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Resumen

En este trabajo, se disenan compensadores de chattering y perturbaciones para
sistemas lineales controlados por algoritmos de Modos Deslizantes de Segundo
Orden (MD20), en particular se analiza el algoritmo Twisting y el algoritmo
Sub-optimal. Los compensadores se disenan con el objetivo de atenuar el efecto
de chattering y mejorar el desempeno de los algoritmos ante perturbaciones
constantes. La compensacion se lleva a cabo agregando al sistema filtros de
retardo de fase que modifican la ganancia de lazo del sistema (para bajas fre-
cuencias) incrementando a través de este mecanismo la ganancia equivalente
k., de los algoritmos de MD20O, mejorando con esto el rechazo a perturbaciones
del los algoritmos analizados. Se presentan también compensadores de ade-
lanto de fase como comparaciéon. El método de funcién descriptiva y el método
de LPRS (Locus Perturbed of a Relay System) son usados en el disefio de los
compensadores y para analizar el efecto en el sistema de los compensadores
disenados. Se presentan ejemplos de disefio con simulaciones.




Capitulo 1

Introducciéon

1.1 Estado del arte

Desde el surgimiento de los modos deslizantes (MD) a finales de la decada de 1950
[16], el principal problema para su implementacion es la presencia de vibraciones
de alta frecuencia y amplitud finita, conocidas como chattering. Este fenomeno
indeseado se produce debido a la presencia de dindmicas parasitas o dindmicas no
modeladas, que acompanan inevitablemente a la dindmica principal de la planta.
Entonces, el anélisis de chattering fue y es un problema teoérico de interés, pero
también es un problema practico de especial importancia.

Los Modos Deslizantes de Segundo Orden (MD20) [17] surgen en 1986 como
una técnica de control robusto aplicable a plantas de grado relativo 2, no solo de
grado relativo 1 como los MD de primer orden. Los MD20 permiten convergencia
en tiempo finito de la variable deslizante y de sus derivadas, y ademaés, tedrica-
mente, son libres de chattering. Debido a esta ultima caracteristica, los MD20
son considerados como parte de los enfoques empleados para eliminar o atenuar
el chattering. Algunos de estos enfoques para tratar el problema de chattering
son: (1)el uso de funciones saturacion [14], [27] en lugar de funciones signo con
el objetivo de tener un controlador continuo; (2)el enfoque de observacion [13]
que consiste en agregar un observador que estime los estados del sistema teniendo
como salida los estados estimados libres de chattering; y (3)agregar un compen-
sador (filtro pasa-bajas)[1] [25] que atentie los efectos de las dinamicas de alta
frecuencia o chattering.

Sin embargo, en la década pasada surgen trabajos de anéalisis de MD2O en el
dominio de la frecuencia que demuestran la existencia de chattering en MD2O,
[11], [9], basandose en el argumento de que cualquier modelo es una aproximacion
del sistema real que representa y por lo tanto no considera las dinamicas parasitas
intrinsecas de la planta causantes de chattering en el sistema. Los anélisis men-
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cionados muestran una forma de obtener los parametros de chattering, amplitud y
frecuencia, que no solo permitieron saber de su existencia, sino también abrieron
la posibilidad de proponer formas de atenuarlo y de mejorar el desempeno del
controlador, usando el concepto de ganancia equivalente de un MD20.

Los principales métodos de analisis aplicados a MD2O hasta la fecha son Fun-
cion Descriptiva (FD) [22] [2] v lugar geométrico de un sistema relevado pertur-
bado (LPRS, por sus siglas en inglés The Locus of a Perturbed Relay System)
[5]. Con el método de FD se han analizado los algoritmos: Twisting [11],[15];
Sub-optimal [10]; Super-twistng [9],[15]; y Terminal [10]. Y con LPRS se han
analizado: Twisting [4],[15]; y Sub-optimal [12].

Tomando como base las herramientas de MD2O en el dominio de la frecuencia
se ha propuesto el disefio de compensadores para atenuar el efecto de chatte-
ring y mejorar el desempeifio del controlador, [6], [7], incrementando la ganancia
equivalente del controlador.

En este trabajo se presentan compensadores que atentian el chattering y mejo-
ran el desempeno de los algoritmos de MD20, Twisting y Sub-optimal.

1.2 Contribuciéon

La contribucién principal del trabajo es el disenio de compensadores en el dominio
de la frecuencia para sistemas controlados por los algoritmos Twisting y Sub-
optimal, estos compensadores atentian el fenomeno chattering presente en MD20
y mejoran el rechazo a perturbaciones de los algoritmos ante perturbaciones cons-
tantes.

La Tabla 1.1 muestra con una cita los trabajos ya desarrollados sobre com-
pensadores de chattering y de perturbaciones para Modos Deslizantes de Primer
Orden (MD10) y MD20O. Y con un SI se indica en que tipo de compensadores
de los ya mencionados tiene contribucion este trabajo.

Tabla 1.1: Contribucion

MD20
Compensadores MD10 Twisting Sub-optimal
Chattering Boiko 2007, [6] SI Allota et al. 2005, [1]
Perturbaciones || Boiko 2007, [6] SI SI
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1.3 Motivacion

Las herramientas desarrolladas para MD2O en el dominio de la frecuencia forman
las bases y el inicio de un camino (o varios), ain no explorado de trabajar con
algoritmos de MD. Una vertiente de esta base es acoplar dos formas de mejorar
el comportamiento de sistemas controlados por MD, una forma es usar MD20O y
la otra es disenar compensadores que no solo combatan el problema de chattering
sino ademés mejoren el desempeiio del sistema controlado por un MD2O, esto con
el argumento de que una vez que se diseno el controlador por MD2O para que el
sistema tenga una respuesta deseada, es mejor diseniar un compensador que mo-
difique el comportamiento del sistema que variar los parametros del controlador.
Otra punto importante a considerar en la elecciéon de disenar compensadores es
que el disenio se hace en el dominio de la frecuencia y los trabajos realizados en
frecuencia con FD y LPRS para MD y MD20O, mencionados en el estado del arte,
muestran que existe un rechazo no ideal de perturbaciones, [6] y [7], que se puede
atacar con el diseno de compensadores, y este rechazo no ideal de perturbaciones
no se puede ver y no se considera en el disenio de controladores de MD y MD20
en el dominio del tiempo.

1.4 Objetivo

Diseno de compensadores para sistemas controlados por Modos Deslizantes de
Segundo Orden, en particular Twisting y Sub-optimal, que atenten chattering
y/06 perturbaciones, usando los métodos en el dominio de la frecuencia de Funcion
Descriptiva y LPRS (por sus siglas en inglés, Locus of a Perturbed Relay System).

1.5 Planteamiento del problema

El tipo de sistemas considerados en este trabajo son sistemas lineales SISO que
pueden representarse mediante una funcién de transferencia y se considera que
la salida del sistema (y), ver Fig. 1.1, se controla con un algoritmo de MD20,
Twisting o Sub-optimal

La funcion de transferencia W (s) contiene la dinamica principal y dindmicas
parésitas. En este trabajo se considera como dindmica parasita la presencia de
un actuador. Debido a la presencia de dindmicas parésitas en el sistema, lo cual
genera chattering en MD20 [8] y [12], el funcionamiento del sistema controlado
por el MD2O se deteriora y esto provoca un rechazo no ideal de perturbaciones. La
meta principal del trabajo es disefiar compensadores (W, (s)) conectados en serie
con la planta (W (s)), ver Fig. 1.1, que modifiquen el comportamiento del sistema
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Figura 1.1: Diagrama General

sin variar los parametros del controlador, para atenuar el efecto de chattering y
mejorar el funcionamiento del sistema con respecto a valores promedio (estado
estable) en presencia de perturbaciones constantes.

1.6 Estructura de la tesis

La tesis tiene la siguiente estructura: en el Capitulo 2 se muestran las herramien-
tas en el dominio de la frecuencia utilizadas en el diseno de los compensadores
para Twisting y Sub-optimal; el Capitulo 3 contiene la forma en que se disenaron
los compensadores y se verifican los resultados teéricos obtenidos a través de sim-
ulaciones; en el Capitulo 4 se propone una manera de calcular los compensadores
a partir de los parametros deseados de respuesta del sistema, verificando con sim-
ulaciones los resultados obtenidos; y en el Capitulo 5 se presentan las conclusiones
del trabajo y el trabajo futuro.




Capitulo 2

Preliminares

En este capitulo se presentan dos métodos de anélisis en el dominio de la frecuencia
y algunos conceptos importantes que se emplearon para desarrollar este trabajo.
Los métodos que se presentan son Funcion Descriptiva [22] [2] y LPRS [5], que
se muestran primero de una manera general y finalmente de manera particular
para los algoritmos Twisting y Sub-optimal de MD2Q, los cuales son los algoritmos
analizados en este trabajo. Estos métodos son las herramientas principales para el
diseno de los compensadores del Capitulo 3, ya que con FD y LPRS se obtienen los
parametros, frecuencia y amplitud de las oscilaciones del sistema controlado por
MD20, necesarios para disenar los compensadores y hacer el analisis de rechazo
de perturbaciones.

2.1 Funcion Descriptiva (FD)

La FD es un tipo de linealizaciéon de un elemento no lineal sujeto a una entrada
senoidal. El tipo de sistemas a los cuales puede aplicarse FD son aquellos que
puedan representarse mediante el diagrama de bloques mostrado en la figura 2.1

. a(t uft /(1)
Jo=0 5l No-tinealidad 1oy Linealidad |

Figura 2.1: Sistema no lineal
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Considerando el sistema no lineal de la figura 2.1, los requerimientos que debe
cumplir el sistema para poder aplicar el método de FD son[27]:

1. Existe solo una componente no lineal. Esto quiere decir que si hay dos o
mas elementos no lineales en el sistema, estos se deben poder agrupar como
una sola no linealidad (como puede hacerse en el caso de dos no linealidades
en paralelo) 6 solo considerar una de las no linealidades y omitir las restantes.

2. El elemento no lineal es invariante en el tiempo. Esta suposicion implica
que se consideran solo sistemas no lineales auténomos. La razon de esta su-
posiciéon es que el método de FD esta basado en gran parte en el uso de la
traza de Nyquist, la cual se aplica solo a sistemas invariantes en el tiempo.

