Special.issue:
@y SU‘S(

Advﬁcesvln Auto

Marco A. \loxenorfx‘l mend ariz *
Carlos A. CI‘UZSV;IH‘II
Jaime Al\ arez Galleo
Hebertt! Su a Ramu ez

(Ed

690%-0.81L :NSSI







Special Issue:

. Advances in Automatic Control and
Engineering

Part 1



Research in Computing Science

Series Editorial Board
Comite Lditorfal de la Serie

Editors-in-Chief: Associate Editors:

Eutitores en Jefe Editores Asocindos
Juan Humberto Sossa Azuela (Mexico) Jesus Angulo (Frane)
Gerhard Ritter (USA) Jihad El-Sana (Israel)
Jean Serra (France) Jesus Figueroa (Mexico)
Ulises Cortés (Spain) Alexander Gelbukh (Russia)

loannis Kakadiaris (USA)
Serguei Levachkine (Russia)
Petros Maragos (Greece)
Julian Padget (UK)

Mateo Valero (Spain)

Editorial Coordination: Formatting:
Coordinacinn tditorial Forinacion
Blanca Miranda Valencia Salvador Godoy Calderon

Ma. Eugenia Moreno Reyes
Rocio Soto Santos
Leticia Tate Morales

Research in Computing Science cs una publicacién trimestral, de circulacién internacional, cditada por cl
Centro de Investigacion en Computacion del IPN, para dar a conocer los avances de investigacion cientifica y
desarrollo tecnologico de la comunidad cientifica internacional. Volumen 36, Octubre, 2008. Tiraje: 500
cjemplares. Certificado de Reserva de Derechos al Uso Exclusivo del Titulo No. 04-2004-062613250000-102,
expedido por cl Instituto Nacional de Derecho de Autor. Certificado de Licitud de Titulo No. 12897, Certificado
de licitud de Contenido No. 10470, cxpedidos por la Comision Calificadora de Publicaciones y Revistas
Ilustradas. El contenido de los articulos es responsabilidad exclusiva de sus respectivos autores. Qucda prohibida
la reproduccion total o parcial, por cualquier medio, sin ¢l permiso expreso del editor, cxcepto para uso personal
o de estudio haciendo cita explicita en la primera pagina de cada documento. Impreso en la Ciudad de México,
en los Talleres Graficos del IPN — Direccién de Publicaciones, Tres Guerras 27, Centro Histérico, México, D.F.
Distribuida por el Centro de Investigacién en Computacién, Av. Juan de Dios Bitiz S/N, Esq. Av. Miguel Othén
de Mendizabal, Col. Nueva Industrial Vallcjo, C.P. 07738, México, D.F. Tel. 57 29 60 00, ext. 56571.

Editor Responsable: Juan Humberto Sossa Azuela, RFC SOAJ560723

Research in Computing Science is published by the Center for Computing Research of IPN. Volume 36,
October, 2008. Printing 500. The authors are responsible for the contents of their articles. All rights reserved,
No part of this publication may be reproduced, stored in a retrieval system, or transmitted, in any form or by any
means, electronic, mechanical, photocopying, recording or otherwise, without prior permission of Centre for
Computing Research. Printed in Mexico City, October, 2008, in the IPN Graphic Workshop ~ Publication
Office.

Volume 36

Volumen 36




Special Issue:
Advances in Automatic Control
and Engineering

Part1

Volume Editors:

Editores del Volumen
Marco A. Moreno Armendariz
Carlos A. Cruz-Villar
Jaime Alvarez Gallegos
Hebertt Sira Ramirez

Instituto Politécnico Nacional
Centro de Investigacion en Computacion
Meéxico 2008

-




ISSN: 1870-4069

Copyright © 2008 Instituto Politécnico Nacional
Copyright © 2008 Instituto Politécnico Nacional

Instituto Politécnico Nacional (IPN)

Centro de Investigacion en Computacién (CIC)

Av. Juan de Dios Bétiz s/n esq. M. Othén de Mendizabal
Unidad Profesional “Adolfo Lépez Mateos”, Zacatenco
07738, México D.F., México '

http://www.ipn.mx
http://www.cic.ipn.mx

Indexed in LATINDEX and PERIODICA
Indexada en LATINDEX y PERIODICA

Printing: 500

Tiraje: 500

Printed in Mexico
Impreso en México



Preface

Este volumen contiene 72 articulos cuidadosamente seleccionados de diversos autores
que pertenecen a diferentes universidades de México que tienen un gran prestigio en
esta érea de estudio. Estos trabajos presentan los desarrollos més recientes en un am-
plio rango de 4reas relacionadas con el Control Automaético. Para su m ejor lectura se
encuentran ordenados en 16 campos tematicos que son:

Factibilidad de los Sistemas de Diagnéstico de Fallas
Estimacién e Identificacién

Control de Procesos

Control de sistemas Mecénicos

Sistemas de Potencia Iy II

Control de Robots I 'y I

Control Discontinuo

Sincronizacién y caos

Control no Lineal de Méquinas Eléctricas

Control de Sistemas Biomédicos

Control de Sistemas Mecatrénicos

Control Difuso y Neuronal

Control de Sistemas Aeroespaciales

Desarrollo de Software en la Ingenierfa de Control

VVVVVVVVVVVVVY

Este volumen le ser4 muy itil a investigadores, estudiantes y al pablico en general
que estén interesados en conocer a fondo el estado del arte de las investigaciones que
en el 4rea de control automitico se desarrollan actualmente en nuestro pais.

Marco A. Moreno Armendériz Octubre 2008
Carlos A. Cruz-Villar

Jaime Alvarez Gallegos

Hebertt Sira Ramirez
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Identificacién de Fallas
en un Intercambiador de Calor

Celina Rea®, Cristina Verde®, Ruben Morales-Menendez”

“UNAM, Instituto de Ingenieria
verde@servidor.unam.mx
Tecnolégico de Monterrey, Campus Monterrey
Programa de Graduados en Ingenieria
"Direccién Asociada de Investigacion
{A00608453, rmm}@itesm.mx

Abstract. Se propone el uso de Anilisis de Componentes Principales
Dindmicos (DPCA) para realizar deteccién de fallas en un Intercambi-
ador de Calor (IC) industrial. Tomando datos de operacién nominal, se
generd una matriz dindmica con un retraso en las mediciones, obteniendo
asi los componentes principales y valores de variabilidad que describen
al sistema. Con esta informacién se modelan las condiciones normales
del proceso y via umbrales estadisticos, se reconocen las fallas en los
sensores. El residuo en el subespacio de las componentes residuales, per-
mitird identificar la falla: DPCA podra diagnosticar. Se implementan
fallas en el IC para emular desperfectos en los sensores, observando su
proyeccion en los espacios principales y residuales, asi como el diagnéstico
de la variable que contribuye a maximar el residuo donde sucedié la falla.

Palabras clave: Andlisis de Componentes Principales Dindmicos,
Deteccién de Fallas, Tablas de Contribucién Residual.

1 Introduccién

La administracién de eventos anormales, en un sistema de control supervisorio,
tiene como objetivo detectar la causa original de estos y realizar acciones para
llevar al proceso al punto normal de operacién. Si bien las tareas de control se
han automatizado, gran parte de los manejos de situaciones anémalas reside en
operadores. Estadisticas industriales demuestran que el 70% de los accidentes en
la industria son causados por errores humanos [1]. El diagndstico se dificulta al
tener cientos de variables de proceso, ademds de contar con informacién insufi-
ciente e incompleta debido a fallas o sesgos en la instrumentacién del proceso.

Se tienen diferentes enfoques para la deteccién y diagndstico de fallas. Hay
tres grandes enfoques basados en: modelos cuantitativos, modelos cualitativos y
basados en el historial de operacién del proceso [2]. La mayoria de los trabajos
basados en modelos cuantitativos sélo aplican a sistemas univariables y lineales,
limitando su efectividad.

