
nila,) =0, i 45 (3.5)

Si se reduce a escalar utilizando la téenica de méximos ponderados (ver
Apéndice 1), la expresién analitica de la funcién borrosa utilizada como funcién
aproximante es:
sy cimifz)
it i)

Particularizando para un subconjunto del conjunto de clementos patrones

Jalz) = (3.6)

(2,): |
— i1 i@ (
Yp = falzy) = __1__7(_22 51)

21 ni(a)

Aplicando la condicion de particién propia:

cini(z,) _ 1 x ¢
niap) 1

= (38)

Yp =

Utilizando el misino mimero de funciones de pertenencia, puede aumentarse
atn mas el grado de aproximacién incorporando al conjunto incégnitas a determinar
los grados de pertenencia de n puntos intermedios entre cada regla caracterizada por
una funcién de pertenencia (para el caso n~dimensional la funcién de pertenencia
sera n—dimensional) 9;(x), 7;(z). Dichos puntos intermedios y; = f (zr)conk =1.n
se representan en la figura 3-3.

Para cada punto x4, se definen las incégnitas a determinar ni(ze), ni(x)

como los grados de pertenencia de x4 a las funciones de pertenencia ni(z) y n;(x)
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A
Y, /
M
n, ()
ni(xl): -n (X
Fr—g 2)
| n(x) R
n,(x)

(%, -

Xl X X3 xk Xy

Figura 3-3: Funciones de pertenencia mondtonas y con particidén propia.

que van a caracterizar la forma de dichas funciones de pertenencia. El sistema de
ecuaciones resultante puede plantearse de la siguiente forma:
cmi(ax) + ¢m; () q ¢
k=1l.n (3.9)
ni(xx) + n;(er)

Se tienen n ecuaciones con 2n incégnitas. Una solucién puede obtenerse

yr(ek) =

dando valores arbitrarios a n grados de pertenencia. Por ejemplo, puede fijarse un

valor arbitrario para n;(x) v calcularse:

Yyl + ;) — ¢,
nils) = (i + 715) — €y (3.10)

&

Otra posibilidad es suponer, para particién propia:
SiZaniar) =1 k=1.n (3.11)

En tal caso:

ni(ze) =1 —n(zx) k=1.n (3.12)

Sustituyendo la ecuacién (3.12) en (3.9) y despejando las incdgnitas, se

obticne:

L Ry A Y (3.13)

nien) = T
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Existe, en otros casos, una fuerte restriccién en la forma de las funciones
de pertenencia. Dicha forma suele estar definida por una serie de parametros. Esto
hara que sélo se puedan aprender una cantidad equivalente de puntos intermedios
con precision absoluta o un mayor nimero de elementos a costa de asumir un error
global. Las técnicas necesarias para resolver este problema forman parte de la teoria
de los aproximadores universales de la cual pucde encontrarse un claro ejemplo de

su aplicacién a conjuntos borrosos en [68].

3.1.3 Una Interpretacién de la Derivada Parcial de la Superficie

el Apéndice II se desarrolla una expresion de la derivada parcial de la
superficie borrosa. La expresién obtenida (ecuacion (3.14)) tiene una clara inter-
pretacion. Depende de la suma de distancias de las reglas adyacentes multiplicadas
por las pendientes de las respectivas reglas y dividido todo ello por la suma de los

grados de pertencncia.

dy 1

da; Y=g iy, a)

\xz':nr ()Ul( I]”“ (]1;\‘)
=0

(si —y) (3.14)

(7;15
Como ejemplo para una dimension, en la figura 3-4 se muestra graficamente
dicho significado.
De la ecuacién anterior (3.14) se pueden extraer algunas conclusiones de

mtercés:

L. Sila derivada parcial de la funcién de pertenencia es la propia funcién (funcio-
nes tipo exponencial), se obtiene que ¢l resultado es una relacién borrosa de

las distancias entre los valores de salida (s:) v la propia superficie.

S

Cuando las funciones de pertenencia de las variables de entrada incumplen
la “condicién del ancho” ([71], pag. 122), las tangentes en los puntos carac-
teristicos son nulas en la zona donde no se incumple. Estos puntos seran por

tanto maximos, minimos o puntos de inflexién.

3. La contribucién en la pendiente es mayor para las funciones de pertenencia

proximas al lugar donde se desea obtener dicha, tangente.
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52

al (sl-yl) + az(sz—yi
H1+H2

Figura 3-4: Representacion grifica de la derivada parcial de una superficie borrosa.

3.2 Bucle de Control. Sistema Motor—Controlador

La aplicacion de la metodologia heuristica a la maquina de corriente alterna
fue presentada por el doctorando en [80]. En el trabajo alli presentado, se hace un
especial hincapié en la tremenda potencialidad que con este tipo de controladores
se puede conseguir. A continuacién, se hace una descripcién de los pasos seguidos
v los resultados obtenidos. Ademas, se clarifican en la medida de lo posible detalles

que puedan resultar de interés.

3.2.1 Estructura del Controlador

En la figura 3-5 se muestra el diagrama de bloques de un motor de induccion
utilizando el control vectorial indirecto (CVI) que se describié en el Capitulo 1. El
bloque CVI incluye las operaciones necesarias para la generacién de las intensida-
des de referencia i,, 1, ¢ 1.. La méquina opera con flujo constante, y por ello, la
componente de flujo de la intensidad 74, se mantiene constante.

El controlador utiliza principios heuristicos de razonamiento borroso. Il

error (e) entre la velocidad deseada w,.; y la velocidad del rotor w, es usada como
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senial de entrada. Otra de las senales de entrada es el incremento del error de velo-
cidad (Ac) medido entre dos intervalos de muestreo sucesivos. La componente de
par de la intensidad 7,5 es usada como sefial de salida. Fntradas y salidas son defi-
nidas segin sus funciones de pertenencia una vez normalizadas en el rango [—1,1],
y representadas en la figuras 3-6 y 3-7. Estas graficas representan las expresiones
analiticas de la ecuacién (3.15).
1 :
pi(x) = Tm t = l.n (3.15)

i
La utilizacién de este tipo de funciones de pertenencia, comparandolas con
funciones de tipo triangular, permite obtener superficies de control con transiciones
mas suaves, Jo cnal se traduce en una mejor respuesta dinamica. El inconveniente
€s sumayor coste computacional o de realizacién electrénica. Al estar esta primera
parte orientada a simulaciones, la utilizacién de este tipo de funciones esté total-
mente justificada. Posteriormente, para la obtencion de resultados experimentales,

seran utilizadas como funciones de pertenencia las de tipo triangular.

Para las funciones de pertenencia de entrada, n = 3, vseeligea; = —1, ay =
0, a5 =1y s = .5 coni=1.3. Para las funciones de pertenencia de salida n = 5
Vva =—1, ay= -5, ay=0, a4 =.5, a5 =1 vs;=.25cony = 1.5

La composicién segiin las reglas (proceso de inferencia) se realiza combi-
nando las funciones monodimensionales y creando funciones bidimensionales me-
diante el producto cartesiano de los antecedentes ¢ x Ac. Cada regla, segun la tabla
3.2, asocia a cada funcién bidimensional de entrada una monodimensional de salida.
El conjunto de funciones de pertenencia bidimensionales se expresa analiticamente

mediante la ecuacion (3.16). Para generarlas se ha aplicado el método de conjuncion

Motor
A e ids 1a
wref  + e --——  Controlador ib
Preprocesador Borroso CVI o Inversor
- Ae iqs

Figura 3-5: Diagrama de blogues para el control del motor de induccién.
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“producto algebraico” propuesto por Larsen [66]-[67] en lugar del “minimo” (Man-
dani [61]). Con la elecciéon del producto se obtienen mayor suavidad en las transi-
ciones debido a la simetria radial que presentan las funciones de pertenencia com-
) R T “ s . . K f ey’ e
puestas. La realizacién resulta mds complicada que la del “minimo” que serd la que
se utilice para los resultados experimentales.

Las funciones anteriormente mencionadas se representan graficamente en la

figura 3-8, y analiticamente mediante la ecuacién (3.16):

[ 1
i) = - o — v = l.n; jJ = l.m 3.16
/ .7( ) 1+(1 a,)z 1+(5 1)2 7 ( )

S¢ ;

Se definen los términos lingiiisticos empleados para designar las funciones

de pertenencia comos:
e -G = Negativo grande.
o -M = Negativo mediano.
o C = Proximo a cero.
e +M = Positivo mediano.
¢ +G = Positivo grande.

En la figura 3-8 se representan las funciones de pertenencia bidimensionales
de todas las combinaciones de ¢ y Ae que existen en su producto cartesiano. Estas, al
estar generadas mediante la técnica de “Mdximo de Productos”, presentan simetria
radial (una forma piramidal hubiera sido producida por una composicion “Maximo
de Minimos”).

La inferencia se realiza en base al conjunto de reglas mostradas en la tabla
3.2. Estas reglas sc definen de forma heuristica segin se apuntaba al comienzo de

este Capitulo.
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Figura 3-6: Representacién de las funciones de rertenencia para el tériino lingiifstico
&

normalizado error € y para Ae.

Figura 3-7: Representacién de las funciones de pertenencia para el término lingiifstico

normalizado [,.
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Figura 3-8: Representacién de las funciones de pertenencia de la composicién bidimensio-

nal ¢ x Ae.

La reduccién a escalar se realiza aplicando la técnica de maximos pondera-
dos. El resultado que se obtiene es equivalente al de utilizar valores deterministicos
para representar las funciones de pertenencia de la salida, pero con la diferencia de
que aquel caso es mds genérico. La superficie de control resultante se muestra en

la figura 3-9, que corresponde a la expresion analitica desarrollada en la ecuacién

(3.18):

k=l
Zk:l C X nk

_Saxn (3.17)
i=1 Mk
z::n’j:m 1 1
2lic1=1 Ck ) 14 (B2
z: i - (3.18)
CEnI :

SIS (B (S
' “7

En las ecuaciones (3.17) y (3.18), k = 1.l = nxm.

En las expresiones (3.17) y (3.18), z es la actuacién normalizada a la salida,
¢; representa el valor en el que el consecuente de salida alcanza el maximo para
cada una de sus funciones de pertenencia y n; es el grado de pertenencia de los
antecedentes a cada una de sus funciones de pertenencia. m y n son el nimero de

funciones de pertenencia de cada antecedente respectivamente. Para el caso que nos
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Numero de Regla Regla

1 Slees-Gydees-GENTONCES [ys es +G
2 Slees-Gydees C ENTONCES [,; es +M

3 St ees -Gy dees +G ENTONCES I,s es +P
4 Slees Cydees-GENTONCES [, es +P

5 Stees Cydees C ENTONCES [y es C

6 Stees Cyédees +G ENTONCES l,5 es-P

7 Stees +Gy dees -G ENTONCES I, es -P

8 Slees +Gy de es C ENTONCES /,, es -M

9 Slees +G v de es +G ENTONCES l,s es -G

Tabla 3.2: Conjunto de reglas para la generacion de la intensidad Iys.

ocupa, m = n =3y, por tanto, [ = n x m = 9. El valor { debe coincidir, adem4s,
con el mimero total de reglas. La ecuacién (3.18) se representa graficamente en la

figura 3-9.

3.2.2 Resultados de Simulacidn

Con el fin de probar las prestaciones del controlador propuesto junto con
el sistema actuador-motor, el conjunto se simula mediante computador. Para esta
prueba se han utilizado los pardmetros del sistema real descrito en [30]. Siguiendo
los experimentos descritos alli, en esta simulacién el controlador vectorial es im-
plementado integramente en un microprocesador. El motor es alimentado mediante
mversor con fuente de tensién (PWM VSI) controlado con realimentacién de intensi-
dad. Il periodo de muestreo es 6005, y la velocidad del motor es medida mediante
un encoder incremental que genera 8000 pulsos por revolucion.