3. Con una entrada senoidal ¢ = sin(wt), solo la componente fundamental
u1(t) de la salida u(t) es considerada. El presente requerimiento es la
suposicion fundamental del método de FD. Esta suposiciéon implica que los
armonicos de alta frecuencia son omitidos en el anéalisis. Para cumplir esta
suposicion es importante que el elemento lineal que tiene como entrada u(t),

o sea la salida del la no linealidad, tenga las propiedades de un filtro pasa-
bajas, es decir

|G(jw)| >> |G(jnw)| para n=2,3,.. (2.1)
Esta suposiciéon se conoce como hipotesis de filtro pasa bajas.

4. La no linealidad es impar. Significa que la gréafica del elemento no lineal
entre su entrada y su salida, u(c), es simétrica con respeto al origen. Esta
suposicion se introduce por simplicidad en los célculos, porque el término
estatico de la expansion en series de Fourier de la salida y(t) es cero.

2.1.1 Calculo de la FD de un elemento no lineal

Conociendo el tipo de sistemas a los cuales se puede aplicar el método de FD,
asi como los requerimientos que deben de cumplir, se procede a mostrar como se
representa un elemento no lineal mediante su FD.

Considere que el elemento no lineal de la figura 2.1 tiene una entrada senoidal
con amplitud A y frecuencia w, ¢ = Asin(wt), como se muestra en la figura 2.2.
La salida de la no linealidad es una senal peridédica, aunque no senoidal. Al ser
la salida de la no linealidad u(¢) una senal periddica, ésta puede representarse
mediante series de Fourier como

(o]
30 +nz::1 ay, cos(nwt) + by, sin(nwt)] (2.2)
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donde los coeficientes de Fourier a}s y b}s son generalmente funciones de A y w,
y se calculan con las siguientes espresiones:

a@ = L /W w(t)d(wt) (2.3)

™ —T
1 ™
an = f/ w(t) cos(nwt)d(wt) (2.4)
™ —T
1 [ .
b, = f/ w(t) sin(nwt)d(wt) (2.5)
™ —Tr
a(t)=4 sinfot) u(t)
— No-Linealidad [—>

o(t)= 4 sin(o) ) u(t)=M sinfot+g)
— N4 w) —>

Figura 2.2: Representacion en FD de un elemento no lineal

Tomando en cuenta las suposiciones mostradas arriba, la cuarta suposiciéon
indica que ag = 0, ademés la tercera suposicién indica que solo se considera la
primera componente de los coeficientes de Fourier, por lo tanto

u(t) =~ ui(t) = ag cos(wt) + by sin(wt) = M - sin (wt + ¢) (2.6)

donde M = /a2 + b3 y ¢ = artan (Z—i)

De la ecuacion (2.6) se puede concluir que la primera componente de la serie
de Fourier de la salida de la no linealidad correspondiente a una entrada senoidal,
es una seniodal con la misma frecuencia que la entrada. Representando dicha
salida en el dominio complejo, u; puede reescribirse como

wy = M - e/ = (b) + jap) - eI (2.7)

De igual forma que el concepto de respuesta en frecuencia de una funcién, el
cual se define como la relacion en el dominio de la frecuencia de la salida senoidal
entre la entrada senoidal de un sistema, la FD se define como la representacion
compleja de la salida de la no linealidad entre la representacién com-
pleja de su entrada, es decir

M - eilwt+d)  pr

N(A,w) = W = Xe](,ﬁ = Z (b1 —|—ja1) (28)
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Una vez obtenida la FD de la no linealidad, esta puede tratarse como un
elemento lineal con funcion de respuesta en frecuencia N(A,w), como en la figura
2.2. De la ecuacion (2.8) se puede ver que la FD de una no linealidad depende
de la amplitud, A, y de la frecuencia, w, pero en este trabajo solo se tratara con
el caso en que la FD depende solo de la amplitud A, en primer lugar porque las
no linealidades usadas tienen FD que solo depende de la amplitud y en segundo
porque es mas facil el manejo de este tipo de FD.

2.1.2 Parametros de oscilaciones usando FD

Teniendo el conocimiento de como calcular la FD de una no linealidad, a conti-
nuacion se mostrara la forma de obtener los parametros de las oscilaciones, A y
w, presentes en el sistema de control, ver figura 2.1. La obtencién de A y w se
basa en la forma de determinar ciclos limite! mediante el método de FD.

Considere el sistema mostrado en la figura 2.3 donde N(A) es la FD y W (jw)
representa al elemento lineal.

(1) = oft) ) (1)
Jo=0 Nido) S owi

Figura 2.3: Sistema linealizado con FD

Suponiendo que o = Asin(wt), se analiza las siguientes relaciones entrada-
salida de cada uno de los elementos del sistema de la figura 2.3:

S(jw) = ~W (jw)Y (jw) (2.9)
Ujw) = N(A)Z(jw) (2.10)

Reescribiendo (2.9) y (2.10) en forma matricial se tiene

e e

ecuaciéon que tiene solucién no trivial si el determinante de la matriz cuadrada es
cero, es decir
‘N(A) -1

1 W(jw)‘ =0 (2.12)

1Un ciclo limite se define como una trayectoria cerrada aislada, ver [27]
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1+ N(A)W(jw) =0 (2.13)

Resolviendo esta ecuaciéon se encuentran los parametros de las oscilaciones,
amplitud A y frecuencia w. La ecuacion (2.13) es conocida como la ecuacién de
balance armoénico.

La ecuacion de balance armonico se resuelve de manera grafica reescribiéndose

€Omo:
1

W(jw) = )

(2.14)
de tal manera que al graficar W (jw) (Diagrama de Nyquist) y —1/N(A) se ob-

tienen los parametros de las oscilaciones en la interseccion de estas dos graficas,
como se muestra en la figura 2.4.

A
Im

o A
Qy 2 =0

A} 4

Re

b

Wiw)

Figura 2.4: Obtencion de A y w mediante la solucion de la ecuacion de balance ar-
monico

2.2 (Ganancia Equivalente de un relevador

En la seccion anterior se trato el problema planteado en el Capitulo 1 de una
manera general sin especificar que la no linealidad considerada en este trabajo
es un relevador, ya que los algoritmos de MD2O, al contener a la funcién signo
pueden representarse por medio de relevadores [7]. El objetivo de representar los
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algoritmos de MD2O como relevadores es atacar el problema de control de los
sistemas controlados por un MD20O como sistemas relevados los cuales han sido
ampliamente estudiados [2], [20], [29] [30].

El estudio de sistemas relevados se ha enfocado en tres problemas princi-
pales: existencia de movimientos periodicos (encontrar amplitud y frecuencia de
oscilaciones, tratado en la seccion anterior), estabilidad de ciclos limite y anali-
sis entrada-salida (seguimiento y propagacion de senales externas a través del
sistema) el cual incluye el problema de atenuaciéon de perturbaciones. En este
altimo punto es donde entra el concepto de ganancia equivalente de un relevador,
el cual sera tratado en esta seccion.

Considere el sistema descrito por las siguientes ecuaciones

r = Az+Bu
= Cu (2.15)

+c st fo—y=>0
—c st fo—y<—b

donde A € R™*", B € R**!, C € R'™™ son matrices, u es el valor de la entrada
de control y fy es una entrada constante al sistema.

La figura 2.5 muestra el diagrama de bloques del sistema descrito en (2.15),
donde f = fp es la entrada del sistema o una senal externa (perturbacion), u
es el control, y es la salida del sistema, o es la senal de error, ¢ es la amplitud
del relevador, b es el valor de la histéresis del relevador y W (s) es la funcién de
transferencia de la parte lineal (en este caso de la planta), la cual puede obtenerse
a partir de (2.15) como W(s) = C(Is — A)"'B.

|

f + o u :
" b | y=Cx

|

|

4
y

Figura 2.5: Sistema relevado

Empleando FD se analiza el sistema de la figura 2.5 suponiendo que f = f, =0
y que 0 = asin(Qt), donde a y € son la amplitud y frecuencia desconocidas cuyo
objetivo de anélisis es encontrarlas, si existen.

Usando (2.8) se obtiene la FD del relevador con histéresis del sistema en anali-

10



2.2. Ganancia Equivalente de un relevador

sis con la siguiente féormula

27w 27w
N(A,w) = = / ult) sin(wt)dt + j— u(t) cos(wt)dt (2.16)
m™a 0 ma 0
que da como resultado una FD que depende solo de la amplitud, la cual es la
siguiente [2]:
e 1 b2 4cd

-5 —J
Ta a?

N(a) (a>b) (2.17)

ma?’

Entonces, empleando la ecuacidn de balance armdnico W(jw) = —1/N(a) se
encuentran la amplitud a y la frecuencia €2, considerando

_ Ta b2 wb
N(a) 12_@\/1—¥—]Ev (a=>0b) (2.18)

y resolviéndola de manera gréafica obteniendo la traza de Nyquist de W(s) y
graficando (2.18) que es una linea recta horizontal paralela al eje real debido a
que la parte imaginaria no depende de a, como se muestra en la figura 2.6.

4

W(iew)

' Im

v

1 T =L Re

Rel|- 1
N(a)

Figura 2.6: Andlisis con FD de un relevador con histéresis

De la interseccion de las graficas mostradas en la figura 2.6, 2 se obtiene de la
frecuencia de la traza de Nyquist correspondiente a la interseccion y la amplitud

se obtiene de
1 Ta b2
—— = 1-= 2.1
Re{ N(a)} 4c a? (2.19)

11
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Figura 2.7: Oscilaciones asimétricas en presencia de senales externas

despejando a y sustituyendo Re {—1/N(a)} por la distancia entre el eje imaginario
y la interseccién de las graficas.

Ahora se trata el caso en que f = fy # 0, el cual es clave para el anélisis de
perturbaciones en el sistema considerado.

Asumiendo que la entrada del sistema es una senal constante f = fy # 0,
ocurre un movimiento periédico asimétrico en el sistema representado mediante
el diagrama de bloques de la figura 2.5, tal que cada senal contiene un término
constante y un término perioédico, ver figura 2.7

= oo+ 0p(t)
u = ug+up(t)
= Y+ yp(t)

donde el sub-indice “0” se refiere al término constante de la serie de Fourier y el
[39webi

sub-indice “p” se refiere al término periddico de la funcién (suma de los términos
periodicos de la serie de Fourier).

El término constante es el valor promedio de la senal durante su periodo.
Ahora, suponiendo que la entrada del sistema cambia suavemente de un valor
negativo a uno positivo, tal que el sistema presenta una oscilacién estable, y
midiendo los valores del término constante del control (ug) contra los valores del
término constante de la senal de error (og), de tal manera que se determina el
término constante del control en funcién del término constante de la senal de
error, la cual es una funciéon suave (no discontinua): ug = ug(0yp).