Los trabajos basados en modelos cualitativos, requieren del entendimiento
fisico o quimico del proceso, como grafos bipartitas y las busquedas topogréficas

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Sciencie 36, 2008, pp. 3-12
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y sintométicas. No siempre garantiza la identificacién y requiere gran manejo
computacional.

Los métodos basados en el historial de operacién del proceso intentan extraer
la méxima informacién de archivos de datos y requieren un conocimiento minimo
del comportamiento del proceso. Aqui se encuentra el método de anilisis de Com-
ponentes Principales (PCA), el cual permite transformar los datos obtenidos
directamente del proceso en un espacio de menor dimensién y mantiene la in-
formacién importante del proceso [3]. Al usar PCA se asume que las muestras
actuales son estadisticamente independientes de las anteriores, lo cual es general-
mente invélido para procesos de caricter dindmico, pues se tienen correlaciones
y autocorrelaciones que necesitan ser tomadas en cuenta para describir la vari-
abilidad de forma completa [4].

Se han desarrollado diversos trabajos y aplicaciones relacionados a este es-
tudio. En (5], para determinar el estado de los sensores se utiliza el indicador
Sensor Validity Indez en un proceso de tratamiento de aguas residuales, con
resultados mejores que al utilizar PCA. [6] utiliza PCA para monitorear las ex-
plosiones en reactores , indica que el estadistico @ es méds sensible a desviaciones
en la instrumentacién que el T2, pues representa las relaciones implicitas entre
variables. En (7], se estandarizan los datos en linea al estimar nuevos valores
medios para evitar la generacién de falsas alarmas, identificando correctamente
obstrucciones en las tuberias de tanques interconectados.

Por otra parte, poco se ha reportado sobre las aplicaciones en intercam-
biadores de calor (IC) . En [8] se propone un algoritmo para prondsticar un
muestreo adelante la distribucién de probabilidad de fallas o estados del IC.
La estimacién se basa en el algoritmo Rao-Blackwell Particle Filtering [9), el
resultado se introduce para ajustar el sistema de control del proceso. En (10]
la generacién de residuos estructurados permite identificar fallas en el pro-
ceso, sin diagnosticar al elemento en disfuncién. Existe un estudio basado en
técnicas estadisticas presentado por (11}, donde se utiliza PCA para evaluar el
funcionamiento correcto de un reactor de colada continua. Se simula una falla
cambiando el coeficiente de transferencia de calor del IC.

Este trabajo se organiza de la siguiente manera. En la seccién 2 se incluye
un andlisis de Componentes Principales Dindmicos (DPCA). En la seccién 3 se
muestra el algoritmo de deteccién mientras que en la seccién 4 se describe el
algoritmo de diagnéstico. La seccién 5 muestra el sistema experimental basado
en un Intercambiador de Calor Industrial. En la seccién 6 se presentan y discuten
los resultados. Finalmente, en la seccién 7 se incluyen las conclusiones y éreas
de oportunidad identificadas en este trabajo.

2 Anailisis de Componentes Principales Dindmicos

Sea &’ un conjunto de datos compuesto de n; observaciones de p variables que
forman parte de un proceso. En éste, puede haber variables tanto de entrada
como de salida. El conjunto X se puede describir por la matriz:

X(®) = [X1(t) X2(2) - Xp(t)] (e xp) (1)
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Se asume que cada serie de datos p es estacionaria, en el sentido que sus medias
y desviaciones estindares permanecen casi constantes para cada intervalo de
tiempo. Si el proceso tiene cardcter dindmico, existird una dependencia temporal
pues el valor actual de cada variable dependera de valores pasados. Para incluir
la correlacién de los datos, se debe de aumentar el espacio de la columna de la
matriz X para generar un mapa estdtico de las relaciones dindmicas, donde el
aumento w es la cantidad de retrasos a incluir.

X(t) = [Xa(t) .. X1(t = w) Xp(2) ... Xp(t = w)](mexp fw1)) 2

Al realizar PCA en una matriz aumentada, un modelo Auto-Regresivo se extrae
directamente de los datos. Para un enfoque multi variable, las variables medidas
pueden estar en diferentes rangos de valores o unidades, por lo que es conve-
niente estandarizar los datos alrededor de sus respectivas medias y desviaciones
estandares para obtener una matriz de datos estandarizada Xs con media cero
y varianza unitaria, Xs,, £(Xi;(t) - pj)/o; para i=1,...,n; y j=1,...,p [w+ 1],
donde p; es la media del j-ésimo componente de X(t), que se asume invariante
ante translaciones de tiempo; similarmente o; representa la desviacién estdndard
del j-ésimo componente de X (t).

Al aplicar la técnica de PCA sobre la matriz de datos estandarizada X, se
realiza DPCA. Este algoritmo descompone el espacio de las variables con base en
la variabilidad de éstas y las ordena de la mayor variabilidad a la menor y permite
alcanzar una reduccién dimensional. Al obtener los componentes principales, se
tiene una transformacion lineal de las variables originales & un nuevo conjunto
de variables que no estdn correlacionadas entre ellas. Para esto, se deberd de
obtener la matriz de correlacién R, de la cual se obtendrén los valores A y
vectores propios, generada por R = (XsXs')/(n; — 1) siendo ); y v; los valores
y vectores propios de R, con A; > 0, debido a que R es positiva semidefinida
por construccién. Con DPCA se descompondra a la matriz Xs en Xs = t1v] +
...+tpvt+ E con VTV = I. La matriz V es la matriz de vectores de carga. Los
vectores propios que se obtienen de V, ordenados de forma decreciente gracias a
la magnitud de sus valores propios, formaran ahora dos matrices: V}; x que serd
la transformacién de componentes principales y Vjx41,p), la de transformacién de
los componentes residuales. La matriz E contiene los componentes de la varianza
de la matriz Xs que no se explican con TKVkT.

El método grafico SCREE (traduccién literal de la palabra pedregal al
idioma inglés) permite determinar la cantidad de componentes principales a
retener, como fue propuesto por [12], graficando los valores propios de la matriz
de covarianza R. Los més significativos y los mds pequefios, estarin separados
por el punto de inflexién, el cual indica la cantidad de componentes principales

k a retener.

3 Deteccién de Fallas

La primera tarea para el monitoreo de un proceso es la deteccién de una falla.
Los estadisticos que representan la variabilidad en el espacio de componentes
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principales y residuales son los de Hotelling T? y Squared Prediction Error,
(SPE), también conocido como el estadistico Q. y

La matriz de transformacién que permite realizar la proyeccién al espacio
con mayor variabilidad o de componentes priqcipgles es Y = XsVi. Con ésta,
se podra proyectar los datos a un espacio multxvan?.do. Para detectar una falla,
se debera de trasladar esta informacién a un espacio univariable. El estadistico
de Hotelling T2 permite caracterizar el comportamiento normﬁl de un proceso,
con el propésito de realizar monitoreo en tiempo .real y detecc;on de falla.i.1

El parametro estadistico de Hotelling, se obtiene como sz‘ = Xs,8; Xg"
donde Xs, es la i-esima observacién de la matriz X s, mientras S;f es una matriz
diagonal con los primeros k valores propios obtenidos de la matriz R.

Con esto, se puede definir un umbral de condicién nominal. Un valor T2
mayor a esta condicién T2 indicaré un evento de fallo.