La figura 3-10 muestra la respuesta en velocidad. Un escalén de par de
2Nm es aplicado al motor en el tiempo ¢ = 1.0s. En esta figura también pueden

observarse los resultados obtenidos mediante el controlador PI disefiado en [30] (alli
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Figura 3-9: Representacion de superficie de control 7,, = f(e, Ae).

se utilizan los valores de K, = 0.07, K; = 0.7).

Se observa que existe un error en régimen permanente debido a que no se
ha incluido en ¢} controlador ningin término de tipo integral. Para evitar esto. se
puede utilizar el error de velocidad acumuado I, y afiadir dos nuevas reglas segin

la tabla 3.3:

Nimero de Regla Regla
10 Slees Cylees +M ENTONCES z es -G
11 Slees Cylees-M ENTONCES z es +G

Tabla 3.3: Reglas para el término integral.

La respuesta en velocidad del motor utilizando el controlador mejorado se
muestra el la figura 3-11 . En este caso se observa la cancelacion del error en régimen
permanente.

La constante de tiempo del rotor del motor es altamente dependiente de
la temperatura [16]. La variacién de este parametro hace que ¢l modelo del motor
cambie sensiblemente.

El controlador borroso utiliza un razonamiento basado en la experiencia,
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wr (radis)

0.0 } e TRt S U SO JPI

0.0 0.5 1o 15 T
t(s)

Figura 3-10: Respuesta temporal simulada utilizando las reglas de la tabla 3.2.

150.0 - e ¥ T - R

100.0

wr (rad’s)

0.0 <. . - :
0.0 0.5 1.0 15 2.0

t(s)

Figura 3-11: Respuesta temporal simulada afiadiendo el término integral fe como antece-

dente y las reglas de la tabla 3.3.
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Figura 3-12: Respuesta temporal simulada cuando la resistencia del rotor se divide por

dos (desajuste de parametros del sistema).

el cual no depende de forma directa de los pardmetros necesarios para caracterizar
el modelo del sistema. Esto hace que el controlador borroso presente una robustez
inherente, tal como se observa en la figura 3-12. Aqui se muestran los resultados de
simulacién cuando la constante de tiempo del rotor es reducida a la mitad. Puede
observarse el excelente comportamiento del sistermna controlado mediante el sistema
borroso ante grandes variaciones de los parametros, especialmente si se compara con

el controlador Pl.

3.2.3 Una Versiéon Simplificada

El hecho de aumentar ¢l nimero de antecedentes complica la realizacion
fisica del controlador borroso. El niimero de reglas a procesar se describe mediante

la ecuacién (3.19):

=i¥ant

=N,
Nyey = H N; (3.19)
i=1

En la ecuacién (3.19), N,., = n de reglas, Ny,; = n° de antecedentes y N; = n°

de funciones de pertenencia del antecedente 7. O sea, el coste de anadir una nueva
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regla supone multiplicar el mimero de reglas que habfa inicialmente por el nimero
de funciones de pertenencia de esta nueva regla.

Por otra parte, la medida del término derivativo es obtenida con una baja
precision, debido a que al existir ruido superpuesto a causa de la imprecision de la
seiial que se estd midiendo, la derivada lo amplifica. La razén apuntada anterior-
mente hace que en muchos casos (generalmente cuando se tiene mayor imprecision
en la medida) se prescinda del término derivativo.

Para este caso se toman como antecedentes ¢ = w5 —w, ¢ I, = j(f c. Fl

razonamiento para el control puede basarse en los siguientes supuestos:

I. Debido a que el término integral es responsable de la sobreoscilacion, una
reduccion de la importancia relativa de dicho término cuando el error de ve-
locidad es grande pucde reducir considerablemente dicha sobreoscilacion. Il

término integral se actualiza en el preprocesador segin la ecuacién (3.20).

Te(k+ 1) = Te(k) + Ku(e) x e x Al (3.20)

La constante K, es una funcién borrosa de e de la forma:

Numero Regla

1 SI e es C ENTONCES K, es +G

Tabla 3.4: Regla para la integral del error.

2. La influencia del término integral sobre la sefial de salida queda restringida a
una zona donde el error es pequefio. De esta manera, el término proporcional
es el responsable de sobreoscilacién nula, y el integral, de eliminar el error en

régimen permanente.

3. Para un mismo término integral, el incremento del término proporcional reduce
el tiempo de subida pero incrementa las oscilaciones. Asi, este término habra
de ser decrecido cuando el error de velocidad decrece. Con esto se evitan

oscilaciones estacionarias.
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[.os razonamientos 2 y 3 anteriormente mencionados pueden ser sumarizados en las
reglas de la tabla 3.5. La respuesta puede ser mejorada si se posee un medida precisa

de la derivada ([65)).

Nuamero Regla

1 ST e es +G ENTONCES z es -G
2 Sl ees C ENTONCES z es C
3 SI ¢ es -G ENTONCES z es +G

Tabla 3.5: Conjunto de reglas para la realizacion simplilicada.

El controlador anteriormente propuesto se aplica al control del motor de
induccién cuyas constantes se resumen en la tabla 3.6, obteniéndose los resultados

mediante simulacion de la figura 3-14 y 3-15.

X f)

Figura 3-13: Expresén analitica para el término integral K, (e)

En la figura 3-14 se representan los resultados de simulacion al utilizar esta
técnica. Puede observarse una sustancial mejora en la sobreoscilacién del proceso
de arranque y en los tiempos de establecimiento cuando se aplica una variacion
del par resistente. El rizado superpuesto sobre la respuesta de velocidad se debe
a la existencia de un tiempo de muestreo distinto. A mayor tiempo de muestreo,
mayor es dicho rizado. El controlador PI trabaja ademads con un tiempo de muestreo

inferior al del controlador borroso.
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Figura 3-14: Respuesta en velocidad del motor de induccidn.

En la figura 3-15 puede observarse ¢l excelente rechazo ante variaciones de
los pardmetros. En este caso, la inercia fue duplicada.
La versién simplificada anteriormente descrita fue presentada por el autor

de esta tesis en las sesiones técnicas del IFCA [79] (Tarrassa 1993).

3.2.4  Aplicacién Sobre el Sistema Real

El proceso anterior supone una metodologia a seguir previa a la realizacién
fisica.

Para la implantacién sobre un sistema real se utiliza el equipo compuesto
por los siguientes elementos (tal como se muestra en la figura IV-1):

e Sistema de control borroso localizado en un computador.

e Circuito de control de intensidades.

Circuito de potencia actuador.

Bancada motor-generador.

Carga electrénica.
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Figura 3-15: Respuesta en velocidad del motor de induccién ante una variacién de la
inercia.
o Computador para la adquisicion de datos.

Los parametros caracteristicos del motor se definen en la tabla 3.6.

Lo (1) 2.0642 || R,(9) | 24.45
Ly(H) |2.0888 || R,(€2) | 41.774
L.(H) |2.0887]| »p 2

Tabla 3.6: Pardmetros del motor de induccién.

Para esta aplicacion se han desarrollado dos controladores que puedan com-
pararse. Los dos controladores utilizados son el clasico P1 y el controlador borroso.

E@ controlador PI implementa la ecuacién (3.21):
fe = K, ¢+ K; % /e (3.21)

Las constantes K, = 0.08 y K; = 0.05 se han ajustado de forma experimen-
tal. Hay que decir que existe una limitacién de la constante proporcional a partir
de la cual el sistema sc hace inestable. La inestabilidad se pone de manifiesto en la

forma de onda de las intensidades circulantes por el estator.
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Inversor trifasico

Carga Electronica

Computador para Adquisicion

Figura 3-16: Sistema de ensayos del controlador borroso aplicado al motor de induccién.

Aplicando la expresién analftica, en una primera aproximacion al problema,
pueden clegirse las reglas signiendo una politica de control similar al controlador PI
mencionado con anterioridad. Esto se consigue evaluando el controlador en cada
punto segun la tabla 3.7.

Los valores obtenidos para 2qe sON los que se asignan para las posiciones de
las funciones de pertenencia de salida segin se indicé al inicio de este capitulo.

El controlador borroso estd compuesto por 9 reglas cuyas funciones de per-
tenencia triangulares se muestran en la figura 3-17. La eleccién de funciones trian-
gulares esta justificada en este caso desde el punto de vista de la realizacién fisica.
Su sencillez permite realizar la inferencia (calculo de la accién de control t4e) cada
tiempo de muestreo (ver Apéndice IV). Ademds, para esta aplicacién, v con el fin de
disminuir en lo posible el tiempo de calculo, se realiza la conjuncién de las funciones
de pertenencia utilizando como operador para la norma triangnlar la interseccion
representada por el mimimo (ver Apéndice II).

En la figura 3-18 se muestra la superficie de control. Se observa la forma
casi plana que presenta similar a un PL

Por razones de seguridad se aplica una saturacién a la actuacion del sistema,

la cual se representa en la figura 3-19.
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“igura 3-18: Superficie de control representando un control PI.
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Regla || Error ¢ | Integral de error [ e || Actuacién 4,
1 -500 -500 -65
2 -500 0 -40
3 -500 500 -15
4 0 -500 -25
5 0 0 0
6 0 500 25
7 500 -500 15
8 500 0 40
9 500 500 65

Tabla 3.7: Evaluacién del controlador Pl para cada regla.

La superficie de la figura 3-18 presenta una serie de peculiaridades:
o Vista globalmente representa un plano.

e Haciendo una ampliacién en un entorno del origen de coordenadas se observan

(figura 3-20) ocho zonas diferenciadas por planos de distinta pendiente.

¢ La existencia de distintos planos tangentes en distintas zonas es equivalente a
poseer controladores Pl que tienen distinta K, y K;, un par de valores para

cada zona.

e El ajuste de dichos planos puede hacerse variando los valores de la tabla segiin
la expresion analitica (3.14), que relaciona la derivada parcial de la superficie

con los valores de las reglas.

Los resultados obtenidos con este controlador se muestran el la figura 3-21
(a) para el controlador PI, y 3-21 (b} para el controlador borroso con bajo nivel de
flujo 1gs = 0.24. Con esta disminucién en el flujo se busca hacer que el motor sea
maés sensible ante variaciones de carga. Comparando las dos figuras anteriormente

citadas, puede obscervarse la gran similitud de su comportamiento dinamico.
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19: Superficie de control con saturacidn.
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Figura 3-20: Ampliacién de la superficie de control.
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Figura 3-21: Respuesta en velocidad del motor para distintas velocidades de referencia

utilizando: (a} Control P1. (b) Controlador borroso.
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Lin las figuras 3-22 (a) y 3-22 (b) se muestra la respuesta en velocidad del
motor ante variaciones de carga Ty = 1 Nm. Como puede apreciarse, el controlador
borroso es mas robusto desde este punto de vista.

Una segunda prueba, esta vez con un mayor nivel de flujo (i = 1.7TA),
pretende mostrar el grado de robustez ante variaciones de la inercia. Fn tal situacion,
se obtienen los resultados de las figuras 3-23 y 3-24.

Como puede apreciarse en las figuras 3-23, y 3-24. la respuesta, para el caso
del control P, se ve afectada cuando la inercia varia. El resultado es un aumento de
la sobreoscilacién, principalmente cuando el cambio de referencia es mas acentuado.
12l controlador borroso, por el contrario, mantiene sus prestaciones dindamicas con

las mismas variaciones de la inercia.
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Figura 3-22: Respuesta en velocidad del sistema Motor-Controlador para una aplicaciéon

de par resistente Ty = 1 Nz (a) Controlador PI. (b) Controlador horroso.
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Figura 3-23: Respuesta en velocidad del motor con baja inercia (J = 5. 107%): (a)

Controlador PL (b) Controlador borroso.
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Figura 3-24: Respuesta en velocidad del motor con alta inercia (J = 25. 107%): (a)

Controlador P1. (b) Controlador borroso.
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3.3 Estabilidad

El estudio de estabilidad puede realizarse desde distintos puntos de vista.
Para esta aplicacién se ha optado por el estudio cldsico del sistema linealizado. Este
analisis aporta una nueva vision al control vectorial indirecto.