La funcién ug = ug(0p), es conocida como funcion de sesgo (bias function en
inglés) dos funciones de sesgo se muestran en la figura 2.8

12



2.2. Ganancia Equivalente de un relevador

0.8

0.6

0.21

0.0

000 005 010 015 020 025
Gy

Figura 2.8: Funcion de sesgo

La derivada del término constate del control (ug) con respecto al término
constante de la senial de error (og) alrededor del punto de error cero, es decir
oo = 0, da como resultado la ganancia equivalente de un relevador, k,. La
ganancia equivalente de un relevador se usa como una aproximacion local de la
funcion de sesgo:

—— = lim % (2.20)

Cuando se presentan entradas constantes o entradas lentas (estas pueden ser
sefiales que se deseen seguir o perturbaciones), el comportamiento de un sistema
relevado es similar al comportamiento de un sistema lineal con respecto a la res-
puesta de la senal considerada, por lo tanto, encontrar el valor de la ganancia
equivalente es un punto importante en el analisis entrada-salida del sistema rele-
vado, por lo que lo es también para el tipo de sistemas tratados en este trabajo.
Una vez que se obtiene la ganancia equivalente, el anélisis de entrada-salida se
hace como si el sistema fuera lineal, reemplazando el relevador por una ganancia
lineal k,,.

NOTA: El uso del concepto de ganancia equivalente en el caso de Modos
Deslizantes (MD) es una buena manera de tratar a los sistemas controlados por
algoritmos de MD como sistemas lineales, debido a que las variaciones de la senal
de error (o) son generalmente pequetlas en el caso de MD vy, por lo tanto, k, al
ser una aproximacion local de la funcion de sesgo (en o = 0) aproxima de buena
forma el comportamiento del relevador.

Al modelo que resulta de sustituir la ganancia equivalente k,, por el relevador
se le llama el modelo de movimientos promedio (o constantes), ver figura 2.9.

Como ejemplo y porque se usara en las siguientes secciones, se presenta como
se obtiene la ganancia equivalente para el relevador con histéresis de la figura 2.5.

13
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|
| .
fy + a k Uy 1| %=Ax*tBuy | Yo
n |
|
|

Figura 2.9: Modelo de movimiento promedio

Considerando el caso en que f = fo # 0, la FD del relevador con histéresis
(2.17) cambia a la siguiente [2]:

2 b+oo\” b—oo\?| . 4cb
N(a,00) = = \/1( "°> +\/1( "°> — == (a>b+]oo))
Ta a a ma

(2.21)
donde a es la amplitud de la oscilacién. El término constante (valor promedio)
de la senal de error como funcién de a y o¢ esta dado por la siguiente formula [7]:

b b—
uo(a, og) = % (arcsin —ZJO — arcsin a00> (2.22)

De (2.21) y (2.22), se obtiene la ganancia equivalente k, del relevador con la
derivada del término promedio del control respecto al término promedio del error
para una entrada senoidal asimétrica:

ou,

" 800

2 1
e (2.23)

so=0 @ 1_(g)2

k

2.3 LPRS: Lugar geométrico de sistemas relevados
perturbados

En esta seccion se presenta el segundo método en el dominio de la frecuencia
utilizado como herramienta para desarrollar este trabajo, el método se conoce
como LPRS por sus siglas en inglés Locus of a Perturbed Relay System y en
espaiiol se conoce como Lugar geométrico de sistemas relevados perturbados [15].

14



2.3. LPRS: Lugar geométrico de sistemas relevados perturbados

2.3.1 Motivaciéon del LPRS

El método se presenta a partir del concepto de balance arménico por lo que para
explicarlo se parte de método de FD aplicado a un relevador con histéresis, figura
2.5. Entonces, tomando como base las formulas del inverso negativo de la FD y
de la ganancia equivalente de un relevador con histéresis, obtenidas de (2.18) y
(2.23) respectivamente, las cuales se muestran a continuacion:

b\>  7b
N Ye) = M- (2) % > 2.24
@ = - (3) -tz (224)
2 1

knFp = 7072 (2'25)

ma b

1= (2)
y considerando la ecuacion de balance armonico W(jQ2) = —1/N(a), puede es-

cribirse la siguiente formula [5]:

1 1 LT
+ JZCZ/(FD)(()) (2.26)

gy L
W(jif) 2 Ty

donde en la parte imaginaria de (2.26) puede verse la condicién de conmutacion
del relevador de - a +(definida como tiempo cero), esta condicion de conmutacion
se cumple cuando la salida del sistema es igual al valor negativo de la histéresis

(7b)2 yFD(t = 0) = 7().

El anélisis con FD de un relevador muestra y permite considerar que la fre-
cuencia de oscilacion € y el valor de la ganancia equivalente k,pp) cambian si
se modifica el valor de la histéresis del relevador b, por lo tanto se consideran los
siguientes mapeos: para {2, My : b — Q y para k,(rp), M2 : b — k,. Entonces,
asumiendo que M; tiene un mapeo inverso M; ' : Q — by aplicando la regla de
la cadena, se considera el mapeo Mg(Ml_l) : Q) — b — k,. Ahora, definiendo
una funcién Jrpp que represente la expresion de la parte derecha de (2.26), si se
aplica el mapeo My(M; ™) : w — b — k,, w € [0;00), en el cual la frecuencia w
es el parametro independiente, la expresion que representa a la funcion Jpp es la
siguiente [5]:

Trp(w) = ——— 4 Zyt) (2.27)

donde k,, = My(M; ™), y(t)],—
relevador de —c a +c.

La parte real de Jpp(w) contiene informacion sobre la ganancia equivalente
con lo cual se puede conocer la amplitud y la parte imaginaria de Jgp(w) involucra
la condicién de conmutaciéon del relevador, por lo que tiene informacién sobre la
frecuencia de oscilacion.
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Amy

v

ReJ

Figura 2.10: LPRS y andlisis de oscilaciones

Es necesario senalar que los valores de k,, y de la frecuencia de oscilaciéon €2
de la expresion Jpp(w) son aproximados en relacién con la hipotesis de filtro
pasa-bajas considerada al usar el método de FD. Entonces es interesante relajar
la hipotesis de filtro pasa-bajas para tener valores exactos tanto de  como de k,,
pues de esta manera se considerarfan mas armoénicas y no solo la primera, lo que
tendria como resultado mayor aproximacion en los valores de Q y k.

Por lo tanto, para poder considerar todas las frecuencias y tener mayor apro-
ximacion, se obtiene una funcion J(w) que sea valida para todas las frecuencias y
que preserve la forma de Jpp(w). A esta nueva funcion J(w) junto con su traza
en el plano complejo para w € [0;00) se le llama lugar geométrico de un sistema
relevado perturbado (LPRS, por sus siglas en inglés the locus of a perturbed relay
system).

Suponiendo que contamos con el LPRS de algtn sistema que se desee analizar,
igual que con FD, podemos obtener los valores de k,, y € con la bondad de que
se obtienen valores tedricamente exactos. En la figura 2.10 se muestra un posible
ejemplo de la interpretacion geométrica del LPRS, el punto de interseccion del
LPRS, osea de la funcion J(w), y la linea recta, la cual se encuentra a una distancia
de wb/4c abajo del eje real y paralela a este eje, permite calcular la frecuencia de
las oscilaciones y la ganancia equivalente k,, del relevador.

Como al calcular la funciéon J(w) se desea conservar la forma de (2.27), la
frecuencia de oscilaciones puede ser calculada resolviendo la ecuacion:

b

(2.28)

16



2.3. LPRS: Lugar geométrico de sistemas relevados perturbados

y la ganancia equivalente k,, como

1

by = —————
2ReJ(Q)

(2.29)

En resumen el LPRS se puede definir como una representacion exacta en el
dominio de la frecuencia de un relevador.

En la siguiente seccién se mostrard la forma en que se calcula J(w) para
obtener los parametros exactos del un sistema representado mediante una funcién
de transferencia.

2.3.2 LPRS para un sistema representado por su funciéon
de transferencia
A continuacion se muestra como se obtiene la formula de J(w) que entrega valores

exactos de amplitud y frecuencia para el caso en que se tenga una planta lineal
sin integradores.

Expandiendo en serie de Fourier la sefial u(t) de la figura 2.7, se obtiene:

7Tk(91
_u0+ E ksm<91+92)>
0
X {cos <ka; 1) cos(kwt) + sin (kza;ﬁl) sin(kjwt)} (2.30)

donde ug = ¢(01 — 03)/(01 + 02), w = 27/(61 + 62). Por lo tanto, y(¢) como una
respuesta de la planta con funcion de transferencia W (s) a una entrada u(t) puede
escribirse como

t)=yo + Zk (9?1—10192»
y {cos(ktfl)(xm[kwt+—¢(kwﬂ

4&%%&%mmwﬂmﬂmm)@m

donde (kw) = argW (jkw), A(kw) = [W(jkw)], yo = uo[W(jO)|.

Las condiciones de conmutacion del relevador de acuerdo a la figura 2.7 son
las siguientes:

Jo—y(0) = b
fo—y6) = —b (2.32)

17
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donde y(0) y y(61) se obtienen de (2.31) considerando t = 0 y ¢t = 61, respectiva-
mente:

4o ) 27ko; ,
y(O) =Yo + ?kz_:ﬂ |:05 sm (M) ReW(ka)

+ sin? (%) ImW(jkw)] /k (2.33)

de . ([ 2mk6, ,
0) = — . — k
y(61) = yo + 77,;,1 {0 5s1n<(01+92)>ReW(] w)

— sin? (%) ImW(jkw)] [k (2.34)

Considerando (2.33) y (2.34) como conocidas, las incognitas del sistema de
ecuaciones formado por las condiciones de conmutacion (2.32) son fy y b. Las
expresiones para obtener la solucion del sistema de ecuaciones son:

_ y(0) +y(61)

fo=="F5" (2.35)

Derivando (2.32) con respecto a fy, considerando (2.33) y (2.34), se obtiene el
sistema de ecuaciones siguiente:

c|W(0)] (d91 d92>

20 dfo  dfo
+ 3 (‘;;1)1 - ‘;?j) ]icos(wk)ReW(wk) (2.37)
SO (40 _ e
26 dfo  dfo
* g (il;f; - Zfej) gCOS(W’C)ReW(wk) (2.38)
+ Zg(i‘%+%>ésm2f‘wﬂzo

18
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donde wy, = 7k/w.