72 = L2 e - 1) 3)

F (k,nt-k) es el punto critico superior al 100c% de la distribucién F con k y
n, — k como grados de libertad. La condicién de fallo serd cuando T}ts‘ >T2. El
monitoreo con el estadistico T2 sélo detecta cambios en las direcciones de los
primeros k componentes. La variacién en el espacio residual, formado por los
componentes de k+1 a p se pueden monitorear con el estadistico Q (o SPE).
Llamese V; a la matriz Vjg41,p), entonces se obtiene G = V,.VrT. Esta matriz
permite calcular el estadistico ¢ como Qx,, = X5,GX g; .
El umbral que indicard condicién de falla se calcula con
1
Qu = 0, [hoCa\/@; 1T 02’10(’!20 - 1)] &5
61 0%
donde 8; = E: +1(/\J-)", ho=1-— %gi, Ca es la desviacién normal correspondi-
ente al percentil (1 —a), con a nivel de confianza. Al igual que en el estadistico
T?,si Q Xs, >Qq se indica un evento de falla.

Aunque T? y Q son utilizados para monitorear los procesos, cada uno tiene
una tarea especifica de clasificacién en un proceso [13]. 7"2 mide la distancia al
origen en el subespacio de los componentes principales. Este contiene las varia-
ciones normales de gran varianza del proceso que son cominmente las senales,
mientras el subespacio residual contiene principalmente ruido. El estadistico Q
se encarga de medir la variabilidad que rompe la correlacién normal del proceso,
situacién generada al haber un evento anormal. La regién de comportamiento
normal es més grande para T? que para @, por esto las fallas con magnitudes
de pequefias a moderadas se pueden monitorear con el estadistico Q, mientras
las fallas de gran magnitud excederan el umbral del estadistico T°2.

(4)

4 Diagnéstico de Fallas

El algoritmo DPCA por si solo, no realiza diagnéstico de fallas. Para realizar
esto, se propone la generacién de un residuo con los componentes residuales al
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ser este subespacio el que cuenta con mayor sensibilidad ante fallas. El residuo
generado en el subespacio residual [14] es:

Rq, = Xs, - X5,@:QT ()

Las tablas de contribucién residual [15], son usadas para monitorear fallas en las
variables presentes en la ecuacién (1), ya que cuantifican la contribucién de cada
variable del proceso al evento en fallo. Aquellas variables que muestren una alta
contribucién al espacio residual son aisladas como las causantes de la falla.

Gond, m ffo ()

5 Sistema Experimental

La industria quimica y petroquimica, alimentaria, etc utiliza ampliamente los
Intercambiadores de Calor (IC). El objetivo es transferir calor de un fluido a
otro, los cuales estdn separados por una barrera sélida. El IC utilizado es equipo
industrial compacto de tubos y coraza para calentar agua utilizando vapor. Este
equipo cuenta con 11 horquillas de tubo Cu-Ni , 3/4 plg de didmetro externo
BWG-20 con arreglo triangular para calentar 10 gpm de agua, elevando la tem-
peratura de 25°C a 70°C con vapor de 5 kg/cm?. La presién del vapor es de 5—6
kg/plg?, con una temperatura de 140 — 150°C. Ademds cuenta con un sistema
de trampeo y un sistema de separacién de humedad y rompedor de vacio para
linea de vapor, Figura 1 a). Integrado al cuerpo del intercambiador se encuen-
tra la instrumentacién que permite su operacién, Figura 1 b). Un FieldPoint
de National Instruments se utiliza para monitorear las senales. La interfase de
operacién esta implementada en Lab View, desde donde se puede operar en forma
manual con un tiempo de muestreo deseado.

El sistema cuenta con dos transmisores de flujo, para el vapor y el agua a
la entrada, se monitorean también las temperaturas del agua a la entrada y a
la salida del IC, Figura 1. Como actuadores, se tienen dos vélvulas de control
para el vapor y el agua de entrada. Todas las sefiales se activan desde 4 —20mA
(0-100 % en recta de calibracién). Para el estudio realizado con DPCA se ha
monitoreado al siguiente vector de medicién X (t)=(TT;, FTi, FT3, TT;,] conun
retraso, w = 1 segundo. El IC fué operado en lazo abierto, con una temperatura
de entrada del agua de 23°C, 38% de apertura en la vilvula de control del
agua, 70% en la vilvula de control de vapor con una temperatura de salida del
agua de 32°C, en promedio. El sistema se muestreo a un segundo. De los datos
almacenados, el 70% fué tomado para entrenamiento mientras el restante fue
usado para la identificacién y validacién de las fallas.

Se graficaron los valores propios de la matriz de covarianza R, obteniendo
el grafico SCREE que se observa en la Figura 2a. Se retendrén 4 componentes
principales. La varianza total del conjunto de datos es la sumatoria de los valores
propios, 51endo generalmente de valor p. Tomando los primeros cuatro compo-
nentes T,;—Z i_1A\j=3.54+2.2+1.31+0.8 = 7.85, y siendo T = 8, se mantiene
un 98.13% de la. variabilidad total del conjunto original.



8 Celina Rea, Cristina Verde, Rubén Morales-Menéndez

Flujo de agua fria

Flujo de agua caliente Retorno de
condensado Y

Fig. 1. En la figura izquierda se muestra una foto del Intercambiador de Calor (IC)
Industrial. A su derecha, esta el diagrama de instrumentacién del IC.En éste, FT} es
el transmisor de flujo de agua de entrada, F'T: es el de flujo de vapor, TT; y TT; son
los de temperatura de entrada y salida del agua. F'Vi y FV; son las vélvulas de contro]
de agua y vapor de entrada.

6 Resultados

Se simularon tres tipos de fallas para probar al algoritmo DPCA. La primer falla
fue de tipo abrupta sobre una magnitud simulando el sesgo en un instrumento
electrénico. La segunda falla, también de tipo abrupta, fué de magnitud cero
para emular la desconexién del sensor. La tltima fué una falla donde el sensor
suspende su funcionamiento en el valor medio de caracterizacién. Las tres fallas
se presentan para t > 240 segundos, pudiéndose apreciar en la Figura 2b. Las
magnitudes para los diferentes tipos de falla en los transmisores, se encuentran

en la Tabla 1.

Table 1. Parametros estadisticos de las mediciones

Transmisor|Magnitud|Desviacién|Varianza[Magnitud
Media |Estandard Sesgo
FT: 64.23% 1.26 1.58 9%
FT, 32.17% 1.00 1.00 8%
TT) 22.72°C 0.03 0.00 0.4°C
TT> 31.86°C 0.23 0.05 2°C

Para el estadistico T2 se utilizo 7;=2896 datos ¥y k=4 componentes princi-
pales, dejando los 4 restantes para el cdlculo del umbral del subespacio Q. En
ambos el nivel de confianza se encuentra en a=0.95, resultando las magnitudes
de 9.51 y 0.066 para los umbrales 72 y Q,, respectivamente.

Para el andlisis, se utilizé al transmisor de flujo de vapor FT5. Como se
observa en las Figuras 3a y 3b, se detectaron las fallas de tipo sesgo y desconexién
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Fig. 2. La figura izquierda muestra la gréfica SCREFE para la matriz de covarianza R
en el IC. En la derecha, se despliegan el tipo de fallas implementadas.

/
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" ™ \ 600
A “
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Fig. 3. La figura izquierda muestra el estadistico T? y Q para fallas en FT» de tipo
sesgo, mientras que a la derecha se encuentran para la falla de tipo desconexidn.

en el sensor del flujo de vapor con ambos estadisticos. En el caso de la falla de
tipo sesgo, Figura 3a, el estadistico T se ve afectado por la variabilidad de los
componentes principales, presentando oscilaciones una vez que se dispara de su
valor nominal, siendo estas de magnitudes considerables. Esta caracteristica no se
presenta en el espacio @, pues cuenta con las componentes de menor variabilidad.
Por esto, se sugiere el uso del estadistico Q para el monitoreo de sesgos, con el
fin de evitar falsas alarmas.