Definiendo las variables de estado, actuaciones y constantes tal como se des-
cribieron en el Apéndice I, se tiene, para el modelo del motor en unos ejes sincronos
con realimentacion directa de las intensidades del estator v control vectorial indi-

recto, el signiente sistema de ecuaciones:

Ii?l ——‘/x"o;E] -+ k’l Uy — li?]’l,l{;fl,’z - ]{?4’(L,1

v — k:u2 I
Ty = —ksry — “FFas + kaug (3.22)
. k¥ ug

T3 —kyxg + —ag + kyus

En la ecuacidn (3.22) se sustituye z; por X; + dx;, donde X; representa el
valor de la variable en régimen permanente. Lo mismo se hace con las actuaciones
u;. Puesto que lo que interesa es estudiar la estabilidad en el origen y tener en cuenta
los efectos del término integral, se utiliza como nueva variable de estado el error de
velocidad .y = upq — 2y (205 es el error de velocidad, u,; es la referencia de velocidad
y o1 la velocidad)), y se aflade una nueva variable de estado, x4, que representa la
integral del error ( por tanto, aparece una nueva ecuacion en el sistema).

El nuevo sistema queda de la forma:

Teq —koZey — kotyy + kiugzs — kyuszy — kquy

Ty —kszy — %;2(1/'3 + ko (3.23)
T3 a —ksz3 + 5%21“2 + koyuz o
.‘i@; Tey

Il sistema linealizado se caracteriza porque puede ser expresado en variables

de estado mediante la ecuacion (3.24):
2 = Az + Bu (3.24)

Las matrices A y B se calculan linealizando el sistema en torno a un punto

de régimen permanente.
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~k0 liflljg —k] (_/Yg 0
kU

0 2 g

1 0 0 0

0 -5% 4, o0 9

B = Ty
vt ks 0
0 0 0 0

Aplicando la ley de control genérica:

Ug = kj‘(.'l,'el,af:;)

La ecuacién anterior puede ser linealizada en torno

F(Xor, Xa), y queda:
dug = kfz, 6z + kfryda,

La matriz A del sistema en bucle cerrado quedas:

“—k() — ]C] X«gkf;’L’Cl kl U, —ky U, —k‘l;ng.”L‘,;
k3 X ’ kiU, k¥ Xa
‘ _ “( Us + k?)kfmcl _kB — Uy _( 2]3
A= CESTN By k2 X,
Us el s 3 Us

1 0 0

ko ky Xy ky

0 0 0
B =

0 /{72 0

0 0 0

Cuando £5 = ky, se conoce con precision la constante d

y el sistema anterior queda de la forma:

“/i?() — k] %‘;“ [/v;gkf./'.’,liﬁl /{'1 {//3 - /ifl 1,/23 - kl %f[/; /ff.'174

kAU,
O "— ‘1\73 "— ;/ :
A = kXU, .
—
0 B,

1 0 0

+ ko )k fiy

(3.25)

(3.26)

(3.27)

a un punto U, =

(3.28)

(3.29)

(3.30)

e tiempo del rotor,

(3.31)
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Dando valores a los parametros y suponiendo un punto de trabajo, Uy = 1.,
U3 = 1. pueden calcularse los autovalores de la matriz (3.31) para obtenerse en
funcion de las pendientes del controlador kfz.; v kfz4. La grafica asf obtenida se

representa en la figura 3-25.

Figura 3-25: Limite de estabilidad para las pendientes.

En lafigura 3-25 se observa que la estabilidad queda garantizada localmente
para valores positivos de las pendiente de realimentacién debido a que para valores

positivos de dichas pendientes los autovalores son negativos y viceversa.

3.4 Realizacion del Controlador Borroso

A continuacién se describe de forma resumida la realizacién de laboratorio
utilizada para este trabajo (para mayor detalle ver Apéndice [V)y se anaden algunas
otras alternativas a los controladores borrosos existentes en el mercado. La opcién
de la utilizacién de las técnicas que a continuacién se describen estd justificada
por el hecho de que en ¢l momento de comenzar estos trabajos no se disponia de

controladores borrosos industriales.
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3.4.1 Realizacién Mediante Computador

Esta es la solucion adoptada para la realizacién de esta tesis.
51 controlador se realiza mediante programacién de alto nivel (lenguaje C)

¥ se implanta en un computador. E] programa esta disefiado de la siguiente manera:

- Se lee un fichero donde va almacenada de una manera compacta la informacién

de las funciones de pertenencia de entrada, las de salida y las reglas.

b

La accidén de control se computa cada ticmpo de muestreo calculandose el
méximo de los minimos y computando dicha accién al reducir a escalar me-

diante la suma ponderada de los Maximos.

El proceso anterior tiene la ventaja de que permite cambiar en cualquier
momento, incluso con el sistema en funcionamiento, las funciones de pertenencia y
las reglas.

La desventaja es que el control es mas lento (en esta aplicacién, con un
microprocesador 386sx 30Mhz con coprocesador matematico puede conseguirse pro-

cesar 7500 inferencias por segundo).

3.4.2 Realizacién mediante Tablas

Este método es el mas sencillo y puede ser adecuado para aplicaciones de
bajo coste donde el controlador est4 totalmente definido. Consiste en hacer uso de
una memoria donde queda guardada toda la informacion de la relacién de inferencia.

an lafigura 3-26 se representa la estructura de dicha realizacién.

La idea consiste en establecer el producto cartesiano de los antecedentes
para obtener los consecuentes. La limitacién vendra dada por la resolucién que
se desee tener en antecedentes y consecuentes. Por cjemplo, con el producto car-
tesiano de un antecedente de 8 bits con otro antecedente de 8 bits, para obtener
como resultado un consecuente de 8 bits, se necesita una memoria de L6 bits de
direccionamiento y de 8 bits de datos,

Esta solucion es de aplicacion en los siguientes supuestos:
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Ent |
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Figura 3-26: Realizacion del controlador mediante tabla para 2 antecedentes y un conse-

cuente.

e Cuando se ha obtenido una superficie de control definida e inamovible. La
metodologia a seguir para definir dicha superficie es cualquiera de las estudiadas

en el capitulo anterior.
¢ Cuando ¢l nimero de conjuntos antecedentes es bajo, tres a lo sumo.

e (uando la suma de las resoluciones, medidas en niimero de bits utilizados para
la codificacion de antecedentes, no es elevada. Por e¢jemplo, una cantidad fija
de bits de direcciones habria de repartirse entre los antecedentes, de manera
que ¢l antecetente con menor precisién dejara bits libres para el antecedente

con mayor precision.

Esta realizacion tiene la ventaja de que la respuesta sdlo esta limitada por
los tiempos de acceso, que suelen ser muy bajos. El inconveniente es la congelacion
total o parcial de los datos que impiden la aplicacion de aprendizaje o cambios
locales. Por cllo, el método es aplicable cuando las relaciones de antecedentes v
consecuentes estan muy probadas en eficiencia.

Una forma sencilla de realizar electronicamente el método descrito anterior-
mente es mediante la utilizacion de un circuito ASIC. Este circuito se encarga de
gestionar las comunicaciones y convertir senales de entrada y salida. Detalles de

este diseno puede encontrase en [96] y [97].
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3.5 Légica Estocastica

Iin este apartado se describe la realizacion de un compensador Proporcio-
nal mas Integral como claro ejemplo de las enormes posibilidades que presenta la
utilizacion de logica estocastica.

Las ventajas de este tipo de controladores son:
I. La inmunidad al ruido que caracteriza cualquier diseno digital.
2. Su flexibilidad por permitir de forima remota el cambio de constantes.

3. El poco espacio de silicio que ocupa lo hace ideal para su {abricacion industrial

incluyéndolo en un circuito microelectrénico (ASIC).

4. Comunicacién por un solo hilo debido a que la comunicacién de las consignas

se realiza ya codificada a forma estocastica.

5. Alta velocidad de respuesta debido fundamentalmente a que un cambio de
la consigna se propaga directamente al receptor sin existir ningin proceso
intermedio de codificacion, {ransmision serie y recepcién paralelo, procesos

caracteristicos de toda comunicacién serie.

Como antecedente, decir que este trabajo ha sido presentado por el docto-
rando en [100] y esta aceptado para su presentacién en [103].

Hay que advertir, por otra parte, que la forma de presentar este apartado
dedicado al bucle de control externo difiere bastante de la seccién anterior en el
sistema sobre el que se prueba y en las pruebas realizadas. Lo tnico que se ha
pretendido con este trabajo es enriquecer las posibilidades del bucle externo de con-
trol proponiendo la l6gica estocastica como una nueva alternativa de realizacion
electrénica. Por tanto, el controlador P1 y su accion sobre un motor de corriente
continua es sélo un ejemplo de aplicacidn. La légica estocastica puede ser conside-
rada a un nivel superior como un método para sintetizar con electrénica discreta
controladores de cualquier otro tipo. Por tanto, el camino queda abierto a nuevas

lineas de investigacion que quedaran apuntadas al final de esta tesis.
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3.5.1 Descripcién del Compensador

En la figura 3-27 se muestra el diagrama de bloques del sistema controlado
estocasticamente.

El circuito preprocesador calcula el error en velocidad ¢ respecto de una
referencia, y acumula los errores medidos en ciclos sucesivos I para tener una esti-
macion de la integral del error. Ademds, gestiona los desbordamientos tanto del error
como de su integral. Fstos valores son multiplicados estocasticamente y sumados
mediante multiplexaje en el tiempo de los pulsos productos.

Para probar la eficiencia del compensador estocastico, y para simplificar la
unplementacién, se aplica éste al control “Proporcional méas Integral” de un motor
de corriente continua alimentado por un inversor en configuracién de medio puente.
En esta aplicacién, los pulsos estocasticos de salida se emplean directamente para
el disparo de los transistores del circuito de potencia, evitando de esta manera la
habitual codificacién PWM [3]. Gracias a la simplicidad del disenio, el controlador se
ha implementado sobre una FPGA. La extension de este problema a uno trifasico
es inmediata sin mas que intercalar un cambio de coordenadas siguiendo la misma
arquitectura. Ademds, se aprovecha el hecho de que la codificacién estd ya efectuada.

La secuencia de pulsos de salida ataca directamente el circuito de base de
los transistores que constituyen la etapa de potencia cn medio puente que alimenta el
motor (figura 3-28). La figura 3-29 muestra los resultados obtenidos por simulacién
de esta aplicacién. La magnitud de las oscilaciones en régimen permanente son
causadas por la poca precisién del codificador digital empleado.

El circuito anteriormente descrito ha sido realizado y ensayado en el la-
boratorio para probar su eficiencia. Fn la figura 3-30 se muestran los resultados
experimentales mostrando la respuesta en velocidad del motor de corriente conti-
nua.

En la grifica 3-31 se muestran la medida experimental de la velocidad y del
tren de pulsos estocasticos que aparece en bornas del motor de corriente continua,
Se ha obtenido para tres casos: en reposo, forzando un sentido de giro y otro res-
pectivamente que se manifiesta por un ligero desplazamiento de la velocidad de sy

posicion de reposo (la referencia de velocidad en este caso cs cero). Fn cada caso
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Figura 3-28: Circuito de potencia.
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Figura 3-29: Resultados de simulacién,
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Figura 3-30: Resultados experimentales mostrando la respuesta en velocidad del motor de

corriente continua.

puede observarse como los pulsos aumentan su densidad tendiendo a contrarrestar

las perturbaciones.