Resolviendo el sistema de ecuaciones anterior para d(6; — 62)/dfo y d(61 +
02)/dfo se obtiene las formulas que contienen las derivadas para el punto 6; =
b2 = 0 = m/w, es decir, d(61 + 02)/dfo|;,_o = 0, primera parte de la solucién que
corresponde a la derivada de la frecuencia de oscilacion, y la segunda parte de la
solucion da como resultado:

d(6, — 02)
dfo

=20/ [c <|W )|+ 22 cos(mk ReW(wk))} (2.39)
fo=0

k=1

Considerando la férmula del sistema en lazo cerrado de fy a u del sistema
mostrado en la figura 2.5, se puede escribir:

d(0, — 02)

dfo = kn/(1 + kn |A0)])20/c (2.40)

fo=0

Igualando (2.39) y (2.40), y despejando k,,, se obtiene la siguiente expresion:

kn = 0. 5/2 V¥ ReW (k7 /6) (2.41)

Tomando en cuenta la formula (2.41), la identidad w = 7/, y la forma de la
funcién Jrp(w) que se quiere consevar para J(w), se obtiene la expresion final
para ReJ(w)

ReJ(w) =Y (~1)*" ReW (kw)
k=1

De manera similar, resolviendo (2.36) para b sustituyendo y(0) y y(f;) con la
forma de (2.33) y (2.34), respectivamente, se obtiene la expresion

1 . 7Tk91
b=——>Y —sin’® ImW (k 2.42
1 sin <91 i 02) mW (kw) (2.42)

Empleando la identidad sin?(A) = 0.5—0.5 cos(24) y considerando 6; = 0 = 0
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la expresion (2.42) se puede expresar de la siguiente manera

b - _‘;‘:1; { [; _ ;cos(k‘ﬂ')} ImW(k:w)}
_ _47::1/1 { [; _ ;(—1)’“} ImW(kw)}
_ 7% 3 zkl_ - ImW[(2k — 1)) (2.43)
k=1

Entonces conservando la forma de Jpp(w) para obtener J(w), se sustituye
(2.43) en (2.28) y se obtiene la parte imaginaria del LPRS como

Finalmente juntando la parte real y la parte imaginaria, la formula del LPRS
J(w) para sistemas representados en funcion de transferencia es:

Tw) = S (-DFRW (k) + 53 5 TmiWV (2% — 1)) (2.44)
k=1 k=1

2.4 Modos Deslizantes de Segundo Orden en el
Dominio de la Frecuencia

En esta seccion se presentan los métodos en el dominio de la frecuencia FD y
LPRS, mostrados en las secciones anteriores, aplicados a los algoritmos Twisting y
Sub-optimal. El objetivo de aplicar FD y LPRS a MD2O es obtener los pardametros
de chattering: amplitud y frecuencia. Los argumentos que establecen que los
parametros de las oscilaciones obtenidos via FD y LPRS, son los parametros de
chattering se expresan a continuacion [7]: al hacer un anélisis entrada salida a
las funciones signo de los algoritmos de MD2O, consideradas como relevadores, se
obtiene la amplitud de la entrada de la no linealidad y la frecuencia de la salida de
la no linealidad, enfocandose en la frecuencia, la frecuencia de salida de la funcién
signo es la frecuencia de conmutaciéon del relevador que genera las oscilaciones
periddicas y que genera el efecto de chattering por lo cual dicha frecuencia puede
ser considerada como la frecuencia de chattering y al tratar el sistema como un
sistema lineal, con ayuda de la ganancia equivalente, esta frecuencia se mantiene
en cada parte del sistema (u, y, ver figura 1.1). Con respecto a la amplitud a la
entrada del relevador, esta si cambia a lo largo del sistema, pero al realimentar la
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tn
\ 4
1
S
v

Figura 2.11: Representacion en bloques del algoritmo Twisting para FD

salida esta se conecta a la entrada del relevador, por lo tanto, la amplitud de la
salida del sistema (y) es la amplitud de la entrada del relevador y es esta amplitud
la que se encuentra con FD y LPRS, ver figura 1.1.

2.4.1 Algoritmo Twisting
El algoritmo Twisting de modos deslizantes esta definido como

u = —cysign(y) — casign(y) (2.45)

donde las constantes c¢; > ¢y > 0 son los parametros del algoritmo, y y y son la
salida del sistema y su derivada, respectivamente y u es la entrada a la planta
lineal W (s), ver figura 1.1

Funcion Descriptiva del Algoritmo Twisting

Considerando (2.45), el algoritmo Twisting puede representarse mediante el dia-
grama de bloques mostrado en la figura 2.11

Entonces, la funcién descriptiva para Twisting esta dado por la suma de las
dos no-linealidades en paralelo
4c e 4 .
L0 = (1 + je) (2.46)

mTay s Tay

N = Ny + sNy

donde a; es la amplitud de la salida y, as = Qa; y Q es la frecuencia de y(t).

Ahora, para obtener la solucion periddica de y(t), que en este caso representa
los parametros de chattering (amplitud y frecuencia), se aplica la ecuacion de
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balance armoénico 1

N(a1)
donde W (jw) es la traza de Nyquist de la planta (incluyendo dindmicas parasitas).

Considerando la FD (2.46), la ecuacién de balance armoénico puede reescribirse
como:

W(jw) = — (2.47)

1 mTay ¢1 — jca
= — 2.48
Na)~ 1 @+ (249

Por lo tanto, la amplitud a; y la frecuencia ) de chattering se pueden obtener
del punto de interseccién entre la traza de Nyquist de la planta y el inverso
negativo de la FD, como se puede ver en la figura 2.12.

Im
Nfaz) X
arctgc.a/a/' 2 i
Re
N\
Whw)

Figura 2.12: Andlisis de Twisting con FD

Una vez obtenidos los parametros de chattering, se puede calcular la ganan-
cia equivalente del algoritmo Twisting [11] como la ganancia equivalente de los
relevadores, con el objetivo de realizar un andlisis de valores promedio (estado
cuasi-estable) para analizar el rechazo de perturbaciones del sistema controlado
por Twisting. La ganancia equivalente k, 1., se obtiene usando la siguiente formula
[11], [15]:

2
knTwl = i

Tay

262
knrwe = 2.49
e = (249)

El modelo del sistema, en el cual los relevadores son reemplazados por sus
respectivas ganancias equivalentes, ver figura 2.13, describe la dindmica del sis-
tema con respecto a valores promedio. Esta especie de linealizacion del sistema
puede aplicarse al anéalisis de la propagaciéon de entradas de control constantes y
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perturbaciones en el sistema, usando técnicas de control lineal, como se mostraré
en el Capitulo 3.

k nTwl W‘S‘)

k nTw2

Figura 2.13: Sistema controlado por Twisting “linealizado”

LPRS del Algoritmo Twisting

El método LPRS considera la presencia de un solo relevador, a diferencia de
FD que puede considerar mas de uno, por lo tanto para poder aplicar LPRS a
Twisting se requiere hacer una transformacion del problema a uno equivalente,
como se muestra en la figura 2.14.

-y at— | w

u:

Figura 2.14: Representacion en bloques del algoritmo Twisting para LPRS

En la figura 2.14, la parte encerrada por la linea punteada representa una
planta equivalente que resulta de la transformaciéon aplicada. Sin embargo, la
planta equivalente es no lineal debido a que se encuentra presente el segundo
relevador del algoritmo Twisting. Como en este trabajo se aplica LPRS solo a
plantas lineales, el segundo relevador es aproximado mediante su FD para tener
una planta lineal equivalente, lo cual no representa pérdida de aproximacion [15]
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Tomando en cuenta la expresion para calcular J(w) (2.44), la parte imaginaria
del LPRS es el valor de la salida de la planta en el instante en que el relevador
conmuta de “—" a “+” entonces la parte imaginaria del LPRS se encuentra a la
salida de la planta en el instante de conmutacion de la senal cuadrada u; aplicada
a la entrada de la planta, ver figura 2.14. La senal de control us también se plica
a la entrada de la planta, por lo que la salida ¥, se considera como la suma de las
dos salidas y1 y y2, resultado de la respuesta a las entradas de control u; y us,
respectivamente.

Se propone una funciéon auxiliar L(c,w, #) para calcular el LPRS del algoritmo
Twisting, la cual representa la salida de una planta lineal en el instante t = 6T
(T es el periodo de la oscilacion) si una senial cuadrada periddica de amplitud ¢
es aplicada a dicha planta, entonces:

L(c,w,0) = y(t)|t=27r9/w

donde 0 € [—0.5,0.5], w € [0,00]. Valores positivos de 6 corresponden al tiempo
después del instante de conmutacion del relevador (de amplitud ¢;) y valores
negativos de @ corresponden al tiempo anterior del instante de conmutacién del
relevador.

Considerando el anéalisis en series de Fourier de la respuesta de una planta
lineal ante una sefal cuadrada periddica, la funciéon L(w, ) puede representarse
como:

L(w,0) = i L (sen[(2k — 1)270] - ReW[(2k — 1)
= 2k+1

tcos|(2k — 1)270] - ImW [(2k — 1)w]} (2.50)

Comparando (2.50) con la definicién del LPRS, ver seccién 2.3, se tiene como
resultado I'mJ(w) = L(w, 0) por lo que con la formula de L(w, §) se puede obtener
la parte imaginaria del LPRS para Twisting.

Entonces podemos obtener la expresion de I'mJ(w) para Twisting como una
suma de las respuestas de la planta a dos senales cuadradas periédicas, como se
muestra a continuacién:

ImJ(w) = L(e1,w,0) + L(cz,w, ) (2.51)

el valor del tiempo de corrimiento 6 entre la conmutaciéon del primer y el segundo
relevador es desconocido pero se puede encontrar con la siguiente ecuacion:

y(0) =0
la cual puede expresarse en funcion de L(w,8) como:

clLl(w, 70) + chl(w, O) =0 (252)
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2.4. Modos Deslizantes de Segundo Orden en el Dominio de la Frecuencia

donde L; es la funcion L(w, #) calculada para la funcion de transferencia Wy, (s) =
sW (s)(funcion de transferencia de u a ).