Al introducir la falla que emulaba la desconexién, Figura 3b, los estadisticos
T2 y @ presentaron un aumento considerable en la magnitud de las proyecciones
generadas. Si se considerase el implementar un filtro para suavizar el cambio del
residuo, se sugiere el uso del estadistico T2, ya que las fallas de tipo desconexién
presentan menor oscilacién cuando el residuo se encuentra ya estable.

La Figura 4a presenta la contribucién de cada variable ante las fallas previa-
mente simuladas. Al ser el espacio residual mds sensible a las fallas, se produce
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P — - 0.AS,
4 Contribucién residual (. Gradual T Contribucién residual para
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Fig. 4. En la figura izquierda se encuentra la tabla de contribucién residual para fallas
en FT» de tipo cero y gradual, a su derecha se presenta la evolucién de la contribucién

en FT» a través del tiempo.

una maximizacién en el cdlculo de la ecuacién (6) para el elemento en falla, Esto
se puede apreciar en la quinta y sexta columna que se asocian al residuo del
elemento FT3, el transmisor del flujo de vapor de entrada. Aunque las magni-
tudes de las proyecciénes de la falla tipo sesgo en T2 y Q eran considerablemente
menores a las de tipo de desconexién, se puede apreciar que las contribuciones de
ambas estdn muy apegadas. Esto es porque al tener un espacio de p variables, la
sumatoria de contribuciones, desde =1 hasta p, se acota a la unidad. Esto puede
resultar en tablas de contribucion residual que tengan un aporte muy parecido
impidiendo la estimacién de la magnitud de la falla por un método grafico. ,

En la Figura 4a, se obtuvo la contribucién residual una vez que se termino la,
simulacién. En un proceso en linea se sugiere monitorear la contribucién residual
en periodos establecidos, para localizar al elemento en falla. Se monitoreo el
célculo del residuo en tres tiempos: 20 segundos antes de la falla, y a los 90 y
190 segundos después de la falla.

En la Figura 4b, se puede apreciar la evolucién del residuo para los tres
casos mencionados. Antes de la falla, los residuos predominantes son los gener-
ados por el sensor de temperatura de salida del agua y el transmisor de flujo de
vapor de entrada, debido al factor de carga de los componentes residuales. Se
observa que 90 segundos después de la falla, el residuo generado por la falla en
el sensor de flujo vapor aumenta, quitdndole contribucién al resto de las vari-
ables, especialmente al transmisor de temperatura de la salida. Pasados los 190
segundos, el residuo generado por el transmisor de flujo de vapor se estabiliza
en su valor final. Al tener un proceso en condicién nominal y utilizar los datos
para el entrenamiento de DPCA, se sugiere la creacién de una plantilla de con-
tribucién residual. Puesto que estard realizada con residuos de rango nominal
permitird comparar la evolucién al presentarse cualquier falla, ya sea un sesgo <;
de desconexi6n, indicando el sitio donde ocurrié. Ademds de las fallas de sesgo y
desconexidn, se emularon disfunciones donde el sensor queda en desperfecto con
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una magnitud dentro de su operacién nominal, aqui denominada falla de tipo
medio. La falla se simulo en ¢ = 240 segundos.

La Figura 5 muestra una deteccién ambigua con ambos estadisticos. Dentro
del espacio T?, no se encuentra un falla hasta despues de t = 1,000 segundos.
En el espacio @, se aprecia la presencia de una falla durante toda la simulacién,
incluso se tuvieron falsas alarmas previo a t = 240 segundos. Como se aprecié
en el grifico SCREE, la seleccién de 4 componentes principales y 4 residuales
permite la observacién de los fallas en ambos espacios en el momento que la falla
sucede, como se observa en las Figuras 3a y 3b. Este hecho permite confirmar que
las fallas de tipo valor medio no son detectadas por DPCA, al estar de forma
implicita en el entrenamiento. De la misma manera, la contribucién residual
arrojo resultados no éptimos al indicar falla en el sensor de temperatura del
agua de entrada TT) cuando se simularon fallas de tipo valor medio en TTj,
TTz, FT1 y FT2

EstadisticoT 2para FT2 con falla tipo valor medio B:distlco Qpara FT2 con falla tipo valor medio
] |

| ,L ;
el orh
MW *W"Y.J:,,(.,,.J w\du__u_ AV

200 400 600 800 1000 1200 200 400 600 800 1000 1200

Fig. 5. Estadistico T2 y Q para la falla tipo valor medio en FT5.

7 Conclusiones

Se implement el algoritmo DPC A para deteccién de fallas en los sensores de un
IC industrial. A partir de un espacio multivariable formado por cuatro sensores,
se extrajeron los componentes principales y residuales. Se monitoreo la operacion
en modo nominal, por medio de los estadisticos T2 y Q, definiéndose como refer-
encia. Se detectaron las fallas, al sobrepasar los umbrales T2 y Qq, con fallas que
emulaban sesgos y desconexién en los sensores. Aprovechando la sensibilidad del
espacio residual, se generaron tablas de contribucién residual que permitieron
identificar el sensor de falla, con lo que se dio la capacidad de diagndstico al
algoritmo DPCA. Se pudieron diagnosticar fallas que mantenian el valor medio
de la seiial, imposibles de detectar/diagnosticar via DPCA estdndar. Se con-
sidera, a futuro, el desarrollo de una interfase, con la que se logrard obtener
el modelo de referencia para detectar/diagnosticar fallas en linea e integrar un
control tolerante a fallas.
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Resumen El objetivo de este articulo es mostrar la detectabilidad y ais-
labilidad del motor de induccién de rotor devanado a través del analisis
estructural para un conjunto de fallas. El modelo estructural se determi-
na a partir del modelo matematico del motor en condiciones normales
utilizando el marco de referencia ABC. En este trabajo sélo se con-
sideran fallas eléctricas. El modelo estructural del motor consta de 25
restricciones, 14 variables conocidas, 16 variables desconocidas y 3 per-
turbaciones. Con la descomposicion candnica de Dulmage-Mendelsohn
se muestra que el modelo del motor es sobre-restringido lo cual permite
generar relaciones redundantes. Se genera la matriz de incidencia para
obtener los aparejamientos (matchings) que muestran si es posible cal-
cular variables desconocidas a través de las variables conocidas. De esta
forma, se obtiene la médxima aislabilidad entre las fallas consideradas.

Key words: Anilisis estructural (AE), motor de induccién, diagnéstico
de fallas.

1. Introduccion

Aunque inicialmente en las mdquinas eléctricas existieron sistemas de pro-
teccién para sobrecorrientes, sobrevoltajes, fallas a tierra, etc. para asegurar
una operacién fiable, el monitoreo y diagndstico han tenido gran interés en los
tltimos 20 afios, [7]. En particular, las mdquinas de induccién son las mds em-
pleadas en la industria moderna por su bajo costo, robustez, bajo mantenimiento
y su relacién peso-potencia. Sin embargo, son susceptibles a fallas (eléctricas, en
baleros y excentricidad), las cuales pueden sacarlas de operacién y generar costos
elevados en mantenimientos de emergencia y como consecuencia, bajo rendimien-
to econémico [12].

* Los autores agradecen a los proyectos P/CA-78-SEP y C07-FAI-11-26.62 que finan-
ciaron esta investigacin.

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
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Es asi como la industria se ha interesado en adoptar técnicas de monitoreo y
diagnéstico para evaluar las condiciones de operacién de las maquinas de induc-
cién. Estas técnicas permiten, entre otras cosas, incrementar considerablemente
la confiabilidad y proporcionar seguridad a los usuarios satisfaciendo los nuevos
requerimientos en los complejos industriales [3].