Este controlador se encuentra implementado mediante FPGA, tal como se

muestra en la figura 3-32.
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Figura 3-31: Resultados experimentales mostrando los pulsos estocssticos: (a} En reposo.

(b) Forzando un sentido de giro. (c) Forzando sentido de giro contrario.
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Figura 3-32: Controlador estocdstico.
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Capitulo 4

Aportacién al Bucle de Desacoplo

En esta seccidn se describen las distintas alternativas que pueden tomarse
para una realizacion del control vectorial indirecto.

El esquema general del control vectorial indirecto se describié en el capitulo
. Las técnicas de control del bucle externo {(un posible método de realizacién del
compensador) se describieron en el capitulo 1. Un esquema general de lo ante-
rior: compensador y control vectorial, se muestra de forma simplificada mediante
diagrama de bloques en la figura 4-1. En éste aparecen una serie de elementos

fundamentales, que son:

¢ Compensador.
e listimador del dngulo de deslizamiento.
o Cambio de coordenadas.

e Calculo de la velocidad del rotor.

Actualmente existen en el mercado DSP’s capaces de realizar todas las
tarcas de los bloques de control vectorial, ademas de las propias de sintonizacién de
la constante del rotor e interfase Hombre-Mdaquina con suficientes prestaciones.

Desde ¢l punto de vista de la realizacién microelectrénica, cabria pregun-
tarse qué bloques pueden y deben ser realizados de forma independiente implantados
en un circuito microelectrénico. La respuesta va a depender de los siguientes facto-

res:
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Pigura 4-1: Diagrama del motor con el control vectorial indirecto.
e La potencia de cilculo de que se disponga para unas determinadas prestaciones.
e Si el sistema es repetitivo a gran escala.

e Si el elemento de control forma parte integrante de un sistema de control

distribuido.

e Sisc maneja gran cantidad de informacién paralcla para comunicar distintos

clementos y esto obliga a una codificacién serie de la informacion.

e 5i existen, en general, otros elementos (circuitos integrados) que justifiquen

una integraciéon total.

Desde el punto de vista de la potencia de célculo, la realizacién electrénica
puede hacerse necesaria cuando ¢l sistema microprocesador estd sobrecargado con
tareas de célculo y no satisface las especificaciones, por ejemplo, la frecuencia de
conmutacion de un sistema inversor de alta frecuencia.

Cuando el sistema se produce en cantidades masivas, es interesante, funda-
mentalmente por razones de costo, un disefio hecho a medida. En este caso puede
optarse por integrar el DSP en el ASIC o dejar externo un microcomputador de

gama baja junto al ASIC.
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En cualquiera de los casos anteriores, siempre hay que disponer de una
circuiteria dedicada a resolver problemas de adquisicién de seiiales, medida de ve-
locidad y preparacién de los pulsos de los interruptores de potencia. Por ello, el
control completo del motor de induccién es un sistema de alto coste con una gran
cantidad de elementos. Esto hace que en la actualidad sigan existiendo atin una
gran cantidad de equipos industriales que incorporan el control escalar.

Este capitulo se divide en una serie de subapartados, en los cuales se trata la
problematica y posibilidad de realizacién de cada uno de los bloques que componen

un control vectorial indirecto representados en la figura 4-1.

4.1 Cambio de Coordenadas

El cambio de coordenadas se realiza tradicionalmente en el microprocesador
o externamente mediante circuiteria analdgica.

Las ecuaciones necesarias para realizar el cambio de coordenadas sincronas
a estaticas pueden ser expresadas de distinta forma. La que se utilizard en lo que

sigue se describe mediante la ecuacién (4.1):

g = t,0088 + igsend (4.1)
i = ?iqsenﬂ - %iqcosﬂ - —\g—gidcosﬁ - %id.senﬂ (4.2)

Como puede observarse en la ecuacién (4.1), para obtener el cambio de co-
ordenadas es necesario el cdlculo de senos y cosenos. En un primer paso se va a
desarrollar una aproximacién polindmica de las funciones senoidales para posterior-
mente poder reproducirlas mediante codificacién estocastica. Por iltimo se presenta

la arquitectura completa que resuelve el cambio de coordenadas.

4.1.1 Aproximacién Polinémica del Seno

Para la generacién de la funcién senoidal existen varia alternativas. Una
de ellas, y la mas sencilla desde el punto de vista del disefio, es la utilizacién de
una tabla. Con este método se almacenan los valores de la senoide en una memoria

no volatil a la que se accede direccionando con el argumento de la funcién. Con
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esto, puede conseguirse una gran precisién y rapidez, a costa de utilizar memorias
auxiliares. Existe en la bibliografia algunas técnicas de aproximacién. En [83] se

hace una apoximacién trapezoidal, tal como se muestra en la figura 4-2

o o 0

0 60 120 180

Figura 4-2: Aproximacién trapezoidal de la funcién seno.

Una posible alternativa a las anteriores es la utilizacion de aproximaciones
polindmicas. La aproximacién més sencilla de realizar es la polinémica de segundo
grado. En la figura 4-3 se muestra tal aproximacién entre 0 y 27. Lo representado

corresponde a senx entre 0y 27 y una funcién polindmica 4%(1 — Z) entre 0 y 7 y
v kg

—4525(1 — 2%) entre 7 y 27, El coseno se calcula a través del seno.

Para saber hasta qué punto la aproximacion es aceptable conviene calcu-
lar el desarrollo de Fourier de la aproximacién cuadratica. Las magnitudes de los
armonicos se muestran el la tabla 4.1. Puede comprobarse que los arménicos pares

v el término de continua son nulos.

Oden del Arménico | Coeficiente a,, | Coeficiente by,
1 0 2
3 0 ¥t
9 0 7%—) i—?

Tabla 4.1: Términos del desarrollo de Fourier de la aproximacion cuadritica.
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Figura 4-3: Aproximacion polinémica del seno y coseno mediante la funcién 4z(1 — ).

Kl error de la aproximacién se representa en la figura 4-4. En esta se
representa la diferencia 4z(1 — z) — seno(rz) (el argumento estd normalizado entre
0 y 1). Puesto que el méximo valor del seno es uno, esta diferencia representa el

error absoluto de la aproximacion. Se observa que es ligeramente superior al 5%

4.1.2 Realizacién estocastica de la aproximacién polinémica del Seno

La aproximacién polinémica de la funcién seno puede ser generada utili-
zando l6gica estocdstica mediante el circuito de la figura 4-5. En el circuito, a la
salida del biestable “D” se genera una secuencia casi incorrelada de media z. Al
mvertirla se genera otra de media 1 — 2 y multiplicandolas estocdsticamente (tal
como se indica en el Apéndice TI) se genera la funcién z(1 — z) que corresponde a
1omol-

Jseno(r).
En las figuras 4-6, se representa la aproximacién junto con la funcién seno

para distinto ndmero de iteraciones. Se comprueba que la aproximacién aumenta
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Figura 4-4: Error de la aproximacién polinémica del seno(ra) mediante la funcién 4z(1 —

x). El argumento estd normalizado entre 0y 1.

1/4sen(g)

Py R gl

b Q

clk —

Figura 4-5: Arquitectura estocdstica propuesta para la aproximacién del seno generando

estocdsticamente la funcién 4z(1 — z).



4.1. CAMBIO DE COORDENADAS 81

sustancialmente con el mimero de iteraciones.

En 4-7 se representa el error absoluto en tanto por ciento. Puede observarse
que para un nimero de iteraciones por encima de 512 se obticnen errores absolutos
generalmente dentro de la banda del 10%. Hay que hacer notar que para estos
casos las imprecisiones se reparten por igual entre la aproximacién polinémica y el

procesado estocastico.
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Figura 4-6: Aproximacion del seno generando estocasticamente la funcién 4z(1 - z) para:

(a) 64, (b) 256 y (c) 512 ciclos de reloj.
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Figura 4-7: Error de la aproximacion del seno generando estocasticamente la funcién

42(1 — «) para: (a) 64, (b) 256 y (c) 512 ciclos de reloj.
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4.1.3 Arquitectura del Circuito Propuesto

El circuito electrénico que realiza el cambio de coordenadas sincronas a

o

estaticas se muestra en forma de bloques en las figuras 4-8 y 4-9 para la generacién

de i, e 4y resolviendo las ecuaciones (4.1) y (4.2) respectivamente.

Bloque

“ITotalizador|

Sen(8)

Cos(8)

Figura 4-8: Circuito electrénico propuesto para la generacién de |

a intensidad i,.

;D~ "1 Bloque
Ib

Sen(B)/4 — :D‘M
en(®) ED__II Totalizador

Cos(0)/4 4

signo
22 R K —
_ signo .
] i Iq signo
signo
; J seno
:

Figura 4-9: Circuito electrénico propuesto para la generacién de la intensidad i,.
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La totalizacién se resuelve sumando las senales de entrada en el tiempo, es
decir, colocando una consecutiva a la otra y dotdandolas de signo, de tal manera que
cuando la entrada esté a cero corresponda a una salida con media 0.5, cuando la
entrada sea negativa (con valor cero en el signo y valor uno de la senal), corresponda
a una salida con media cero y cnando sea positiva, a una salida con media uno. Lo

anterior se resume en la figura 4-10.

Si 1d=0 S

Si (Id=1D)y(signo=1)

Si (Id=1)y(signo=0)

Si (Ig=0)

Si (Ig=1)y(signo=1)

Si (Iq=D)y(signo=0)

Figura 4-10: Criterio para la totalizacién con signo.

4.1.4 Resultados de Simulacion

Fn la figura 4-11 sc representan las intensidades 2, e 2, generadas mediante
el circuito propuesto. La transformada de Fourier de una de las intensidades de
fase generada mediante esta técnica y representada en la figura 4-12, revela que, a
pesar de tener un ruido superpucsto, no genera componente armonica apreciable.
Este ruido superpuesto es equivalente en magnitud al producido por el rizado en la

intesidad real para inversores controlados en intensidad.
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Figura 4-11: Resultados obtenidos mediante simulacién de las intensidades de fase 7, e 4

generadas estocdsticamente.
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Figura 4-12: Desarrollo en serie de Fourier de la intensidad i, generada estocasticamente.
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4.2 Medida de la Velocidad

Il tacometro es y ha sido un elemento esencial en el disefo del control
realimentado de velocidad para la maquina de corriente continua y alterna.

Los tacometros analdgicos (dinamos tacométricas) han sido muy usados por
sus buenas prestaciones dindmicas. Sin embargo, las razones listadas a continuacién

recomicndan el uso de tacometros digitales:
¢ Una mejor precision.
e Para controladores digitales, la conversién A/D es evitada.
e Al no tener escobillas, no requiere mantenimiento.

.

o Alta inmunidad al ruido, con lo cual no se requiere filtrado.

Pulsos
IREREES T 1 ]
e v e —meud Conversion Medida Velocidad
de Medid
1 edida
AU . | Velocidad

Figura 4-13: Tacometro digital.