Considerando lo anterior, la metodologia de analisis de movimientos periddicos
en un sistema controlado por Twisting es: para cada punto de frecuencia del
LPRS, la ecuacion (2.52) se resuelve para encontrar el tiempo de corrimiento
entre las conmutaciones de los dos relevadores, donde la funcion L(w, 8) se calcula
como en (2.52). Después la parte imaginaria del LPRs se calcula mediante la
ecuacion (2.51). Con la parte imaginaria del LPRS calculada, la frecuencia de
oscilacion se encuentra con la ecuacion (2.28) considerando ¢ = ¢;

Para calcular la parte real del LPRS para Twisting se propone hacerlo con la
parte real del LPRS mostrado en la seccién 2.3, pero considerando como planta
W (s) la funcién de transferencia en lazo cerrado de la planta equivalente. En-
tonces, considerando lo mencionado anteriormente la funcién J(w) para obtener
el LPRS del algoritmo Twisting es:

W(jw)

T =R | 03T N W)

] +j [L(M,O) + %L(w,@) (2.53)

daw|W(jw)|

s

donde Ny = :222 es la FD del segundo relevador y Ay =

La interpretacion geométrica para obtener los parametros de las oscilaciones
via LPRS para un sistema controlado por Twisting se presenta en la figura 2.15.

' I
J(w)

v

Re

2k,

Figura 2.15: Andlisis de Twisting con LPRS

La frecuencia de chattering €2 es la frecuencia que corresponde a la intersecciéon
de J(w) con el eje real, mientras que la amplitud se obtiene a partir de la distancia
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2. Preliminares

entre el origen y la interseccion con el eje real, aplicando la siguiente férmula
[11],[15];
&1

wRe()

La ganancia equivalente k,r.,rprs puede ser obtenida directamente de la
interseccion del LPRS con el eje real mediante k,1wrprs = 1/2Re(2) o con la
amplitud de la oscilaciéon como en el caso de FD como:

201

knrwrprs = —
Ta

que es la misma férmula para calcular k,7,,1 en el caso de FD.

De la misma forma que en FD, al reemplazar el algoritmo Twisting por k,1wLPRS
se puede realizar un analisis de valores promedio del sistema, con lo cual se analiza
el rechazo a perturbaciones del sistema controlado por Twisting.

2.4.2 Algoritmo Sub-optimal

El algoritmo Sub-optimal esta definido por la siguiente expresion
u=-=U-sign(y — Bymi) (2.54)

donde [ (pardametro de anticipacion) y U son los pardametros del controlador, yas;
es el dltimo punto singular de y, por ejemplo, el valor de y en el dltimo instante
de tiempo tpr; (0 =1,2,...) cuando y(tar;) = 0.

Asuma que el comportamiento en estado estable de un sistema controlado por
Sub-optimal es periddico y forma un ciclo limite que no tiene sesgo. Entonces,
los puntos singulares y,; de la variable y son una secuencia de valores positivos y
negativos con la misma magnitud: y%,, —y%, (donde “p” se refiere a periodo). La
conmutacion del control ocurre en el instante cuando la salida y(t) es igual a Sy,
o a —fyk,. Esto corresponde a un comportamiento de relevador con histéresis
(figura 2.16).

7 ")

y

Figura 2.16: Representacion en bloques de sub-optimal
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2.4. Modos Deslizantes de Segundo Orden en el Dominio de la Frecuencia

Funcion Descriptiva del algoritmo Sub-optimal

Debido a que el algoritmo Sub-optimal se puede representar como un relevador
con histéresis su Funcién Descriptiva es la de un relevador con esta caracteristica,
donde el valor de dicha histéresis es desconocido debido a que depende de la salida
y del sistema, la cual tiene como parametros los valores que se quieren encontrar.
Asumiendo que durante un periodo de movimiento los valores extremos de la
salida, 6 el valor de la salida y, coincide en magnitud con la amplitud de la
oscilacién,por lo tanto, yas es la amplitud desconocida, podemos obtener la FD
de algoritmo de la siguiente manera:

4c | b2 4bc
N = —y/1—-—=+7—= 2.55
(ay) 7ray ag + .7 7'('0,5 ( )

donde el valor de la histéresis b = Byari, ¢ = U y ay = yamr. Después de algunas
manipulaciones algebraicas la FD (2.55) puede reescribirse como:

N(a,) = : (VI—7 + ) (2.56)

De igual manera que con el algoritmo Twisting, los parametros de chattering
del sistema controlado por Sub-optimal pueden ser encontrados con ayuda de la

ecuacion de balance armoénico W (jw)N(a,) = —1, como se muestra a continua-
cion: )
__TYm ( 5 )
— = — Vv1-p6%— 2.57
N(a,) ~ 4U 7=ap (257)

El punto de interseccion entre la traza de Nyquist y el inverso negativo de la
funcion descriptiva, ver figura 2.17, da como resultado la frecuencia de chattering,
mientras que la amplitud se obtiene con la siguiente formula [12], [7]:

ay = AW(;2) (2.58)

™

La ganancia equivalente para Sub-Optimal k,s,b se obtiene con ayuda de los
parametros de la oscilacion y de la siguiente expresion [7]:

- 2U
" mayy/1 — 32

Reemplazando el algoritmo por su ganancia equivalente da como resultado el mo-
delo de propagacion de entradas constantes y perturbaciones a través del sistema.
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N
Im

we—=0 R

K Re
w

Vo)

Figura 2.17: Andlisis de Sub-Optimal con FD

LPRS del Algoritmo Sub-optimal

A pesar de que el algoritmo Sub-optimal puede aproximarse como un relevador
con histeresis donde el valor de la histéresis depende de la amplitud de la oscilacién
y es por lo tanto desconocido, un método exacto para obtener los parametros de
la oscilacion puede obtenerse aplicando el siguiente procedimiento.

Considerando la siguiente funcion ®(w)

2(@) = =l -2 (Z0) + 3y (%)

donde y(Z,w) es el valor de la salida del sistema en el instante de tiempo cuando el
relevador conmuta desde —c a ¢ (7/w es la mitad de un periodo y ¢t = 0 se asume,
sin pérdida de generalidad, como el tiempo en el que el relevador conmuta de —c
ac),y ay(w) es la amplitud de la salida de la planta en el periodo considerado de
frecuencia w:

ay = maz ly(t, w)| (2.60)

y(t,w) puede ser calculada mediante series de Fourier
(t.) = 25 L (L) sim kot + (k)] L) (2.61)
y(t,w) = 7rk:1kszn 57k | sin [kwt + p(kw)] L(w .

donde ¢(kw) = argW(jkw), L(kw) = |W(jkw)| son la fase y la magnitud de
W (jw) para la frecuencia kw, respectivamente.

La variable a,(w) puede ser calculada usando (2.59) y y(Z,w) como la parte
imaginaria del LPRS o con la serie (2.61).
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N

Im

2 @ P(w)

@2 aresin p /’

v

Re

Figura 2.18: Andlisis de Sub-Optimal con LPRS

Con la funcion ¢(w) calculada, realizamos el analisis de un posible movimiento
periddico de la misma forma como en FD, simplemente reemplazando la traza de
Nyquist de W (jw) con la funcién ¢(w). La interpretacion geométrica de este
anélisis se muestra en la figura 2.18.

Entonces, los parametros de chattering para un sistema con algoritmo Sub-
optimal, se encuentran en la interseccion entre la funcion ¢(w) y el inverso negativo
de la FD de Sub-optimal, donde la frecuencia correspondiente a la intersecciéon de
la funcién ¢(w) es la frecuencia de chattering © y la amplitud de la salida es la
correspondiente ala interseccion del inverso negativo de la FD.
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Capitulo 3

Diseno de Compensadores

En este capitulo se presenta el diseno de compensadores para sistemas lineales
controlados por los el algoritmos Twisting o Sub-optimal. Primero se presenta un
ejemplo de diseno aplicado a un sistema masa resorte amortiguador y terminando
el ejemplo se presenta la lista de los pasos que se llevan a cabo para disenar el
compensador.

Considere el siguiente sistema masa-resorte-amortiguador en un plano incli-
nado

j?l = X2
l"g = -2 7I2+UQ+D (31)

donde x; y x2 son la posicién y velocidad de la masa, respectivamente, D es una
perturbacion (acotada) debida a la fuerza de gravedad que acttia sobre la masa
del sistema y u, es la entrada de control desarrollada por un actuador con la
siguiente dinamica

Tl +Uqg = U (3.2)

con constante de tiempo Ty, = 0.01 segundos. La entrada al actuador u serd dada
por el algoritmo Twisting o por el algoritmo Sub-optimal. El objetivo de control
es mantener la masa del sistema en 21 =0

Los compensadores propuestos son de adelanto de fase y de retraso de fase con
funcion de transferencia W, __, (s) y We,,.(s), respectivamente, [6].

Cret

We, = =0 3.3

) = B (33)
2 +1

W = = 3.4

wle) = 2o (34)

donde k,0 > 1. El diseno de los compensadores se presenta para el sistema
conformado por (3.1) y (3.2) en la siguiente seccion. Para el caso en que el
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3. Diseno de Compensadores

algoritmo Twisting esta presente en el sistema el diseno se presenta con detalle,
mientras que para el caso de Sub-optimal al ser igual el procedimiento se trata de
una forma mas rapida.

3.1 Compensador para un sistema controlado por
Twisting

En el disefio de los compensadores propuestos en este trabajo, existen dos para-
metros que deben ser calculados, el primero es la frecuencia caracteristica del
compensador wp y el segundo es el factor de separacion k en retraso de fase y §
en adelanto de fase. Para calcular wy del compensador de retraso de fase, selec-
cionamos la frecuencia media del compensador w,,;q = 1/ /iwg coincidiendo con la
frecuencia media del rango entre wy., y €2 como en las siguientes ecuaciones

— ./ 2 /
Wmid = Rwy = w'maxQ

wy = (3.5)

donde w4, representa la frecuencia de corte del sistema (planta-+actuador) y €

representa la frecuencia de chattering. La frecuencia caracteristica wy del com-

pensador de adelanto de fase se calcula de la misma manera que es calculada la

frecuencia caracteristica del compensador de retraso de fase, dando como resul-

tado la siguiente formula:

wmal‘Q
1)

donde se puede ver que para los dos casos solo cambia el factor de separacion.

wo = (36)

Entonces, como primer paso en el diseno se obtiene la frecuencia de chattering
Q con el método de Funcién Descriptiva o con LPRS, en este caso se aplica FD y
se considera que el sistema tiene como controlador el algoritmo Twisitng siguiente:

u=0.8-sign(y) + 0.6 - sign(y) (3.7

el resultado del anélisis con FD se muestra en la figura 3.2, donde resulta una
frecuencia de chattering ) = 78.7.