Para esto, diversas técnicas de diagndstico de fallas para méaquinas de in-
duccién se han desarrollado. Entre las mds frecuentes estdn: las basadas en el
espectro en frecuencia en las que el diagnéstico consiste en un monitoreo en linea
y un procesamiento de las corrientes del estator para detectar los espectros tipi-
cos en frecuencia [6]; las basadas en el fasor instantdneo de Park, esta técnica
consiste en realizar una transformacién a dos ejes en cuadratura y, extrayendo
informacién del fasor espacial resultante se consigue el diagnéstico para diversos
tipos de fallas considerando una falla a la vez [5], [10]; estdn también las técnicas
basadas en modelos matemadticos, en estas técnicas se utiliza la identificacién de
pardmetros u observadores de la teoria de Control Automético, [2]. Cada una de
las técnicas existentes son validas considerando la importancia de la maquina,
la cantidad de las fallas a detectar y el mantenimiento al que se ve sometida
cada maquina; sin embargo, hasta ahora no se ha presentado un anilisis que
muestre las propiedades de la maquina relacionadas con el diagnéstico de fallas,
es decir, un andlisis que permita determinar la detectabilidad y aislabilidad para
el conjunto de fallas de interés.

Lo anterior motivé el desarrollo de este trabajo en el cual, por medio de la
teoria de Andlisis Estructural, se determinan las propiedades estructurales de
la mdquina de induccién para propdsitos de diagnéstico de fallas eléctricas, en
particular, se considera el motor de induccién de rotor devanado. Este anilisis
permite entonces determinar caracteristicas importantes tales como robustez a
perturbaciones, detectabilidad y aislabilidad del conjunto de fallas de interés.

Asi, este articulo estd organizado de la siguiente manera. En la Seccién
2 se dan los conceptos fundamentales del Anilisis Estructural mostrando la
metodologia seguida en este trabajo. En la Seccién 3 se presenta el modelo
matemdtico del motor de rotor devanado considerando el marco ABC. En la
Seccién 4 se desarrolla el andlisis estructural aplicado al motor basado en su
modelo estructural. La Seccién 5 discute las propiedades estructurales del mo-
tor. Finalmente, en la Seccién 6 se dan las conclusiones.

2. Analisis Estructural

En esta seccién se dan los conceptos bésicos para realizar el anélisis estruc-
tural [1].
Considere un modelo general en espacio de estado

(t) = g(=(£), u(t), 6(2), £ (2), d(2))- (1)

y(t) = h(=z(t), u(t), (t))- (2)
0 = m(z(t), u(t)). 3)
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con los estados z(t) € R", entradas u(t) € R™, fallas f(t) € R/, perturbaciones
d(t) € RY, salidas y(t) € RP, y pardmetros 6(t) € RY los cuales pueden ser
considerados como variables con valores conocidos o desconocidos, y las funciones
m restricciones estéticas. Entonces el conjunto de ecuaciones (1-3) estin dadas
respectivamente por:

Z=XUUUYUOUFUD C=gUhUm

donde Z es el conjunto de vatiables y pardmetros, y C es el conjunto de las
restricciones. &

= El modelo del comportamiento del sistema se define por el par (C,Z), que es
independiente tanto de la forma de las restricciones como de las variables.
s El modelo estructural de un sistema (C, Z) es un grafo bipartita (C,Z,¢),
donde
eCCxZ. (4)

es el conjunto de aristas definidas por
(cirzj) €& (5)
si la variable z; aparece en la restriccién c;.

La matriz de incidencia (MI) de un grafo bipartita es una matriz booleana
donde las filas corresponden a las restricciones y las columnas a las variables,
los vertices se asocian con 1 cuando hay interseccién entre una restriccién y una
variable, esto es:

MI = {m;;|mi;=1 si(ci,z) € € de lo contrario m; ; = 0}. (6)

Definition 1. El subconjunto M C € es un aparejamiento que asigna elementos
de Z con elementos de C si para cualguier pareja e, e2CM tal que e; # e2
implica HE

Pel(er) # pele2) y p=(er) # pz(e2)- (@)
donde

e1,e2: pueden ser aristas dirigidas: variable @ restriccién o restriccion a variable.
pe(ez) : es una proyeccidn de la arista sobre el conjunto de restricciones.
pz(e;) : es una proyeccidn de la arista sobre el conjunto de variables.

El proceso de aparejamiento es en esencia un camino para especificar en un sis-
tema cudles son las restricciones que son necesarias para encontrar una solucién
para una variable desconocida. Una forma de optimizar los aparejamientos se
logra con la descomposicién Dulmage-Mendelsohn, Figura 1.

Theorem 1. Descomposicion de una matriz de incidencia (MI).
Cualguier MI de dimensidn finita puede ser unicamente descompuesta en 3 sec-

ciones:
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« Sobre-restringida: St = (C*,Z%) tal que Q(C*) = Z¥, y existan pare-
jas completas sobre Z* pero no sobre C, implicando una existencia de una
redundancia de informacién.

« Justo-restringida: S° =(C°, Z°) tal que Q(C®) = Z° U Z+, y existan parejas
completas sobre ambas Z° y en C°.

« Sub-restringida: S~ = (C~,Z") tal que Q(C~) = 2~ U Z2°U Z*, y existan
parejas completas sobre C~ pero no sobre Z~.

| /2

donde Q(C?) son las proyecciones respectivas, i = +, —,0.

Z" Z° Z
c 0 0
c o
(Cf

Figura 1. Descomposicién Dulmage-Mendelsohn

Para determinar la detectabilidad y la aislabilidad se utilizan las relaciones
redundantes (ARR “s) que son ecuaciones basadas sélo en sefiales conocidas tales
como las de actuadores o de sensores, y son siempre iguales a cero cuando no hay
una falla presente y diferente de cero cuando-cierto conjunto de fallas ocurre. El
resultado de una ARR es también llamado sefial‘de residuo [9], y se obtienen a
partir de las restricciones que no son consideradas’en el aparejamiento.

~

3. Modelo del Motor de Rotor devanado

Los motores de induccién de rotor devanado se construyen con espiras ais-
ladas en el rotor similares a las de los devanados de estator. Los devanados de
rotor son usualmente del tipo trifdsico con tres conectores para aislar los anillos
conductores (conocidos como anillos deslizantes) montados en la parte interna
del eje del rotor y se usan cepillos de carbdn para las conexiones externas.

Por lo general, estos motores estdn disponibles en rangos desde 5 HP hasta
15,000 HP, y son ideales para distintas aplicaciones tales como grias, bombas,
transportadoras, mezcladoras, etc. [11].

Este motor tiene la capacidad de aumentar la velocidad en equipos con gran
inercia y cargas grandes de manera suave y ficil. El motor de rotor devanado
puede incluso desarrollar un torque muy grande al arranque y mantenerse en
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baja velocidad. Ademds, ofrece la posibilidad de un control completo de ambos
lados de la mdquina (rotor y estator) de una manera equivalente. Esto es una
caracteristica importante debido a que da una mayor libertad de operacién como
motor eléctrico. Debido a que el motor de rotor devanado es controlado por medio
de inversores, uno para el rotor y otro para el estator (Figura 2), da la posibilidad
de mediciones en estos dos componentes de la maquina, lo que no es posible en
otros motores eléctricos como el motor de induccién jaula de ardilla [8].