Il circuito electrénico de un tacémetro digital se compone de las dos partes
siguientes: la conversion de los trenes de pulsos desfasados a pulsos sencillos y
sentido de velocidad, y el bloque de medida de velocidad (fig. 4-13). La interfase
de adaptacion de pulsos se puede realizar con una ldgica sencilla. En las referencias
[104]-[105] se describe e implementa con circuiteria sencilla el primer bloque. Los
métodos de medida de velocidad son descritos en [106]-[108]. La velocidad se mide
mediante un tren de pulsos proviniente de los dos sensores, el cual tiene m marcas
equidistantes en la circunferencia. Dos métodos son empleados generalmente para
medir la velocidad: contar los pulsos durante un periodo de tiempo y medida del
tiempo entre pulso y pulso. Otros métodos mas avanzados (incluyendo observadores)
y de compleja realizacion mediante electrénica discreta son descritos en [106] y no

seran considerados aqui.
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e Contaje de pulsos. Fn un tiempo Ty, m pulsos provinientes del sensor son
contados. 5i €y, es el mimero de pulsos en el contador al final de un periodo,

entonces

27 O,
Wegt = —
m T,

(1.3)

Fl error relativo de la medida es:

{Awl _2n AC,,

oAl
w mT. 1w

(4.4)

o Medida del ticmpo entre pulsos. Un contador comienza a contar con un flanco
de subida de un pulso del encoder y es parado por un flanco del siguiente
pulso. Si fi es la frecuencia con la que el contador cuenta, v () es el valor

{inal, entonces

27 f
Wegt = —— — 4.9
L= (1.5
Fl error relativo de la medida es
Aw AC mw
I I - b2 ~ B ACI) (46)
w AC, + 7:5)& 27 fy

Generalmente, se mide el tiempo entre mas de un pulso para minimizar errores

de tolerancia mecénica.

El anélisis de estos dos métodos nos lleva a las siguientes conclusiones: el
método de contaje de pulsos es adecuado para media y alta velocidad, y en baja
velocidad el error relativo se incrementa sustancialmente. Por otra parte, el método
de medida de tiempo entre dos o més pulsos es muy preciso a baja velocidad a costa
de una peor respuesta dindmica y baja precisién a velocidades altas.

in [107], se propone el llamado método de retardo constante. En esencia,
éste mide el tiempo entre & pulsos sucesivos, v ajusta dindmicamente el valor de k
para obtencr un tiempo de respuesta aproximadamente constante. Este método fue
implementado sobre microprocesador.

Fl doctorando propone un nuevo método que permite una buena precisién
en un alto rango de velocidad sin sacrificar la respuesta dinamica. El circuito se
implementa usando una FPGA y una EPROM. A continuacién se describe en detalle

dicho circuito.
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4.2.1 Realizacién Electrdnica

Aqui se propone un nuevo método que combina lo mejor de los dos métodos
discutidos anteriormente. En el rango de alta velocidad, ¢l método propuesto cuenta
los pulsos provinientes del sensor con un tiempo fijo. A baja velocidad, mide tiempos
entre k pulsos sucesivos. Este nimero de pulsos k es ajustado dindamicamente para

mantener la precision en un cierto margen preservando el tiempo de respuesta.

Hﬂ J sign :
~ ! FIR ‘ ;
TTTTTVv  INTERFASE AR :
J J U . PULSOS PT - N !
T "1 [CONTADOR DE PULSOS > : -
i £ 2 : g
: 5 A = ! k= g
[ e < 1) ow |G =
Entrada fle C1.K CONTADOR DE TIEMPO 8 —5 O ey
; = a 3
' v ! 3 £ Velocidad del rotor w,
+
! e i selec . o =)
_VELOCIDAD ESTIMADA CONTROLY 777 : 4
T SELECCION DE MODO ods :
' latch '
: | |
1
g T EPROM
a1

Figura 4-14: Diagrama de bloques del circuito propuesto para la medida de velocidad.

Il diagrama de bloques del circuito se muestra en la figura 4-14. Un bloque
de decision examina la velocidad y determina qué método sera el usado en el siguiente
periodo.

El valor de k es automdticamente seleccionado de un conjunto de valores
discretos. El contenido del contador de tiempo es almacenado v utilizado para
direccionar una memoria no volatil (EPROM). Un cédigo indicando qué metodo se
esta utilizando sirve para paginar la memoria.

La figura 4-15 muestra la fotografia del sistema. Ademas de FPGA y
EPROM, el circuito estd dotado de circuitos adicionales para generacion de reloj, y
convertidor D/A que permite probar el funcionamiento del circuito facilmente.

Para comprobar experimentalmente el funcionamiento del circuito se utiliza
un motor DC con excitacion independiente, que ademas puede servir como dinamo

tacométrica y que lleva acoplado en el eje un sensor de pulsos de m = 290 pulsos
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Figura 4-15: Fotografia del sistema de medida de velocidad realizado.
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por revolucion. Para nuestra aplicacién, el método de cuenta de pulsos se selecciona

para velocidades por encima de 192 rad/s. El método de tiempo entre pulsos se

selecciona para rangos de velocidad segun la tabla 4.2:

Rango de velocidad en rad/s Método k | Pagina de la ROM
> 192 Contaje de pulsos - 0 -
96 to 192 Tiempo medido entre k pulsos | 32 1
48 to 96 Tiem};o medido entre k pulsos | 16 2
24 to 48 Tiempo medido entre k pulsos| 8 3
8to 24 Tiempo medido entre k pulsos | 4 4
0to8 Tiempo medido entre k pulsos | 2 5

error

Tabla 4.2: Método empleado para distintas velocidades.

La figura 4-16a muestra la precision de la medida de velocidad. Se observa

que el error relativo es siempre menor que el 2%. La figura 4-16b muestra que el

tiempo de calculo es inferior a 16m.S.

W05 v

.04

033 ked

.02

- k=16

a

K=d :

20 H .

Tm(ms)

Contaje de Pulsoe

w(Rad/s}
a)

Figura 4-16: a) Precisién relativa. b) Tiempo de muestreo.

w(Rad/s)

b)

El circuito medidor de velocidad ha sido realizado y ensayado en el labora-

torio para probar su eficiencia.
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Figura 4-17: Resultados experimentales mostrando la respuesta en velocidad del circuito

de medida de velocidad.

on la figura 4-17 se muestra la respuesta dindmica del circuito propuesto
para la medida de la velocidad. Il motor funciona como tacémetro. La curva
superior representa una ampliacién de la curva intermedia. La curva intermedia es
la obtenida digitalmente una vez convertida a analdgica (de ahi el ruido superpuesto
en la medida), y la inferior es la medida en bornas del motor proporcional a la
velocidad real. BEn la curva superior puede observarse un escalonamiento debido al

tiempo de muestreo y como éste permanece casi constante.
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Capitulo 5

Conclusiones y Futuras Lineas de

Investigaciéon

5.1

Conclusiones

Para finalizar, pucden extraerse del desarrollo de esta tesis doctoral las

siguientes conclusiones:

1.

Se ha realizado una recopilacion bibliografica para poder abordar la problematica

del control vectorial indirecto.

Se han aplicado técnicas de control borroso a la maquina de corriente alterna
probando la eficiencia respecto a la robustez ante variaciones externas e in-
ternas de este tipo de controladores. Para ello, se ha disenado una estrategia
de generacion heuristica de reglas que ha servido de punto de partida para
disenar controladores borrosos. En esta primera fase se han mostrado, a modo
de ejemplo, los resultados obtenidos mediante simulacién. Estos resultados
han motivado al autor para la realizaciéon de un sistema real donde probar

experimentalmente dichos resultados.

Se ha profundizado en la generacion de reglas mediante las expresiones analiticas
de la superficie generada aplicando 16gica borrosa. Se ha propuesto un método

directo de aprendizaje para reproducir cualquier superficie de control mediante
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un controlador borroso.

Se ha montado un sistema para ensayos de laboratorio intentandose en todo
momento cubrir todas las necesidades desde el punto de vista de la experi-
mentacion. Por tanto: se ha montado un inversor trifasico de 6Kw (sobredi-
mensionado para este motor con idea de futura aplicacién a motores de mayor
potencia), se ha realizado un circuito de control de las intensidades del estator,
se han realizado circuitos de adaptacion de medidas, se han realizado pro-
gramas de control de distintas caracteristicas (borroso, PI, tensién frecuencia,
vectorial, ete) y programas de adquisicion de datos. Ademés se han reali-
zado programas de simulacion del motor de induccién junto con los distintos

controladores.

(iracias al esfuerzo realizado con el sistema real anteriormente mencionado se
demostrado experimentalmente las ventajas que de la utilizacién de este tipo

de controladores se habian predicho.

Sc ha propuesto y probado experimentalmente una arquitectura basada en
logica estocastica para el control de velocidad (controlador PI). El sistema
propuesto puede realizar el control no sélo de velocidad, sino de cualquier otra
variable que se desee. Para este diseno se han tenido fundamentalmente en
cuenta razones de costo para llegar a la maxima escala de integracién. Se
ha obtenido, por tanto, un tipo especial de compensadores que encuentran
su principal aplicacion en sistemas de control distribuido donde una unidad

central puede mandar las consignas de forma estocastica.

Se ha propuesto una alternativa de rcalizacion electrénica para desacoplar las
ecuaciones en el control vectorial. De esta manera, se han propuesto aproxima-
ciones polindmicas para realizar las funciones trigonométricas utilizando légica

estocastica.

Para la lectura de velocidad, se ha desarrollado y probado experimentalmente
un nuevo circuito que sintetiza las ventajas de los distintos métodos de medida

digital de velocidad.
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9. Los resultados de esta tesis van a tener una directa aplicacién industrial ya
que actualmente se ha obtenido una subvencién por parte de la accién especial
GAME del proyecto europeo ESPRIT para la realizacién de un proyecto de
colaboracién con una empresa espaiiola. Dicho proyecto tiene como objetivo
la realizacién de un circuito microelectrénico que incorpora control vectorial

indirecto y control borroso del motor de induccién.

5.2  Futuras Lineas de Investigacién

A continuacién se listan algunos temas de interés que pueden derivarse del

esta tesis doctoral.

I. Modelado Borroso y Estudio de Estabilidad

El modelado borroso, desde la perspectiva de Sugeno [62], es una de las apli-
caciones mas interesantes que pueden realizarse sobre el motor de induccién.
Como primera lectura, una introduccién a la técnica empleada para tal fin
puede encontrarse en [T1] (paginas 186-195). Alli también se aborda el estu-
dio de la estabilidad local y global del sistema junto con el controlador. La
idea consiste en linealizar el modelo del motor segiin un conjunto de reglas
que definen la validez de submodelos lineales en distintas regiones del espacio
de estados. La eleccién de las reglas deberd ser de tal forma que el sistema

borroso global aproxime con suficiente precision al sistema real.

2. Controladores Adaptativos Neuronales y Borrosos

A lo largo del desarrollo de esta tesis, el autor ha recopilado una extensa re-
lacién de publicaciones de control adaptativo. Este tipo de controladores es el
mas suceptible de ser aplicado al motor de induccién por ser éste un sistema
cuyos parametros cambian con el tiempo de forma apreciable haciendo que va-
rien las prestaciones del sistema. La linea de investigacién en este campo puede

ir orientada a controladores adaptativos de tipo neuronal y borroso. Una pri-
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mera aproximacion puede ser la utilizacién de controladores autosintonizables,
que, por ejemplo, para el caso de borrosos las reglas puedan ser cambiantes en

funcién de unos indices de conportamiento global.

Desacoplo Borroso o Neuronal

El desacoplo en las ecuaciones puede ser entendido como una funcién no lineal
que se introduce para linealizar el sistema. La expresién en forma genérica
es una funcion no lineal de los flujos y de las intensidades del estator en los
ejes moviles eléctricos (componentes de par y flujo) que puede ser aproximada

mediante téenicas borrosas o neuronales.