La frecuencia wy,q, = 1.27 es obtenida a partir del diagrama de Bode del
sistema (planta+actuador), ver figura 3.1. Por lo tanto con la expresion del
compensador de retraso (3.5) y considerando los valores siguientes: Q) = 78.7,
Wmaz = 1.27 y k = 2, la frecuencia caracteristica del compensador de retraso es
wo = 7.07. El compensador que corresponde a los parametros ya mencionados
tiene la siguiente funcién de transferencia:

w ~0.07073s + 1

eree(8) = 0 Ti1ms 1 1 (3.8)

32



3.1. Compensador para un sistema controlado por Twisting

considerando el mismo procedimiento, el compensador de adelanto de fase (3.4)
proponiendo § = 2.5 es:
0.1582s + 1

W, = 00sS T 3.9
wae(8) = 0063265 1 1 (3.9)

Frecuencia de corte del sistema W(s)
o, F12

Magnitud (dB)

Frecuencia (radlsec)

Figura 3.1: Frecuencia de corte del sistema masa-resorte-amortiguador

La seleccion de los parametros de separacion entre polo y cero de los compen-
sadores de retraso y adelanto, k y §, respectivamente, se realiza con base en el
porcentaje de incremento o decremento de la frecuencia de chattering €, es decir,
para el caso de k = 2 se espera un cambio en €2 del 20 por ciento y en el caso de
& = 2.5 se espera un cambio del 25 por ciento.

La figura 3.2 muestra los resultados obtenidos para el sistema controlado por
el algoritmo Twisting sin la presencia de compensadores y con la presencia de
los compensadores disenados, usando el método de FD. Como lo muestran los
resultados, el compensador de retraso de fase disminuye la amplitud de la salida a,
y la frecuencia de chattering €2 en un 20 por ciento, mientras que el compensador
de adelanto de fase incrementa la amplitud a, y la frecuencia de chattering 2 en
un 25 por ciento.

La figura 3.3 muestra el analisis de compensadores con el método de LPRS. El
efecto causado por los dos compensadores en el caso del analisis con LPRS es el
mismo que para FD, sin embargo como puede apreciarse en las figuras 3.2 y 3.3,
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\ \ \ \
- Compensador Adelanto de fase

0:0585 ™
/ a=1.9%-4
¥ Sin Compesandor il

0:7875™
a=129e-4
y

Compensator Retardo de Fase
0s6155™
ay:1‘17e—4

Eje Imaginario

£ Real 5

Figura 3.2: Andlisis de Compensadores para Twisting con FD

los valores de la frecuencia de chattering €2 y de la amplitud a, no resultan ser los
mismos. Para el caso de {2 la diferencia nos es tan notoria como en el caso de a,
pero tomando en cuenta que tedricamente el método LPRS es exacto a diferencia
de FD que es aproximado, se puede concluir que los resultados del anélisis en el
caso de LPRS son més confiables, esto podra verificarse més adelante cuando se
presenten los resultados de simulacion del presente anélisis.

Con los parametros de las oscilaciones del sistema masa-resorte-amortiguador
controlado por Twisting, obtenidos cuando los compensadores disenados estan
presentes en el lazo de control del sistema, se puede hacer un anélisis de valores
promedio (estado estable) en presencia de perturbaciones.

El anélisis del efecto que tiene agregar un compensador en el comportamiento
del sistema controlado por Twisting se hace empleando el concepto de ganancia
equivalente k,T.,, entonces, considerando la presencia de perturbaciones en el
sistema, el diagrama de bloques que representa el lazo de control analizado es el
mostrado en la figura 3.4, donde la funcién de transferencia de la perturbacion D
ay es:

1
(s2+5+1)(0.01s + 1) + (kn1 + skn2)

Wpy(s) = (3.10)

Aplicando el teorema del valor final a Wp,(s) el valor de la salida del sistema
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Figura 3.3: Andlisis de Compensadores para Twisting con LPRS

fens 174 (S)

fenz

Figura 3.4: Sistema con Twisting en presencia de perturbacion
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3. Diseno de Compensadores

en estado estable se calcula con la siguiente férmula

D

Ysstw =

Por lo tanto, asumiendo que D = 0.1 y considerando (3.11), las ganancias
equivalentes con sus respectivos valores en estado estable obtenidos en presencia
de los compensadores disenados se muestran en la Tabla 3.1, donde k,7wrFp ¥y

Tabla 3.1: Ganancias equivalentes y valores en estado estable de sistema controlado
por Twisting

H Sin Compensador  Compensador de Retraso ~ Compensador de Adelanto

knTwFD 3948 4353 2559.3
knTwLPRS 3163.3 3664 2037.2
YsstwFD 2.53¢~° 2.3¢° 3.91e~°
YsstwLPRS 3.16e—° 2.73e° 4.91e=5

kn.TwrpPRrs Tepresentan las ganancias equivalentes calculadas con los pardmetros
de las oscilaciones obtenidos con FD y LPRS, respectivamente. En el caso de
YsstwFD Y YsstwLPRS Se considera lo mismo.

Los valores mostrados en la Tabla 3.1 indican que el efecto producido al agregar
un compensador de retraso de fase, comparado con un compensador de adelanto de
fase, mejora el comportamiento del sistema cuando una perturbacion se presenta,
ademas de reducir el valor de la salida en estado estable, el analisis mediante FD
y LPRS muestran que la presencia de dicho compensador en el lazo de control
reduce la frecuencia chattering y la amplitud de la oscilacion en la salida del
sistema.

Es necesario aclarar que la seleccién del parametro de separaciéon en el diseno
del compensador de retraso de fase para el sistema controlado por Twisting, el
cual entrega mejores resultados, se eligié con base en el valor més pequeno de
frecuencia que se pudo alcanzar para el ejemplo propuesto.

En concreto, el procedimiento para llevar a cabo el disenio de los compensadores
es el siguiente: primero se encuentra la frecuencia de corte del sistema wy,qz,
después usando FD o LPRS se obtiene la frecuencia de chattering (2 del sistema, y
finalmente con Q y la formula (3.5) o (3.6) se propone el parametro de separacion
k o0 0 de acuerdo al porcentaje de decremento o aumento de la frecuencia de
chattering deseada.

3.1.1 Simulaciones de compensadores para Twisting

La propuesta para verificar los resultados teoricos obtenidos en el diseno de com-
pensadores para el sistema controlado por Twisting es presentar una serie de
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3.1. Compensador para un sistema controlado por Twisting

simulaciones que se llevaron a cabo con ayuda de Simulink, donde se obtienen los
parametros de las oscilaciones y los valores en estado estable de la salida.

La figura 3.5 muestra los valores de la frecuencia €2 y la amplitud a, obtenidos
con las simulaciones del sistema masa-resorte-amortiguador con la presencia de
los compensadores disenados.

Sin Compensador

z‘x 0" T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T
-1
T St OM i
a1:1.62 ) ) - )
ok 9 9.05 9.1 915 92 9.25
I I I I I I I I I
0 1 2 3 4 5 6 8 9 10
Compensator Retardo de Fase
I T T
0.8 210 . . . . R
-1
06 QZGZ.Q% S ]
04l a=14 or 1 4
0.2 2 . . . . B
oL 9 9.05 9.1 9.15 9.2 9.25
02 I I I I I I I I I
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Compensador Adelanto de Fase
4 T T o T T
X
L = T T T T i
3 0=93.78 5
) a;=2.51 o \/\/\/\/ i
A 5 . . . . i
9 9.05 9.1 9.15 9.2 9.25
oL I : —t— t T t t T t
0 1 2 3 4 6 7 8 9 10

5
Tiempo [segundos]

Figura 3.5: Simulacion del efecto de Compensadores en 2 y ay, para Twisting

La figura 3.6 contiene los valores de estado estable de la salida del sistema sin
compensador y con los compensadores disenados.

Como comparacion entre los métodos en el dominio de la frecuencia para el
algoritmo Twisting empleados en esta seccién, se presenta la Tabla 3.2. Como
lo muestra la tabla el método LPRS tiene una mejor aproximacion a los valores
obtenidos en las simulaciones, con esto se puede confirmar, como se menciono
antes, que éste método entrega valores mas confiables de los parametros de os-

cilacion.

Tabla 3.2: Tabla comparativa de andlisis de compensadores para Twisting

I FD | LPRS I Simulacién

[ a Q ys | a Q ys || a Q Yss
Sin 1.29¢=% 787 2.53¢7 % | 1.6le=* 77.18 3.16e % || 1.62e=* 77.57 3.02¢~°
Retraso 1.17e~% 615  2.3e7° | 1.39e* 61.72 2.73e~° 14e™*  62.09 2520
Adelanto || 1.99¢e=%  95.8 3.91e™® | 2.5e~%  94.39 4.9le"® || 2.51e”* 93.78 4.75e7°
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«10™ Sin Compensador

aF y ~2.527° ]

L
9 9.05 9.1 9.15
Compénsador Adelanto dle Fase

1 1
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Figura 3.6: Simulacion del efecto de Compensadores en el valor en estado estable para
Twisting

3.2 Compensador para un sistema controlado por
Sub-Optimal

El compensador para el sistema controlado por Sub-optimal se disena considerando
el siguiente controlador:

u=—0.1-sign(y — 0.5yns;) (3.12)

Los parametros de chattering que resulta del analisis mediante funcion des-
criptiva del sistema controlado por Sub-optimal se muestran en la figura 2.17.

La frecuencia de corte del sistema (plantatactuador) es wpar = 1.27, ver
figura 3.1, entonces, con §2 = 24.8 obtenida a partir del analisis en FD, k = 1.5y
6 = 2, los compensadores de retraso y adelanto de fase son:

0.09315s + 1

W, = RS T 2 3.13

e (5) 0.1397s + 1 (3.13)
0.1613s + 1

W, = ST 3.14

e (5) 0.08067s + 1 (3.14)

Los parametros de separacion entre el polo y el cero en esta caso también
representan el factor de incremento o decremento de la frecuencia €2 del sistema.

La figura 3.7 muestra el efecto de cada compensador sobre el sistema contro-
lado por Sub-optimal usando el método de FD. Como puede verse el compensador
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Figura 3.7: Andlisis de Compensadores para Sub-optimal con FD

de retraso de fase disminuye la frecuencia de chattering un 15 por ciento y la am-
plitud de las oscilaciones en la salida de la planta, mientras que el compensador
de adelanto aumenta el valor de amplitud y frecuencia en un 20 por ciento.

En la figura 3.8 se muestran los parametros de las oscilaciones usando LPRS
cuando los compensadores disefiados se agregan al sistema controlado por Sub-
optimal. De igual forma que en el caso de Twisting los resultados obtenidos con
FD y LPRS son aproximados, resaltando otra vez que los valores obtenidos usando
LPRS son mas confiables por la exactitud teoérica del método.