Red de alimentacién

4(’} Rectificador

<t

Inversor Inversor
Trifdsico

H
Oy

Motor de Induccién
de rotor devanado

Figura 2. Motor de Induccién de rotor devanado alimentado por 2 inversores

Para obtener el modelo del motor de rotor devanado se toma el modelo del
motor de induccién jaula de ardilla [4] asumiendo que el rotor se modela como
un circuito trifasico. De esta forma, sélo es necesario considerar en el modelo
que el voltaje del rotor devanado no es cero ya que posee terminales externas.
Asi, las ecuaciones del motor de rotor devanado estén dadas por:

d[¥s] d[¥r]

[Vs] = [Rs][Is] + == [Vl = [Ra] [[r] + =5~ (8)
Ws] = [Ls] [Is] + [Msr(6:)] Ir], (] = [Lr] [[r] + [Msr(6:)]" (Is].  (9)
dOm
— = Wm. 1
et (10)
dwm P T ™ B 1
AT r = = =tm kil 11
& 27 el [Msn(@r + )] sl = Fum = 3T )
P Nimero de pares de polos
Rs = diag[RsaRsb Rsc) : Resistencia del estator por fase
Lis : Inductancia de dispersion del estator
Rr = diag[RraRroRrc] : Resistencia del rotor por fase
Ly, : Inductancia de dispersién del rotor
Lms : Coeficiente de la inductancia mutua entre dos fases del estator

Lyt Coeficiente de la inductancia mutua entre dos fases del rotor
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Msr :

Vs = [ViaVarVacl”
Is = [I.,,I..bl.«]
Vs = [Pratpurtiuc]
‘I’R = [1[)r«l¢rh'¢rr]
Vi = [Vea Vi Vo]
IR = [IraIrbIrC]
0 :

Om :
Wm *
Tem *

T

B:
Ji:

Inductancia mutua méxima entre una fase del estator
y una fase del rotor

: Tensiones de alimentacion de las fases del estator

Corrientes en las fases del estator

: Flujos en las fases del estator
: Flujos en las fases del rotor
: Tensiones en las fases del rotor

Corrientes en las fases del rotor
Posicién angular del rotor
Posicién mecénica 6, = %0,,,
Velocidad mecénica

Par electromagnético

Par de carga

Coeficiente de friccién viscosa
Momento de Inercia

4. Andlisis Estructural del motor

El modelo dindmi

co del motor de rotor devanado contiene 25 restricciones

¢;’s. Cuenta con 14 variables conocidas X'k, 16 desconocidas X, 3 perturba-

ciones D y 16 pardmetros 6.

c f(onnInayIravlv‘byIv'cni.vuy jab, iuc,jru.irb,frc,ém, V_.,u) 2

c2: f (enly IabyIvny Irbulrc, Isuy Iab, I.-c,Irn, !1b) Irc,e,,., V,l,)

cs:f(0m t,c.lm,lrb,lrc,i,a,i,.,,f,c,ir..,i,,,,im,é,,,,mc) X

ca: £ (8miTrasToa, Taby Incy Baay Faby Facy Eray Frby vy Om, vm) )

¢s ¢ £ (Oms Trb Loas Loty Tocs uas Fat Fucy Fray Frby Fre, 6, Vi ) .

¢ : f (0my Ires Toas Inby Ty Faay Tuby Tac, Eray Fry Frey Om, Vi ) .

cr: f (émy(dm) .
cg : f (WmyWm,0m, J, B,Ti, Iray Irp, Inc, Isay Isby Isc) .
c17 : f (Isa, Iob, Ise).
s fg = e y 8 I
co : fsa Tnd : f(ls ,ina) c18 : YIsa = Ina = f(Isa, Y1aa)
Ci0 ¢ I.,-b = r-ﬂ;“ f( sby .sb) c19: Yl = Iy = f(InbyYI.gb)
ou : Lo = St = fluc, L) €20 : YIse = Ioc = f(loc, Y Ic)
c12:Ira = 7’,1 fIrasIra) (21) c21:Y0m = O = f(6m,YOm)
) A fu ) €22 : Ywm = Wm = f(Wm, Ywm)
c13: Irp ?‘L vby Irt
c1a t hre = 7&“ FTre, Ive) €23 :YIrqa = Ira = f(Ira, YIra)
14  dre = rcydre i &
j c2a: Yy = Ly = f(Irb,YIrp)

et : Om = < = (O, Orm) By Vel L = AL Vo o
C16 : Wm = 7mf(wm,(dm)

(12)
(13)
(1)
@1s)
(16)
an
(18)

(19)
(20)

(22)

La representacién estructural de una restriccién no especifica la manera
en que interactian las variables y se incluyen las restricciones diferenciales
(21) cg-c16 para hacer diferencia estructural entre las variables de estado y sus
derivadas, y (22) c18 — o5, para referir a las sefiales de sensor. Estos sensores po-
drian ser omitidos mediante la adicién de mds restricciones, pero se incluyen ya
que en este modelo es posible, ademds de que proporcionan mayor redundancia.
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4.1. Matriz de incidencia
El modelo estructural del motor se puede expresar por medio de su matriz

de incidencia. La tabla 1 muestra esta representacién en funcién de variables
desconocidas.

Cuadro 1. Matriz de incidencia

Desconocidas
Al T 1 T 1y 7, 80 o, I, 1, I I, I, I. O, @, Ferurtacions | Comocdms
a 1% 1 3 ® L0 x® % BB € 4 % Kk B Ve
GlE 2§ B B OE W BT OBE F LA E Va
G5B 7S Vs R e VIR TS (A R U U T G I V.
70 VR VR URRE TR (AR W TR I OO (O YUY I S O B V.
& l8 &2 1 4 2.1 2w 1 & ¥ W & B g @ Vo
Gld & % & & 1 4-m ¥ 2 a0 ®moL B W Ve
&0 o 0 0 0 0 1 0o 0o 0o o 0 0 0o o 1
eilo o 0.0 0 0 o & 3w o4 o1 o@m 1 a2 Wi IW
|0 o 0 1 0 0 0 0o 1 o 0 0 0o o0 o0 o
€0 0 o o0 1 0o 0o 0 0 1 0 0o 0 o o o
o o o o o 1 0o o 0 o 1 o o o0 o o
€al1 0 0 0 0 0 0o o 0 0 0 1 0 0 0 o
@|o 2 0 ® ® o ©° o o 9 & o 1 8 0 »
il & ¢« % ¥ 0 B ¥ & 4 § b ¥ L o8 B
sslo o o 0 ® o % & 0 @ B & & B i @
clo o o o o0 o o 1 0o o0 o o0 o o o 1
€0 o o o 0 o 0o 0o 1 1 1 0 0o 0o o o
|0 o 0o 0 0 0 0 0o 1 0o 0o 0o 0 0 o0 o v,
{0 o o o o 0o o 0 o 1 0o © 0o © 0 0 n,
{0 o o 0 0 0o 0o 0 o 6 1 0o 0o 0 0 o n,
en|o o o o o o o o0 o 6 o o6 o0 o0 1 o ve,
sile ¥ 0 o ® ®w B ® & 6 © O © © b A Yo,
w|le # oo 0 ¥ ® W © o 6 W L B B O W n,
|0 o 0 o o o o o 0 0o 0o 0o 1 0 0 o n,
cs|0o o o0 o o o o o o o o o o 1 o o v,

4.2. Generacién de las Relaciones Redundantes (ARR ’s)

Para el proceso aparejamiento y generacién de las ARR s se realizé la descom-
posicién Dulmage-Mendelsohn, la cual arroja sélo un sistema sobre-restringido,
como se muestra en la tabla 2. Los aparejamientos se denotan por ). Observando
la tabla 2 se puede obtener el conjunto de restricciones redundantes: Crea =
{e1,¢2,c3,c4,¢5,¢6,C7,C8,C17}.

, YOm).
c1 ¢ (Vaa,c15(c21(Y8m)), c18(Y Isa) colc18(Y Tsa)), c10(c19(Y,4p))s c11(c20(YTsc)), c21(YOm (23)
C;a(Y’qrau)-1624(‘£lrb):"c25(Ylv'c)- c12(c23(YIra)), c13(c24(Y 1)), cralez5(YIre))) = 0.