Otras Arquitecturas Basadas en Légica Estocastica

Las dos aplicaciones de este tipo de circuitos desarrolladas en la tesis pueden
abrir un camino de investigacion mediante el cual se puedan sintetizar otros
tipos de procesadores digitales de senal basados en légica estocastica de los que

se listan algunos ejemplos:

e Medidor de par basado en l6gica estocastica. La ecuacion que se utiliza
para calcular el par es no lineal. Consiste en la suma de los productos
cruzados de las componentes de intensidad y flujo que puede ser calculado

mediante [6gica estocastica.

e Arguitectura borrosa totalmente estocastica. En este tipo de controlado-
res borrosos se estd trabajando actualmente por parte de companeros del
Grupo de Tecnologia Electrénica [101]. La idea que se propone como fu-
tura linea de investigacion es realizar estocasticamente (mediante puertas
“AND”) la conjuncion “producto algebraico” como operador triangular
normal y mediante puertas “OR” la disjuncién “suma algebraica” como
operacion co-normal. Las funciones de pertencia pueden realizarse es-

tocasticamente mediante aproximacién polinémica.
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o Controladores digitales lineales, adaptativos, predictivos, etc. Con las
técnicas de logica estocdstica se pueden sintetizar un sinfin de tipos de
controladores debido a que pueden realizarse operaciones lineales de sumas
y productos de forma sencilla. El funcionamiento para un caso particular
(PI) esta probado en esta tesis, lo cual avala la posibilidad de esta linea

de investigacion.

o Filtros digitales. Lo apuntado anteriormente es también aplicable a la

resoluciéon eletrénica de filtros digitales.
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Apéndice 1

Modelo Dinamico de la Maquina

Asincrona

El modelo de la mdquina de corriente alterna no sélo es una herramienta
para probar la eficiencia de las distintas técenicas de control y su realizacion electrénica,
sino que ademas, su profundo conocimiento va a ser de capital importancia en la

elaboracion de las distintas técnicas de control utilizadas.

I.1 Cambios de Coordenadas

Xl modelo dindmico del motor de induccidn, por estar basado en magnitudes
vectoriales, ha de estar referido a unos e¢jes de coordenadas. Por esto, es necesario
definir las variables utilizadas, los ejes de coordenadas y la manera de transformar
las variables de unos ejes a otros.

Se establece una relacién matricial entre las variables expresadas en los cjes
trifasicos (con subindice a, b, ¢) y unos ejes de referencia ortogonales (con subindice

¢, d) cuyo eje "q” forma un angulo de valor 0 con el eje "a” (ecuacién (1.1)).

Uy cosl send i Uy
v | = | cos(0 —120) sen(6+120) 1 oF (L.1)
Ve cos(0 +120)  sen(f —120) 1 Vo
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Il subindice cero indica la secuencia homopolar, la cual es cero para un
sistema equilibrado.

Se puede establecer la relacion inversa segin la ecuacién (1.2):

v, cosl  sen(0 —120) cos(6 + 120) Va
send  sen(0 —120)  sen(0 + 120) v (L.2)

[2P]

[N N

) 3 {
(03] 5 2 Ve

1
2
Las ccuaciones (1.1) y (1.2) son igualmente vilidas para pasar cualquier otra
variable de unos ejes a otros.
Las ecuaciones (1.1) y (1.2) se pueden representar segin el diagrama vecto-

rial de la figura I-1.

Figura I-1: Diagrama vectorial para el cambio de los ejes trifdsicos a ejes rectangulares.

Un caso particular es el de unos ejes estaticos (vg, vy, va) sin méas que hacer

0 = 0 (ecuacién (1.3)).

2 1 1
Ve 3 T3 T3 Uq
— B
101 1
UVh 3 3 3 Ve
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De la figura 1-2 se puede extraer la relacién que liga las tensiones de fase
Uy, Up, Ve cOn la tension de los interruptores del convertidor de potencia vy, vq, vs.

Para conexion en estrella:

T

v, v 4 |

5

iIH

Figura I-2: Circuito trifiasico con conexién estrella y tridngulo.

segin el circuito de la figura I-2, tomando una referencia de tensién arbi-

traria, se obtiene para una conexion estrella:

Uy 2 —1 -1 Uy

1
LU e L2 —1 vy (1.4)
Ve -1 -1 2 U3

Para una conexion triangulo:

Uy I -1 0 1
v = 0 1 -1 Uy (15)
Ve —1 0 1 U3

La relacién directa entre las coordenadas estaticas (v, vg) con las tensiones
de los interruptores (v, vy y v3) se obtiene, para configuracion estrella, mediante la

relacion matricial:

(%1

1
:]3 U2 (1.6)
BV

1
3
1

<
=
O win

U3
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Y para configuracién triangulo:

(%3]
Ve 1 —1 0
) = 1 1 9 Uy (I. 7)
0/3 B —\7\‘; B —\_ﬁ 7; Uy

1.2 Modelado

La méquina de alterna puede modelarse utilizando distintos puntos de vista.
En pruner lugar, se puede definir el modelo transitorio y el modelo de régimen per-
menente. Este altimo es un sistema algebraico de ecuaciones, consecuencia de hacer
cero las derivadas de las variables de estado del sistema de ecuaciones diferenciales.
Considerando los ejes de referencia utilizados para medir las magnitudes

fisicas del motor, pueden describirse los siguientes modelos:
e Modelo referido a ejes solidarios al estator (modelo estdtico).
e Modelo referido a ejes que giran a la velocidad de sincronismo.
e Modelo referido a ejes solidarios al rotor.
Segun la manera de expresar las variables de estado, existen muchas alternativas:

¢ I'lujo comin y flujos de dispersiéon primario y secundario. Consecuentemente
aparecen las inductancias asociadas al flujo comiin (inductancia de magneti-

zacion) y a los flujos de dispersion (inductancias de dispersién).

o Flujos totales concatenados por una fase de primario y secundario respecti-
vamente. [En este caso aparecen en los modelos las inductancias ciclicas de
autoinduccion (L del estator, L, del rotor) e induccion nuitua (Mg y My ).

Estas dos ultimas coinciden quedando una sola inductancia mitua M.
e Intensidades de estator (vgs, 145) y rotor (7, 24 ).
e Intensidades de estator (zg,, 14,) y magnetizacion (4., t4m ). Donde:

tgm = Ygs F Ugr

Z'dm = Z.ds -+ idr
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e Intensidad de estator (iys, i45) v flujo del rotor (¢, dar). Donde:

Pgr = Iirlqr + Lmlqs

. . (1.9)
(ﬁdr - Lv‘zdr + Lmlds
e Intensidad de estator (¢,,, i45) y flujo del estator (@grs, ¢as). Donde:
qs — er‘:rs + L ’.(r
G = Lirtas 57 (1.10)

. L
Pds — I/Utds + ﬁédr

1.2.1 Modelo Dindmico Referido a unos Ejes Sincronos

A continuacion se describe el modelo matematico de un motor de induccion
trifisico conectado en estrella referido a unos cjes de referencia ortogonales ¢°, d°
que giran a la velocidad de sincronismo {4].

Iste es el modelo dindgmico mas utilizado tradicionalmente, debido funda-

mentalmente a que todas las variables son constantes en régimen permanente.

Yo Ry + Los wWeliy %’f‘s wﬁ%:‘ O
v, B —w.L, R+ Lys ~w€%u ‘%}s 29, (L11)
0 — Ry Lo, 0 R+ Lys  (we—w)Ln ‘., '
0 0 R Ly —(we—w, )Ly  Re+4 Lps 5,
Jm'—qwm + Bnw, + fr(l - :lwe (112)
SPL,. . . . .
TC = 55-17;(%395(# - stqsqr) (113)

Como puede apreciarse, el modelo del motor puede representarse mediante
un sistema de 5 ecuaciones diferenciales de primer orden no lineales.
La no linealidad radica en los términos donde aparecen w, y w., y en la

expresion del par electromagnético donde se encuentran los productos cruzados tosDar

€
. .
qr

i
Y s
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1.3 Modelo Dinamico Referido a unos Ejes Solidarios al

Estator

sste modelo, denominado Stanley, es una consecuencia directa del modelo

sincrono sin mas que hacer w, = 0.

vl Ry+ Los 0 Lo 0 i,

vrs | 0 Byt Los 0 s s (1.14)

0 ~ R, Ly, 0 Rt Ls  —wL, ¢, '

0 0 — Rl wy Ly R, + L.s H%,

B, Ty = T. I.15

I ] =+ ] -+ Ty . (1.15)
1 ‘3 ‘[J”l . ‘5 4 2
16 2 Lr ( qsqsdr - ldsqsqr) (I]‘())

Para este caso se representan en la figura I-3 los circuitos eléctricos equi-
valentes para cada c¢je de coordenadas, cuyo comportamiento viene dado por las
ecuaciones anteriores. En este circuito las tensiones de entrada vy vy, s¢ determi-
nan mediante la ecuacion (1.2).

El sistema de ecuaciones anterior, una vez expresado mediante variables
de estado, puede resolverse mediante integracién de un sistema de 6 ecuaciones de

primer orden segin el sistema (1.17)-(1.22):

diys {

(l]f ]/g]/-, - 11

(L2 wrigs + Ro Lmige = L Lntoriay + Lyvgs — Rolyigs)  (117)

m

Fias ] , . . o
‘;; = e (Liae 4 ReLviar + L Lrorir + Lyvas = BoLriad) (1.18)
dig, ]

(L vt + Lo Lorise = Loftviqr = Lntpslon Rty (119)
al sdop — Ls

k4
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igs $ °r £ igr
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Figura I-3: Representacion eléctrica del modelo del motor de induccion en unos ejes qy d

fijos al estator.

= T (=LsLpwyigs ~ LyLywity, — LyRyig — Livas + L Rotgs) (1.20)
- 3 - ,
1o = 1):)‘ Lm(zqszdr - stzqr) (121)
duw, B 1 ;
= —(T, — 1.22
a =gt e =1 (122)

Este sistema es de gran interés para realizar simulacion en lenguaje de alto
nivel C, ESL, cte. Estas ecuaciones son las que se han utilizado en todo momento

para la simulacion del sistema controlador-motor.

1.3.1 Modelo Simplificado Mediante la Realimentacién de las Intensida-
des del Estator

Cuando se controlan directamente las intesidades del estator T4, b, Lo (figura

I-4), éstas dejan de ser variables de estado para convertirse en actuaciones.
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CIRCUTTOS DE H
CONTROL DE INTENSIDAD E

ta v S
o i MOTOR
INTENSIDADES ; [ N h——lﬁ— SENSOR
- HALL DE

REFERENCIA [

INDUCCION

! CIRCUITO

I PARA :

GENERAR k

ih :

I

Figura I-4: Diagrama de bloques para el control de las intensidades del estator.

Debido a que este sistema es muy utilizado a lo largo del desarrollo de esta

tesis doctoral, y para dar simplicidad al manecjo de las ecuaciones, se define:
I. Como variables de estado, z; = w,, 2, = Gyr ¥ T3 = Pgy.
2. Como variables de actuacion al sistema, vy = w,, uy = Tgsy Us = g5 ¥ Uy = 1.

3. Como constantes, ky = %1;, ki = %[—j‘, ky = E’Z’fﬂ, ks = Z[ff y kg =

1
])J *
El sistema de ecuaciones del motor en un sistema de coordenadas sincrono,

suponiendo que las intensidades del estator siguen a las de referencia, queda de la

forma:

Zy —koxy + kjugxs — kyuzxy — kyuy
2 = T123 — kary — uyx3 + kous (1.23)
T3 —T1Ty — Touy — k3xs + kyug

il mismo sistema de ecuaciones, expresado en uns ejes de coordenadas

solidarios al estator, se representa mediante el sistema de ecuaciones (1.24). FEstas
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se han obtenido haciendo w; = 0.