El anélisis del sistema en presencia de perturbaciones es igual que el presentado
para el algoritmo Twisting, dando como resultado que la expresion para calcular
el valor en estado estable de la salida para Sub-optimal ysssup sea la misma que
en el caso de Ysstw-

Por lo tanto, con los pardmetros de oscilaciones obtenidos en el analisis de
FD y LPRS se calculan las ganancias equivalentes knsuprp (2.59) ¥ knsubLPRS
respectivas a los compensadores disenados y asumiendo que la perturbaciéon D =
0.08, los valores en estado estable en presencia de los compensadores son los
mostrados en la Tabla 3.3

Considerando la Tabla 3.3, el compensador de retraso de fase disminuye el
error en estado estable del sistema en presencia de perturbaciones, esto se debe
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Figura 3.8: Andlisis de Compensadores para Sub-optimal con LPRS

Tabla 3.3: Ganancias equivalentes y valores en estado estable de sistema controlado
por Sub-optimal

‘ Sin Compensador  Compensador de Retraso ~ Compensador de Adelanto

|
knsubFD 3661.2 3866 2797.3
EnsubLPRS 3311.3 3413.8 2576.3
YsssubFD 2.18¢~5 2.07e™? 2.86e~°
YsssubL PRS 2.42¢=° 2.34e5 3.1e~5
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3.2. Compensador para un sistema controlado por Sub-Optimal

a que agregando el compensador se aumenta el valor de la ganancia equivalente
knsub, lo anterior se concluye al comparar el compensador de retraso de fase con el
de adelanto de fase cuya aportacion al sistema es contraria a la del compensador
de retraso de fase.

De la misma forma que en el caso del sistema controlado por Twisting, la selec-
cion de los pardmetros de separacion k y & de los compensadores para el sistema
controlado por Sub-optimal es la que dio como resultado la minima frecuencia de
chattering.

3.2.1 Simulaciones de compensadores para Sub-optimal

Como en el caso de Twisting, se presentan las simulaciones del sistema controlado
por Sub-optimal para efecto de comparacion entre los resultados de simulaciones y
los obtenidos con FD y LPRS. Las figuras 3.5 y 3.10, muestran las simulaciones de
los parametros de las oscilaciones y de valores en estado estable, respectivamente.

En la Tabla 3.4, se comparan los valores obtenidos por los dos métodos em-
pleados con los valores de las simulaciones. En este caso la comparaciéon muestra,
una vez mas, la confiabilidad de los valores obtenidos con el método LPRS, de-
bido a que dichos valores son mas aproximados a los valores obtenidos de las
simulaciones.

Sin Compensador

5 T T T T
Q=55365" o 14
ey s o /\/\/

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Compensador Retardo de Fase
T

05—

x10°

0.5

Compensador Adelanto de Fase
T T T T T

T 05
10
5x

0=67.565" |
a,=4.51 or 1

-5
9

5
Tiempo [segundos]

Figura 3.9: Simulacion del efecto de Compensadores en 2 y ay, para Sub-optimal
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3. Diseno de Compensadores

-5 Sin Compensador
4 T T

9 9.05 9.1 9.15 9.2 9.25
«10° Compensador Retardo de Fase
4 T T
2+ L P . N o i
— y =225 —
0 L L Ss L L
9 9.05 9.1 9.15 9.2 9.25
“10° Compénsador Adelanto t}e Fase
6 T T T T
4/W
L -5 4
2 y_=3.31
ss
0 1 1 1 1
9 9.05 9.15 9.2 9.25

9.1
Tiempo [segundos]

Figura 3.10: Simulacion del efecto de Compensadores en el valor en estado estable
para Sub-optimal

Tabla 3.4: Tabla comparativa de andlisis de compensadores para Sub-optimal

I FD | LPRS I Simulacién
[ a Q yss | a 2 vss || a Q2 Yss
Sin 3.0le=® 59 2187 | 3.33e~® 58.06 2.42~° || 3.59¢"° 55.36 2.46e~°

Retraso 2.85e% 494 2.07e5 | 3.23¢7% 4934 2.34e75 || 3.62¢7° 46.19 2.25¢7°
Adelanto || 3.94e=® 70.5 2.86e~° | 4.28¢7° 70.05 3.le”® 4.51e=> 67.56 3.3le” P
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Capitulo 4

Ajuste de ganancia de lazo
para MD20

En el capitulo anterior el diseno de compensadores propuesto se presenté de una
forma un tanto arbitraria, debido a que no se especifica de manera clara, la ma-
nera de elegir el paradmetro de separacion para los dos compensadores propuestos.
En este capitulo se combina la forma de obtener la frecuencia caracteristica wy,
del capitulo anterior, con un camino para obtener el parametro de separaciéon del
compensador que dependera de las caracteristicas de frecuencia y ganancia equiva-
lente deseadas para el comportamiento de un sistema controlado por el algoritmo
Twisitng o Sub-optimal.

La idea principal es encontrar una expresion que relacione la ganancia equi-
valente con el compensador, W, particularmente con los pardmetros de disenio «
v wo. Es conveniente mencionar que en este caso el compensador que se propone
disenar tiene como funcién de transferencia

S
+1
We(s) = a:m
o T1
donde o > 0, que es practicamente el mismo que en el capitulo anterior con
la diferencia de que el parametro de separacién « puede tomar cualquier valor
mayor que cero y de esta manera se puede tener un compensador de adelanto si
0 < a <1 o0 uno de atraso si a > 1.

Con ayuda de la ecuacién de balance armoénico se obtiene la siguiente ecuacion

1

We(jw)W (jw) = N

(4.1)

donde la funcién de transferencia del compensador W, estd presente. Ahora,
considerando que el reciproco negativo de cualquier funcién descriptiva puede
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4. Ajuste de ganancia de lazo para MD20

dividirse en parte real y parte imaginaria, la ecuacion (4.1) puede reescribirse
como:

[ReW.ReW — ImW ImW ]+ j [ReW ImW + ImW_ .ReW|
1 1 (4.2)
=—R — g
“N) "N
ReW y ImW son la parte real e imaginaria del sistema(planta+actuador), res-
pectivamente. La parte real e imaginaria de W, estan dadas por las siguientes
expresiones:

2
w2+1

Oé(—u'U
Wiz_f_l
2
wo
W W

ImW, = =5—=
7§+1

ReW, =

la frecuencia caracteristica wg del compensador se seleccionada de igual forma que
en el capitulo anterior.

Entonces, igualando parte real y parte imaginaria de (4.2) y considerando que
N(a) puede reescribirse como N (k,), obtenemos las siguientes dos ecuaciones:

ReWw? 4+ @?ReW — ImWwepL + ImW px 1
T = —Re (4.3)
22w? + 2 N(ky)
ImWw? + 2 ImW + ReWwpl — ReW px 1
z = —Im——r (4.4)
22w? + ¢? N(ky)

donde = /& y ¢ = VWmas 2. Ahora, sustituyendo el reciproco negativo de la
funcion descriptiva de un MD20O por la parte derecha de (4.3) y (4.4), tenemos
un sistema de ecuaciones lineales que podemos resolver para dos variables, x (6
@)y kn.

Dos algoritmos por modos deslizantes: Twisting y Sub-optimal, se consideran
en este capitulo. Las ecuaciones para encontrar « y k, correspondientes a estos
algoritmos se presentan en las siguientes secciones.

4.1 Ajuste de ganancia equivalente para Twisting

Considerando la parte derecha del reciproco negativo de la funcién descriptiva
del algoritmo Twisting (2.48) y la formula para obtener la ganancia equivalente
de un sistema controlado por Twisting (2.49), el reciproco negativo de la funcion
descriptiva del algoritmo Twisting en funcién de la ganancia equivalente k1, es:

1 N 26% . 20162
Nntw)  4nrw (G +3) 7 dhnrw (G + 3)

(4.5)
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4.2. Ajuste de ganancia equivalente para Sub-optimal

Entonces, sustituyendo (4.5) en (4.3) y (4.4) podemos resolver el sistema de
ecuaciones mencionado anteriormente. De (4.3) se despeja el valor de k1,
2wic2x? 4 2922
4(c? + c3) [ReWw? + 0?ReW — ImWwel + ImWwer]

knTw = (46)

Sustituyendo k.7, en (4.4), la segunda incognita x = /o se puede obtener
con la siguiente ecuacion:

[CQImchlgo — Rengo} 22
C1

+ {Iquﬂ + ImWe? + 2 ReWw? + CQRBW(Q2:| T
€1 €1

+ [Reng - ngmww4 =0 (47)
1

En resumen, el ajuste de la ganancia equivalente para un sistema controlado
por Twisting se puede hacer llevando a cabo los siguientes pasos:

1. Con la férmula para obtener el valor en estado estable ysst,, de la salida cal-
culamos la ganancia equivalente correspondiente al valor de ys4:, deseado.

2. Seleccionamos alguna frecuencia inicial Qg (en un rango entre [ — 1década,
Q], donde € es la frecuencia de chattering del sistema) y calculamos ReW
y ImW

3. Encontramos el valor de o con ayuda de (4.7) y de los valores obtenidos en
el paso 2, y los sustituimos en k1, (4.6).

4. Comparamos el valor de k,1,, obtenido con el valor deseado en el paso 1,
si kn7 DO es satisfactoria, regresamos al paso 2 para encontrar la ganancia
equivalente k,p,, deseada.

4.2 Ajuste de ganancia equivalente para Sub-optimal

Para el algoritmo Sub-optimal la propuesta para obtener la ganancia es similar al
caso del algoritmo Twisting, la tnica diferencia son las ecuaciones que se emplean
para calcular k,sup v .

Considerando el inverso negativo de la FD de Sub-optimal (2.57), la ganan-
cia equivalente (2.59) y la ecuacion (4.3), la formula para calcular la ganancia
equivalente k,, 4,5 usando el método propuesto es:

1 (1+ B)w?ax? + (1 + B) ¢?
2 ReWw? + @?ReW — ImWwel + ImWwex

knsub = (48)
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4. Ajuste de ganancia de lazo para MD20

v la expresiéon para calcular « es

[ReWwp — BImWwe] z2
— [ImWw? + ImW¢* + BReWw® + BReW ¢*| x
+ [BImWwy — ReWwp] =0 (4.9)

donde B = \/1577

Como puede verse en la formula para calcular ks (4.8), el valor de la
ganancia equivalente en el método propuesto para Sub-optimal no depende del
pardmetro U. Por lo tanto, se puede concluir que U no “interviene” en el rechazo
a perturbaciones del algoritmo. El tnico parametro que afecta es 5. En el caso
de Sub-optimal, de los dos parametros de diseno del algoritmo solo uno afecta el
ajuste de la ganancia, mientras que en el caso de Twisting los dos parametros de
diseno del algoritmo intervienen en el ajuste.