22 ¢ (Vapr c15(e21 (Y8m)), co(c18(Y Iya)), c19(Y Typ), c10(c19(Y Iyp)). e11(c20(Y Tac)), c21 (Y m), 24)
(Yo it o) reas (¥ Iye), c12(e23 (¥ Tra)s c13(c24 (¥ 1)), 1ae25 (Y Ire)) = 0. (

o i YOm),
c3 : (Vsc,c15(c21 (Y6 )),rg(qs(Vl.m))-Cm(Cm(Y’,.l,))vfzo(Y’sc)-Cu(ﬂzo(Yl.r))_czl( m (25)
Cgs(Y;.-cn).1324(‘1”,-5)'.“625(er¢),612(623(Y1rn)).613(C24(Y1rb)).014(625(err))) =0.

: (Vra, e15(c21 (Y0m)), c18(Y Tya), cg(c18(Y Isa)), c19(Y ). c10(c19(Y 1 p))s c20(Y Tyc), (26)
S 2 o)t (Y Tra ), e12tezs (V Tra))r €13(C2s (¥ Tng)): 14 (25 (¥ Tre))) = 0.

cg : (Vb €15 (YO8m)), c18(Y I, )mg(Cw(Yl.«u))vclg(Yl_.,l,)~ﬁm(clg(Y'_,b)).62o(Ylsc). @n
L by e (¥ Tob)s ez (ezs (VIra)): €13 (624 (¥ yp))s c1a(eas (¥ Tre))) = 0.
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Cuadro 2. Matriz de incidencia. Aparejamiento

Desconocidas
7 7. 7a 7 T Ty T O @ T T T I T 1. On @] Ferturbacions | Conocldas
c,|® © o0 o o o o o o O 0 1 0 o o o
e 0. @ o © ‘e o 0o 0 0 0 o @ 1 0 © 0
ez @ i®; e 0o jo 0 jo 9 O ‘0 0 1 0 0
& Jroao” o ® e 9y Oi. [0, (. rlen el 0F - 0 COES. 010
o | O [ o o ® o [] [ 0 1 o o [ o o o
Gylilo ©. 06 o & ® /0 @ o 0. ¥ 9 o o o o
e B B B ¥ o® 0 © s 0 0 § 8.8 0§ 9
caih 0 0 0 0 0f ol o @ 0. 6 0 007000 0
cs|/© © o o o o o o ® o o o o o o o v,
esl @ o o 9 (o 0 0 o © ® o o o o o o v,
oalle o o o o) 0 B B @ 8 @ o 0 e el 0 v,
en|0 0 0o 0o 0o o o o o o0 O ® o o o o n,
en il o o o 0 o @ o 9 0 .0 © ® o o o v,
cilllior o o o 0 o o o © o o 0 .0 @ o o Y,
cy|lo o o o o o o o o0 o o o o o & o Ye,
ew|0 o o o o o o o0 o0 0 0 o 0 0o o & Yo,
1 |o [ Net ety s S0 TR T TR R ARy - L 0 V..
2 | [MRETET G aRie iy 810 o trgaln S OREAY P10 FAnaEL 0 Vi,
3 g [HfSarag e e L e 0 S0 S R AR A 0L K Vi,
PU PI [hias eole Cr O R S BTSSR Bl e Lo s L Rt Liel) v,
s | [fea@n o e Ale fainie At A 0 GE 0 L e v,
OO DO i GRS, 0 vl Bt Lot 1 S ! T ok S T s TRl e e p Sl v,
2 le, [hosiiol 0 nlex e e s 08 QI RF 0N KOS T 050 310 50,5
OO PP O 2 TR U Tl B Rt s el Bt P I8 St e 8 Bt T.BJ
sflcy[0o o o o 0o o 0 o0 1 1 1 0 0 0 0 O

cg : (Vre,€15(c21(Y0m)), c18(Y Tsa), cg(c18(Y Isa)), c19(Y T4p), c10(c19(Y I4p)), c20(Y Isc),
c11(c20(Y Tsc)), €21(YOm), c25(Y Irc), c12(c23(Y Ira)), c13(c24 (Y I1p)), c14(c25 (Y Irc))) = 0.

e7 : (c15(c21(Y6m)), c22(Ywm)) = 0.

cg': (T, B, J.c23(YIra), €24 (Y p), c25(Y Irc), c18(Y Isa), €19(Y I gp), c20(Y Isc),
21(Y0m). e22(Ywm), €16 (c22(Ywm))) = 0. :

c17 : (c18(YTsa), c19(YIgp), c20(Y Isc)) = 0.

5. Analisis de aislabilidad del conjunto de fallas

(28)
(29)
(30)

(31)

En esta parte del anélisis es necesario especificar los grupos de fallas que se

pretenden detectar, y en qué restricciones se presentan.
Las fallas consideradas son:

= f1 : Cuando existe un corto circuito entre espiras de la fase A de estator son

afectados los pardmetros (Lisq, Lims ¥ Rsa)

= fa : Cuando existe un corto circuito entre espiras de la fase B de estator son

afectados los pardmetros (Lisp, Lms ¥ Rab)

= f3: Cuando existe un corto circuito entre espiras de la fase C de estator son

afectados los pardmetros (Ljsc, Lims ¥ Rac)

= f4 : Cuando existe un corto circuito entre espiras de la fase A de rotor son

afectados los pardmetros (Lirg, Linr ¥ Rra)

afectados los pardmetros (Lirp, Lnr v Ryp)

fs : Cuando existe un corto circuito entre espiras de la fase B de rotor son
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=« fg : Cuando existe un corto circuito entre espiras de la fase C de rotor son
afectados los pardmetros (Lirc, Ly y Ryc)

5.1. Matriz de sensibilidad

Se puede observar que todas las fallas aparecen en las ARR’s y de esta
forma es facil detectarlas. Cabe destacar que se toman como entradas descono-
cidas o perturbaciones a Tj, B, J pues estdn sujetas a cambios debido a la carga
mecénica, por lo tanto, en el anélisis de sensibilidad no es incluida la ARRS ya
que es afectada por las perturbaciones.

El andlisis de aislabilidad se hace posible cuando se conjuntan todas las
ARR’s con su respectiva sensibilidad a las fallas. Ya que una ARR puede ser
sensible a diferentes fallas, combinaciones de ARR s pueden dar informacién de
aislabilidad.

Cuadro 3. Matriz de sensibilidad

f1 f2 f3 fa fs fe
ARR1 1 1 I 0 0 0
ARR2 1 1 1 0 0 0
ARR3 1 1 1 0 0 0
ARR4 0 0 0 1 1 1
ARRS 0 0 0 1 1 1
ARR6 0 0 0 1 1 1
ARR7 0 0 0 0 0 0
ARR9 0 0 0 0 0 0

Observando la matriz de sensibilidad resultante, tabla 3, se muestra que la
aislabilidad sélo es posible entre rotor y estator, pero no entre fases.

Ya que Ly ¥ Ly son pardmetros que, ante una falla, varian en una propor-
cién mucho més pequeiia que Rg y Rp, respectivamente, se pueden no tomar en
cuenta para poder aislar completamente las 6 fallas.

Se puede observar en la tabla 3 que las ARR’s 7 y 9 no son sensibles a
ninguna falla considerada, sin embargo, al considerar otro tipo de fallas, estas
ARR s podrian ser de gran utilidad para la deteccién y aislamiento.