;I."] —A‘,g.’l?] + /Cl Uy — kl Uzl — ]\'74?1,4
Ty = 7123 — kg + kot (I.24)
T3 —x12y — kaxs + kyus

I.3.2 Modelo del Motor de Induccién Controlado Vectorialmente de

Forma Indirecta
Para la realizacion del control indirecto existen dos alternativas:

L. Cuando la actuacién de intensidad uz se mantiene constante puede hacerse:

k3 * uy
We = Uy — 2y = -2 (1.25)
Uz

2. Cuando la componente de flujo varfa puede hacerse:

k;*u;;

Wyl = Uy — 1 =
UK

Para el primer caso, sustituyendo la ecuacién (1.25) en el sistema de ecua-

ciones (1.23) queda:

Ty —koxy + kyugxs — kyusry — kyuy

. klu

) = —kszy — *f;ll”s + kauy (L.27)
. ko

T3 —kyxy -+ %1’2 + kyusg

Se calcula la solucién de régimen permanente del sistema (I.27) haciendo

las derivadas iguales a cero:

kXu
0 —kyzy — —"1%3‘2:1?3 + koug

k‘
0 _Ii‘,3.’l,‘3 + —%2‘332 + ngg

k‘u2
Koty ksrg + LT3

- k‘nz
kous ~-i3—$2 + kazs

Resolviendo en x4 y x3:
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k3 ,\'2 U~ k2 ka‘ U

2
T k24k2222
{ ‘*} = T (1.30)

kakaug ks k) 2

R

T2 ki +ky?(G2)? N
= koua (ks 442 (22)2 (1.31)
2RI )

T3 : TR
K3 PATE(E2)2

Para el caso de que la resistencia v la inductancia del rotor estén bien

identificadas ky = k3. En tal caso, se tiene:

Ty = 0
" (1.32)

k-
o= kg,
A ks Uy
Para el segundo caso se sustituye la ecuacion (1.26) en (1.23) y se obtiene:

r - — -

T —kory + kyugxs — kjusz, — kyuy
;;17 @y = —kaxg — E%Ilfg + kouy (1.33)
| T3 | L —kyxs + ﬁju*?l‘z + kyus ]
{ &y ] [ —kowy + kyuges — kjusag — kquy ]
% Ty = —kszy + (ko — k3 Juy (1.34)
| 3 | | —kzry + ki:z Ty + kyug ]

Nuevamente puede calcularse la solucién de régimen permanente haciendo

las derivadas iguales a cero y obteniéndose:

ko — k3

Tq = *g—luz (1.35)
k3

kQ'U,g + \/(k»zu;g)2 + 4k3k2(lx'g — Af;)lt% .
T3 = (1.36)

2ks

Silos parametros estan bien estimados, &y = k3, y entonces:

xe =0 (1.37)

ko
g = (1.38)
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En este caso el sistema de ecuaciones queda de una forma muy sencilla.

y Ty —koxy + kiugrs — kyuszy — kyuy
d
N Lo = Hkg.’l,'z [.39
dt ( )
; o kjug k
T3 —Rary -+ STy 4 Ryus

Puesto que 24 = 0:

{1 | x —koxy + kyusay — kyu.
a 1 _ 0T U3 1y (1‘40)
dt | o, —ksxy + kous

1.3.3 Modelo Lineal Mediante Transformada de Laplace.

Utilizando los resultados de la seccién anterior, el motor de induccién se
comporta de forma aproximada al sistema de primer orden mostrado en la figura

I-5.

8Te 1 1 bo g

3{s) —
S, — < Im 141/ ¢,

Figura I-5: Modelo aproximado de primer orden del motor de induccién.

El efecto de pérdida de precisién en la estimacién de la constante de tiempo
del rotor, puede ser modelado con un par polo-cero, los cuales, en condiciones ideales,

se cancelan. El modelo equivalente se representa en la figura I-6.
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Lo

1

Jmn

- . | aTe] 3 + 1“ 1 8o ¢
—— 6w Y R [ PR R AR
50, T ° 14l/¢, m 141/, J

Figura 1-6: Modelo del motor de induccién con resistencia del rotor no sintonizada.
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Apéndice II
Control Borroso.

I1.1 Conjunto Borroso

Sea €' un conjunto definido sobre un universo U, para cualquier elemento u
de U,ou e CoudgC. Enlaldgica borrosa esta propiedad de los clementos de un
conjunto es generalizada. Asi, en un conjunto borroso F' no es necesario que u € F

oug F.

II.2 Funcién de Pertenencia

Una funcién de pertenencia ng de un conjunto F' es una funcion:

nr: U —[0,1]. (11.1)

De esta manera cada elemento u de U tiene un grado de pertenencia np(u) €

[0,1]. F puede ser completamente determinado por el conjunto de parejas:
F = {(uynp(u))|u € [0, 1]. (11.2)
También suele denotarse a I, para U discreto, como:
F =Y unr(u)/u. | (11.3)

Y para U/ continuo:

F= /U nr(u)/u. (11.4)
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I1.3 Funciones Borrosas de Implicaciéon

Desde la introduccién de la regla composicional de inferencia de Zadeh [59],
en trabajos posteriores se han propuesto varias funciones de imphcacion donde los
antecedentes y consecuentes son conjuntos borrosos. Aproximadamente 40 funciones
de implicacion han sido descritas en la literatura. A nivel general, se pueden clasificar

en tres categorias principales:
e Conjuncion bhorrosa
e Disjuncién borrosa
e Implicacién borrosa
A continuacién se presenta una revision de los operadores triangulares nor-
males v co normales que dan lugar a tales funciones de implicacion.

Operadores Triangulares Normales

El rango de los operandos, asi como el rango del resultado, es [0,1]. Por
tanto, la operacién triangular normal * es una funcién de un espacio bidimensional
de entrada a nn espacio unidimensional del tipo: [0,1] x [0,1] — [0,1]. A conti-
nuacion presentamos las operaciones asociadas con la norma triangular:

(a) Interseccién: x Ay = min{z,y}

(b) Producto algebraico: -y = ay

(¢) Producto limitado: x ®@y = maz{0,2+y — 1}

z y=1
(d) Producto drastico: t Ny = y =1
0z,y <1

Operadores Triangulares Co—normales
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I operador triangular co-normal se puede interpretar tambien como una

implicacion [0, 1] x [0, 1] — [0,1]. En este caso las operaciones mas usadas son:
(a) Unidn: 2 Vy = max {z,y}
(b) Suma algebraica: s Ty = 24y —ay

(¢) Suma limitada: @ by = min{l,z + yright}

r y=10
(d) Swna dréstica: r Wy = y r=10
L 2,y >0

(¢) Suma disjunta: « Ay = max {min{z,1 — yh,min{l —a,y}}

Los operadores triangulares normales son empleados para definir operacio-
nes conjuntivas entre conjuntos borrosos, de manera aproximada al razonamiento
humano, mientras que operaciones triangulares co-normales son empleadas para
operaciones de disjuncién. Una regla de control borroso del tipo “Si x es A entonces
y es B, es representada por una funcién de implicacién entre universos borrosos
A — I3, donde Ay B son conjuntos borrosos en los universos {/ v V respectivamente

y caracterizados por las funciones de pertenencia g v jp.
Conjuncién Borrosa

La conjuncion borrosa estd definida para todo u e U y u e V por

A—=b = AxB = / na(u) *np(v)/(u,v) (IL5)
UxV
En la ecuacion anterior, * es un operador que representa la norma triangu-

lar.

Disjuncién borrosa
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gular.

1.4
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L.a disjuncién borrosa esta definida para todo w € U y u € V por

Aob = AxDB = /U | na() + 0a(0)/ (u,0) (11.6)

Iin la ecuacidn anterior, + es un operador que representa la co-norma trian-

Controlador Borroso

Un controlador borroso se compone de cinco partes fundamentales, tal como

se representa en al figura I1-1:

1. Un bloque de codificacion a borroso que transforma numeros reales en con-

juntos borrosos de entrada (antecedentes) de acuerdo con las funciones de

pertenencia almacenadas en una base de datos,

2. una base de datos donde se almacenan las funciones de pertenencia de los

conjuntos borrosos antecedentes y consecuentes,

3. una base de datos donde se almacena el conjunto de reglas que definen las

acciones de control relacionando las variables de entrada (antecedentes) con

las de salida (consecuentes),

4. una maquina de inferencia que realiza, en base al conjunto de reglas, el razo-

namiento borroso, y

5. un bloque de reduccion a escalar, el cual transforma las salidas borrosas de la

maquina de inferencia a nimeros reales para generar una séla senal de control.

I1.4.1 Codificacién a Borroso

La codificacion a borroso es el proceso por el cual se convierten los valores

reales en valores borrosos.

Un claro ejemplo de reduccion a borroso es el hecho de tomar un subcon-

junto de muestras medido y discretizado [ay, dy...a;...a,] del conjunto de los reales.

En este, las funciones de pertenencia para precision infinita son de la forma:
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Funciones de Pertencia

C()dificaciéul Reduccion
Maquina de Inferencia a
a ] CONSECUENTES
Escalar
Borroso |

l
i

Conjunto de Reglas

1
!

Figura H-1: Estructura del controlador borroso.

| st 2 =aq; i f(
i = ' = m
0 st a#aq bi—rco bi

r — d;

) (11.7)

La funcién n;(z) es generalmente simétrica v decreciente, descrita en detalle
en la siguiente seccién. Bl pardmetro a; representa la medida discretizada, - Fl

parametro b; representa la precisién de la medida «;.

11.4.2 Conjunto de Funciones de Pertenencia

La estructura del controlador borroso se basara en funciones de pertenencia.
Si se definen m antecedentes @y, x4 ...2,, v sus respectivas My, Mo .Tly
1, 2 n

funciones de pertenencia:

M1s 2.7y, funciones de pertenencia de la variable T1)

M5 N2. 7, funciones de pertenencia de la variable z3)

M5 72N, funciones de pertenencia de la variable Ton)

A continuacién se listan algunas de las funciones de pertenencia mas usadas:
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e Irmiangular.

2le — a;
ni; = maz(l — —%LH,()) (11.8)
e Parabdlica. ”
ni; = max(l — g%“i)*,ﬁ) (1L9)
e Cauchy:
I
I — (I1.10)
7 1 . (TL)Z
o (Faussiana: v 9
. (IL11)
e [xponencial doble:
pis = exp e =] 112
i; = CXp — 0 (11.12)

I1.4.3 Inferencia

Combinando las funciones de pertenencia asociadas a cada variable para
generar el producto cartesiano entre ellas se tendrd un ndmero de reglas nr (con
nro=nq Ny ..ny,) de funciones de pertenencia m-dimensionales. La combinacién se
realiza aplicando cualquiera de los procesos de conjuncién borrosa descritos al inicio
de este Apéndice.

A cada una de las k funciones de pertenencia se les hace corresponder
funciones de salida no solapadas con valores caracteristicos ¢; con i = 1..nr (¢; es
el punto donde la funcion de pertenencia de salida alcanza el valor maximo) segin
el conjunto de reglas.

Con este procedimiento se pasa a un antecedente vectorial X = [x; 2y ...2,,]

con nr {funciones de pertenencia ¢;.

I1.4.4 Reduccién a Escalar

La salida y se obtiene aplicando cualquiera de las técnicas de reduccién a

escalar propuestas.

o Maximo.
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e Maximo promediado.
e Centroide.

o Promedio de funciones de salida. Solo de aplicacion a la composicion propuesta

por Sugeno.

En [69] Kosko muestra que cuando las funciones de pertenencia de salida
son simétricas y no solapan, la expresion analitica de la superficie obtenida mediante
razonamiento borroso aplicando el método de maximos ponderados se obtiene me-

diante la ecuacion (11.13):

NUEAT .
N (25, @) ¢

7/ = — N
- =N g f .
‘Lé:() 7/:(_‘1;'/7 (I'zk)

(1L.13)

Una expresion similar se obtiene si se utilizan valores deterministicos para represen-

tar las funciones de pertenencia de la variable de salida (singleton).