Para mostrar una manera de aplicar el método de ajuste de ganancia para los
dos algoritmos, en la siguiente seccién se presenta un ejemplo donde se muestra
el uso del método de ajuste para Twisting y para Sub-optimal.

4.3 Ejemplo

Considerando el sistema masa-resorte-amortiguador del Capitulo 3

i‘l = X2
.%"2 = —I1 — T2+ Ug+ D (410)
donde x7 y x5 son posicién y velocidad, respectivamente, D es una perturbacion
y se asume D = 0.08, y u, es la entrada de control generada por un actuador con
dindmica
Tote +uq = u (4.11)
con T, = 0.01 segundos y u esta dada por el algoritmo Twisting, ur, o por el
algoritmo Sub-Optimal, wgyp.
ury = 0.8-sign(y) + 0.6 - sign(y) (4.12)
—0.1- sign(y — 0.5yar;) (4.13)

Usub

Para aplicar el método de ajuste requerimos obtener la frecuencia de chattering
y la amplitud de las oscilaciones, las cuales se obtienen usando FD y se muestran
en la figura 4.1 para los casos en que la entrada al actuador es ury y Usub-

Otro parametro que necesitamos para comenzar el ajuste de la ganancia es la
frecuencia maxima del sistema, que es la frecuencia de corte de (3.1), Wiz =
1.27s7 1, ver figura 3.1.
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4.3. Ejemplo

x10®
T

Tuisting _,
Q,7787s

a 166" i
| K 3068
Sub-optimal /
0 :§9sﬁ/
ok sub_ 5
. a_ =301
2 sub
k =36633
nsub
-1
N(ay)
6 para
Sub-optimal

Ne)t 1

para ~
Twisting

Ee el "

Figura 4.1: Andlisis con FD para Twisting y Suboptimal

Los valores en estado estable calculados considerando la perturbacion D = 0.08
y las ganancias equivalentes k1, ¥ knsub calculadas con los pardmetros mostrados
en la figura 4.1 son:
YssTw = 2.61x107°
Ysssup = 2.18 x 107

Ahora, aplicando el método de ajuste propuesto comenzamos con el primer
paso proponiendo reducir en un 10 por ciento los valores en estado estable ygs7y,
v Ysssub calculados sin la presencia de los compensadores. Entonces, los valores
deseados de error en estado estable Y4, ;.. V Yd,..., SON:

Ydoorw = 2.35x107°
1.96 x 107°

Ydsssup

Las ganancias equivalentes para Twisting y Sub-optimal requeridas para lograr
los valores en estado estable deseados son:

ka,,, ~ 3403.3
kq ~ 4080.6

nsub
Paso 2: la frecuencia de chattering seleccionada es oq4,,, = 60.29 para Twis-

ting v Quasup = 54.06 para Sub — optimal, con estas frecuencias se calculan los
valores de ReW y ImW.
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4. Ajuste de ganancia de lazo para MD20

Paso 3: los valores de ReW y ImW obtenidos con Qy4r.,, ¥ Q04.,, Se sustituyen
en la expresion para calcular x y se obtiene como resultado az,, = 2.0468 para
Twisting y agypy = 1.3458 para Sub-optimal. Con estos valores los compensadores
correspondientes son:

~0.06992s + 1

Werw(s) = 5 i35 41 (4.14)
0.09958s + 1
() = —2oes T L 41
Wesw(s) = <3007 1 (4.15)

Paso 4: las figuras 4.2 and 4.3 muestran las ganancias equivalentes, los valores
en estado estable y los parametros de las oscilaciones obtenidos al agregar al
sistema los compensadores Wer,, and Wy, respectivamente.

-1

N(ay)
para

Twisting

EeReal 5

Figura 4.2: Ajuste de ganancia equivalente para el sistema controlado por Twisting

Como comparaciéon entre los valores deseados de estado estable de sistema y
los que se obtuvieron aplicando el método se presentan las Tablas 4.1 y 4.2.

Tabla 4.1: Ajuste de knruw

Valores H YssTw knTw QTw
Deseados 2.35x107° 3403.3 60.29s° !
Calculados || 2.33x107% 3428.7 60.9s~!
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4.3. Ejemplo

1

N(ay)
para

Sub-optimal

Figura 4.3: Ajuste de ganancia equivalente para el sistema controlado por Suboptimal

Tabla 4.2: Ajuste de knsub

Valores H Ysssub knsub qub

1.96x107° 4080.6 54.06s° "
2.05x107% 3904.4 55.1s71!

Deseados
Calculados
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4. Ajuste de ganancia de lazo para MD20

Considerando las tablas 4.1 y 4.2 el ajuste de k,1,, para el algoritmo Twis-
ting es mejor comparado con el resultado obtenido del ajuste de kjs,p para el
Sub-optimal. La razon por la cual la ganancia equivalente deseada ks, 1o es
alcanzada se debe a la limitante impuesta por los parametros del controlador, en
particular el parametro 3, el cual no permite tener un valor mas grande de ky,syp
que el obtenido. Cabe aclarar que para el caso de Twisting la ganancia equiva-
lente obtenida es también la méxima, lo que hace pensar en que las ganancias
equivalentes k,7y ¥ knsup tienen un cota o un limite de incremento.

La figuras 4.4 y 4.4 muestran los resultados de simulacién del valor de la salida
en estado estable obtenidos con el compensador para el sistema controlado por
Twisting y con el compensador para el sistema controlado por Sub-optimal, los dos
casos son comparados con su respectivo error en estado estable sin compensador.

Como se aprecia en las figuras 4.4 y 4.4, el valor en estado estable de la salida
del sistema, controlado por Twisting y Sub-optimal, obtenido en las simulaciones
con los compensadores que resultaron de aplicar el ajuste de ganancia propuesto
, son aproximados a los valores teéricos esperados. En la misma figura se observa
que la reduccién del error en estado estable de la salida si cumple con el 10 por
ciento propuesto.

La falta de aproximacién entre los valores teoricos y los resultados de simu-
lacién, no se debe al método de ajuste propuesto, pues como se menciond en el
parrafo anterior el porcentaje que se propuso disminuir el valor en estado estable
se cumple en la simulacién, sino que se debe a que el método de ajuste se aplica
usando FD y como se mostro6 en el Capitulo 3, FD no da resultados con una buena
aproximacion.
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4.3. Ejemplo
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Figura 4.4: Simulaciones de ajuste de ganancia para el sistema controlado por Twisting

Sin Compensar

Figura 4.5: Simulaciones de
optimal
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ajuste de ganancia para el sistema controlado por Sub-
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Capitulo 5

Conclusiones

Los compensadores diseniados para los algoritmos Twisting y Sub-optimal mostra-
ron que es posible mejorar el desempeno de los MD20 mediante un compensador
que modifique la respuesta en frecuencia (FD y LPRS) del sistema controlado
por alguno de estos algoritmos, lo cual se hace agregando un compensador que
incremente el valor de la ganancia equivalente de MD20. Esto en el caso de un
compensador de retraso de fase, porque como se mostré en los resultados obtenidos
el compensador de adelanto de fase empeora el desempeno de los algoritmos de
MD20.

El método de ajuste de la ganancia equivalente para Twisting y Sub-optimal
propuesto da la oportunidad de poder mejorar el rechazo a perturbaciones cons-
tantes de los dos algoritmos, con la posibilidad de elegir las caracteristicas de-
seadas del sistema, como frecuencia de chattering y error en estado estable. De-
bido al uso de FD, los resultados tedéricos obtenidos no tienen una buena aproxi-
macion con los resultados de simulacion obtenidos, lo cual es una especie de pago
por la facilidad con la que se pudo plantear el método de ajuste, pues el haberlo
planteado usando LPRS requiere de més trabajo para poder obtener las formulas
de ajuste del método.

Aplicar el método de ajuste al ejemplo propuesto mostré que el incremento de
la ganancia equivalente esta acotado por los parametros del controlador, al menos
en el caso en que se quiera reducir la frecuencia de chattering e incrementar la
ganancia equivalente al mismo tiempo, lo cual es obvio puesto que es imposible
tener un desempeno excelente con los mismos parametros del controlador.

Tomando en cuenta la dos formas de disenar los compensadores del Capitulo
3 y del Capitulo 4, esa cota respecto al aumento de la ganancia equivalente del
MD20 se presenta en los dos casos, lo que prueba del rechazo no ideal a perturba-
ciones de los MD20O, problema que se ataca en este trabajo y con lo mencionado
en este parrafo se concluye que no puede eliminarse por completo.
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5. Conclusiones

La comparacion entre las simulaciones y los valores tedricos obtenidos con FD
y LPRS, mostré la confiabilidad de los dos métodos utilizados, resaltando que
LPRS da como resultado valores més confiables al tratarse de un método exacto,
mientras que FD al ser un método aproximado da como resultado valores aproxi-
mados pero confiables hasta cierto punto, porque da una buena aproximacion. en
este caso también se puede hablar de un pago en el uso de los dos métodos, pues
FD da resultados no muy aproximados pero obtener los parametros es mas rapido
y LPRS entrega valores exactos pero es mas tardado obtener los pardmetros,
ademaés de que require de més carga computacional que FD.

5.1 Trabajo Futuro

El primer punto a considerar como trabajo futuro es plantear el compensador de
atraso-adelanto el mismo tipo de sistemas que se analiz6 en este trabajo.

Otro punto es platear el método de ajuste propuesto usando LPRS, con el
objetivo de mejorar la proximidad de los resultados tedricos obtenidos.

Un punto mas es extender este trabajo al diseno de compensadores para més
algoritmos de MD20O como lo son el algoritmo Terminal, algoritmo Super-twisting
y algoritmo Quasi-continuo, lo que lleva no solo atacar el problema de compen-
sacion, sino también se debe tratar a fondo el analisis de MD2O en el dominio de
la frecuencia con FD y LPRS, esto debido a que los algoritmos mencionados no
se han analizado con los LPRS y/o FD.

Finalmente es posible en un futuro probar mediante experimentos en tiempo
real la efectividad de los compensadores.
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