I11.5 Expresiéon Simplificada de la Derivada Parcial de la

Superficie Borrosa

La expresion de la derivada parcial de la superficie generada mediante ra-

zonamicnto borroso es de gran interés por dos razones:

.. Al aplicar criterios de estabilidad, es necesario obtener la matriz jacobiana de
la superficie de control. Ista matriz se basa en las derivadas parciales de la

funcion con respecto a cada una de las variables.

2. Al aplicar para el aprendizaje métodos gradenciales, es necesario obtener la
expresion de las derivadas parciales de la funcion con respecto a los parametros

!
‘Si, a;, I)i.

La expresion analitica de la superficie de control borroso (ecuacion (11.13))
puede ser derivada parcialmente con respecto a cada uno de los parametros de los

que depende:

Ejigrni(wjvaik) G (11‘14)
Yz iz, aw)
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dy (Ligyrdmlzaea) o yyisney o air) = (SZ57 ¢ iy, an) ) (Nigyr Lulizne)

- iz, 2429 =0 o, B
du; YiTnrn(wy, a))? B
(I1.15)
yi=nr ?)7;,(.171,(1,-;‘.! ) .
=0 b o Yy gl::m_ ()7],;(.’13]‘,(l,ik) o (II l())
YEEGT (), ai) YiErrndag, an)) 0 dx; '
ey 1 Oz, ayg
g iy ST () (1.17)
():’IJJ' LZ;ST 7]5(.’17]'., (I,M) - ().’I,‘J'

La ecuacion (IL17) representa un interesante resultado que permite relacio-
nar la tangente a una superficie con la propia superficie, las funciones de pertenencia

v las derivadas de estas.
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Apéndice III
Procesamiento Digital Estocdstico

La multiplicacién y suma digitales, tanto en coma fija como en coma flo-
tante, ocupan un elevado drea de silicio. La codificacion estocastica de las variables
de entrada permite la realizacién de operaciones aritméticas con circuitos tan sim ples

como una puerta AND y un contador.

ITI.1 Codificacién Estocastica

Si un dato se compara con una secuencia aleatoria, el resultado es una
secuencia de pulsos cuyo valor medio puede ser interpretado como un valor analogico

en el rango [0,1]. El proceso de codificacién se muestra en la figura I1I-1.

DATO X + l

COMPARADOR
DIGITAL

NUMERO P(X>n)=Fn(X) = 1/a
ALEATORIC 1

n

Figura I1I-1: Codificacién estocastica.

La secuencia de niimeros pseudoaleatorios representa una variable aleatoria

con funcién de densidad uniforme f(z) y funcién de distribucién lineal F(z) (tal
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como se muestra en la figura 111-1).

flz) = {1/@, worsa (1IL.1)

0 s1 z>a

() zfa st 0<z<a (111.2)
() = 1.
I s T >

Lia secuencia codificada es otra variable aleatoria € que toma valores 0 y 1.

La media de dicha variable es:

X=E)=1xPx>n)+0x Pl <y)=Plc>n) (IT11.3)
Por tanto, se tiene que:

X(z)=z/a (111.4)

III.2  Multiplicacién Estocastica y Suma Estocastica

Supéngase dos secuencias pseudoaleatorias, 1, y 1, con funciones de den-
sidad uniforme. Cada una comparada con dos mimeros discretos z; v . generan
sendas secuencias aleatorias de unos y ceros £ y £, respectivamente.

El resultado de realizar un “AND?” 1égico de las dos secuencias genera una

nueva variable aleatoria discreta cuya media se determina de la siguiente manera:

Nosoms = B(EN&) =1 x [P(E)NP&)] + 0 x [P(&) A P(&)]

] (I11.5)
= P(&)P (&) = Fz)F ()
Queda para el producto:
‘X':Elnl‘g - ﬂ?{ (IIIG)
a

Il resultado de realizar un “OR” légico de las dos secuencias genera una

nueva variable aleatoria discreta cuya media se determina de la siguiente manera;

Xeror, = B(GU&) =1 x [PE) N P&)]+0 x [P(&) U P(&))

| _ (111.7)
= P(&) + P(&) = P(&)P(&) = Fw) + F(zy) — Fan) F(x)
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Queda para la suma:

Ty Ty Ty

[ B

a a a

(111.8)

‘\/ ULy —

La realizacion del producto se implementa mediante el circuito de la figura

[T1-2.

+

COMPARADOR

DATO

VIGITAL
CAUFENA f——

ALEATORIA [ "
1

+

CGMPARATIOR

oz | >
CADENA
ALEATORIA
2

DIGITAL

Figura 11-2: Multiplicacion

I11.3 Suma de Secuencias Estocasticas

La actuacién se obtiene sumando los dos productos obtenidos anteriomente.

La suma de secuencias estocdsticas puede realizarse de distintas maneras:

l. Realizando la suma légica (OR) de las secuencias de entrada (figura I11-3a). El
circuito que realiza esta suma es extremadamente simple, pero la suma logica

de dos senales estocasticas no pulsa con la probabilidad suma de las entradas.

2. Multiplexaje de las entradas en el tiempo (figura 1{I-3b). En este caso, la
senial de salida pulsa con probabilidad proporcional a la suma de las probabi-
lidades de las senales de entrada. El rango de la senal de salida puede fijarse

acumulando los pulsos de salida en un contador.

3. Mediante acumulacién de pulsos. Si se multiplexan en el tiempo los pulsos

a sumar, el rango de la senal de salida puede fijarse acumulando los pulsos
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de salida en un contador. A su vez, esta salida acumulada puede codificarse

nuevamente, por ejemplo mediante una técnica PWM (figura II-4).

Kp
Kp e
Kp e +Kiinte
e DEMUX
Ki
Kpe+Kiinte ]
Ki mte
CLK Tote
inte Koe ]
rriado ge CLK

Figura III-3: Suma de pulsos.

Kp ll

e
N Kp e+Kiinte
WM [————
Ki 7
inte

Figura I1I-4: Acumulacién de pulsos ¥ conversidén PWM.
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Apéndice IV

Sistema Desarrollado para la

Realizaciéon de esta Tesis

Para la implantacién sobre un sistema real se utiliza el equipo compuesto

por los siguientes elementos (figura 1V-1):
o Sistema de control borroso localizado en un computador.
o Circuito de control de intensidades.
e Circuito de potencia actuador.
e Bancada motor-generador.
e Carga clectronica.
e Computador para la adquisiciéon de datos.

A continuacion se describen en detalle algunos de los elementos anterior-

mente mencionados.

IV.1 Circuito de Control de Intensidades

El circuito de control de intensidades se muestra en la fotografia de la figura

IV-2.
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Inversor trifasico

Carga Electronica

Computador para Adquisicion

FFigura IV-1: Sistema de ensayos del controlador borroso aplicado al motor de induccion.

El circuito esta formado por dos controladores de intensidad. Supuesto

el motor sin conexién de neutro, puede generarse la tercera senial de intensidad

[44 »

teres (intensidad de la fase “c” de referencia) e i, (intensidad de la fase “c” medida
para comparar) a partir de las otras dos. Esto se hace mediante un amplificador
operacional en modo sumador inversor con ganancia unidad. El esquema resumido
de la placa de circuito impreso utilizada para la regulacion de intensidad se muestra
en la figura IV-4. La intensidad de cada fase se mide mediante sensor Hall, se
compara con la de referencia y se hace que se mantenga en una banda en torno
a esta tal como se muestra en la figura 1V-3. El circuito de control de intensidad
se muestra en la figura IV-4. La figura IV-4(a) muestra uno de los tres circuitos
controladores de intensidad. La figura IV-4(b) y IV-4(c) muestran cémo se generan

las intensidades 7.5 € 1. respectivamente.

IV.2 Inversor Trifisico

El inversos trifasico se muestra en la fotografia de la figura IV-5.
Esta constituido por 6 IGBT’s de 50A 1000V agrupados, de dos en dos, en

ramas monofasicas. Ll puente trifasico es alimentado en corriente continua mediante
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Figura IV-2: Circuito de control de intensidades.
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Figura 1V-3: Control de intensidad de fase.

un rectificador monofasico no controlado conectado en puente completo. El acopla-
miento se realiza mediante baterfa de condensadores. El puente estd dotado de una
resistencia de frenado para disipar la energia durante los periodos transitorios (en
todo momento se mantienen la tensiéon de la bateria de condensadores por debajo

de 340Vdc). Kl circuito de potencia se muestra en la figura 1V-6.

IV.3 Formas de Onda

En las figuras IV-7, IV-8, IV-9 y IV-10 se muestran algunos datos experi-

mentales de las formas de onda de intensidades, flujos y par del motor de induccién.

IV.4 Programa de Control

Se han realizado varios programas de control. En una primera fase se ha
probado el motor en bucle abierto ddndole una referencia senoidal trifasica de inten-

sidad. Seguidamente se han disefiado algunos programas de control escalar (control
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Figura IV-4: Circuito de control de intensidades mediante amplificadores operacionales.
(a) Generacién de pulsos de disparo. (Se utiliza el mismo circuito para las tres fases). (b)

Generacién de la intensidad de referecia Ieref. (¢) Generacién de la intensidad medida 1.
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Figura IV-5: Fotografia del inversor trifdsico.
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Figura IV-6: Esquema simplificado del circuito inversor trifdsico.
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Figura IV-7: Respuesta de la velocidad del motor ante un cambio de sentido de giro.
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Figura IV-8: (a) Intensidades de linea i, e i;. (b) Ampliacién en la zona de inversion del

sentido de giro.



IV.4. PROGRAMA DE CONTROL 149

Figura IV-9: (a) Ilujos estimados ¢gm ¥ ¢am. (b) Ampliacién en la zona de inversién del

sentido de giro.
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0.0 1.0 2.0 3.0

Figura IV-10: Respuesta de par estimada ante un cambio en el sentido de giro del motor

de induccion.
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mtensidad-frecuencia). Finalmente se probé el control vectorial indirecto.

il programa de control se ejecuta cada tiempo de muesteo. Por simplicidad,
se ha optado por tomar como tiempo de muestreo el de ejecucion total del programa.
Esto es posible cuando no se utilizan caminos alternativos en el programa que puedan

variar su tiempo de ¢jecucion, El programa se estructura en una serie de bloques:
1. Lectura de velocidad.
2. Control borroso o PL.
3. Estimacion del angulo eléctrico.
4. Cambic de coordenadas.
5. Atender interrupciones de teclado para cambiar consignas.

6. Mientras no sea fin de programa, volver al inicio.

IV.5 Programa de Control Borroso

El programa se ha disenado de manera genérica de forma que se pueda
aumentar el niimero de reglas y el de antecedentes sin mas que cambiar un fichero
externo. Fn este fichero se le suministra al programa informacién de las funciones
de pertenecia y de las reglas utilizadas. La composicion se realiza en cada tiempo
de muestreo calculdndose la accién de control. FEl programa utiliza funciones d-
pertenencia triangulares y la composicidén se realiza aplicando la regla “Min-Max”.

La reduccién a escalar se efectua mediante la técnica suma de maximos ponderados.

IV.6 Obtencion de Datos

Para la obtencién de resultados experimentales se ha utilizado el siguiente

Proceso:

1. Con el sistema en marcha se han obtenido, mediante una tarjeta de adquisicién
de datos, las siguientes medidas: velocidad, dos de las intensidades de linea,

tension de continua y los estados de los interruptores trifasicos.
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2. A posteriori, se calculan las tensiones de fase (obtenidas a partir de las tensiones
de los interrupoteres y la tensién de continua) y con estas tensiones, y las

intensidades se calculan los flujos y el par motor.

3. Se genera un fichero de datos el cual es visualizado mediante programas de

representacion grafica.