6. Conclusiones

En este trabajo se presenté un andlisis para el diagndstico de fallas del mo-
tor de rotor devanado por medio del andlisis estructural, la descomposicién
Dulmage-Mendelsonh encontré un sistema sobre-restringido en el cual se im-
plementé uno de los posibles aparejamientos para el sistema. A partir de las
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ecuaciones redundantes se encontraron las ARR ’s, las cuales muestran que varias
de ellas tienen las mismas firmas de falla logrando sélo aislabilidad entre rotor
y estator.

La generacién de los residuos se puede hacer ficilmente a partir de las ARR s,
lo cual demuestra que el analisis estructural es una herramienta muy 1til para

el diagnéstico de fallas.
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Resumen. Se estudia la detectabilidad e identificabilidad de fallas criticas en un
proceso complejo con requerimientos estrictos de operacién y desempefio cuyo
modelo dindmico es conocido. El caso de estudio es la turbina de gas de una
central de generacién de ciclo combinado. Se aplica el andlisis estructural
mediante tres algoritmos de aparcjamiento diferentes, obteniéndose conjuntos de
relaciones redundantes consistentes. El sistema es monitoreable, pero no
completamente detectable ante fallas, por lo que se modifica la estructura del
sistema para obtener uno completamente sobre-restringido. Se asegura la
redundancia completa del sistema, basada en el analisis de combinaciones
aparejables (bloques de Konig-Hall) entre restricciones y variables desconocidas,
sin causalidad derivativa en el calculo de los residuos.

Palabras clave: Andlisis estructural, Diagnostico de fallas, Matriz de
incidencias, aparejamiento, redundancia, relaciones de redundancia analitica.

1 Introduccion

Debido a la creciente complejidad de los sistemas de control modernos, la
incorporacién de sistemas para el diagnéstico de fallas (SDF) en los sistemas
automatizados es cada vez méas demandante. El objetivo de los SDF es el mejorar la
tolerancia a fallas de los sistemas de control a fin de evitar estados criticos del proceso
y situaciones catastréficas de gran costo econdémico y social, entendiéndose por falla
todo cambio en el comportamiento de alguna componente del sistema (desviacién no
permitida de alguna de sus propiedades o pardmetros caracteristicos) de manera que
éste ya no puede satisfacer la funcién para la cual fue disefiado [1].

Desde la perspectiva del control automético, algunos grupos consideran que la
esencia de la metodologia del diagnéstico de fallas es el enfoque basado-en-modelo en
el que se utilizan modelos cualitativos o cuantitativos combinados con métodos
analiticos o heuristicos. Es por ello que durante los dltimos 30 afios, constantemente se
ha enriquecido el desarrollo de SDF basados en modelos analiticos, como lo describen
numerosos articulos que han explorado el estado del arte [9,10,11,16,21]. Una
tendencia reciente es lograr la integracién de los SDF y el control tolerante a fallas
(CTF) [21]. La tolerancia a fallas (TF) se entiende como la capacidad del sistema de
control para mantener los objetivos de control a pesar de la aparicion de una falla,
admitiéndose una cierta degradacion de sus prestaciones [1,16].

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Sciencie 36, 2008, pp. 23-32
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El trabajo se estructura de la forma siguiente: en la seccién 2 se presenta el problema
de diagnéstico de fallas asociado al problema de control tolerante. La seccién 3
corresponde al caso de estudio: la turbina de gas (TG) de una central de generacion de
ciclo combinado (CGCC) y las fallas criticas consideradas. En la seccién 4 se describe
el estudio de redundancia analitica realizado basado en 3 procedimientos diferentes.
En la seccion 5 se describe un estudio algoritmico desarrollado para sistematizar el
analisis de redundancia. En la seccién 6 se describe la modificacion de la estructura del
sistema fisico, realizada para lograr la deteccién y aislamiento completo de las fallas
consideradas, utiles para el control tolerante. La seccion 7 es de conclusiones.

2 Diagnéstico de fallas

Para desarrollar el SDF primero se efectua el andlisis del sistema, que se lleva a cabo a
nivel de estructura con el objetivo de determinar el nivel de redundancia existente y
para la aplicacion de mecanismos de tolerancia a fallas.

Disefio del sistema de diagnéstico: se parte del analisis estructural (AE), tomando en
cuenta las variables medidas y las fallas posibles de identificar. El analisis estructural
utilizado en SDF es una técnica basada en la teoria de grafos que explora las
propiedades estructurales de un sistema utilizando grafos estructurales orientados
[2,3,7,16,22]. Se usa para representar las relaciones existentes entre las variables y las
restricciones  (ecuaciones) del modelo de comportamiento, las cuales son
independientes de la forma exacta bajo la cual se exprese dicho modelo (cuantitativo o

cualitativo).
En un sistema complejo como la TG CGCC, es conveniente analizar el sistema

partiendo de definir subsistemas, es decir componentes agrupadas estructuralmente y
unidas funcionalmente. En el caso de que no se puedan diagnosticar todas las fallas que
se deseen, entonces se deberd modificar la instrumentacién disponible hasta
conseguirlo. E1 SDF no solo debera detectar y aislar las fallas, sino también estimar su
tamafio (cuantificacién).

2.1 Modelo estructural

La estructura del sistema fisico puede obtenerse a partir del modelo de comportamiento
normal §=(R,V) definido mediante un conjunto de p restricciones R = {r,, r2,...,r,,} s

que pueden incluir derivadas, y un conjunto de q variables
V= {Vqua-w vq} =XUUUrU® donde X corresponde al estado, U a la entrada,

Y alasaliday © alos parametros del sistema. El conjunto de variables ¥ puede
descomponerse en ¥ = XK, donde X es el subconjunto de variables no conocidas
y K es el subconjunto de variables conocidas. K =UUYU® contiene los subconjuntos
de variables de control U , salidas ¥ , y parametros de la estructura ® [18].
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2.2 Matriz de Incidencia

La estructura del modelo se puede representar mediante una matriz denominada Matriz
Estructural 6 Matriz de Incidencia (MI'). Es una matriz cuyas filas se corresponden
con las restricciones R del modelo y las columnas se corresponden con las variables
y . Cada elemento m; e Mles 1" si y sélo si la variable de la columna j est4

contenida en la relacién de la fila i, y "0" en caso contrario [1 8].

2.3 Aparejamiento perfecto (perfect matching)

El aparejamiento perfectoA(AP) consiste en determinar el aparejamiento completo entre
variables desconocidasx; I X y restricciones R a partir de las cuales las x, pueden ser

calculadas usando las variables conocidas, mediante un grafo bipartito:
G = (R ux, F), siendo Tel conjunto de arcos orientados entre variables y

restricciones. Con el aparejamiento es posible precisar las restricciones de un sistema
que son necesarias para encontrar una solucion para sus variables. Las variables que no
forman parte del aparejamiento no pueden ser calculadas. Ademas las variables que
pueden ser calculadas de diversas maneras presentan redundancia, la cual serd de
utilidad en la deteccion de fallas y en la realizacién de mecanismos de TF.

En general no existe una solucién tnica para el AP. En el desarrollo de los SDF, el
primer método de resolucién fue el llamado resolution process graph [4] basado en la
teoria de grafos. Posteriormente se definié un grafo de estructura o grafo bipartito a
partir del cual es posible realizar el AP [12] y para sistematizar el AP en el disefio de
los SDF en [2] se describe el algoritmo llamado ranking que realiza el niimero de pasos
necesarios para calcular una variable desconocida a partir de las variables conocidas.
Posteriormente el algoritmo anterior fue modificado via la diagonalizaci6n de la matriz
de incidencia y una formulacién parametrizada de la matriz de incidencia aparejada

MI" del modelo estructural en forma triangular M1,." [18].

2.4 Ciclos en el grafo y aparejamiento causal

Algunos aparejamientos conducen a ciclos en el grafo orientado. Existen dos tipos:
ciclos algebraicos y ciclos diferenciales. El primer tipo contiene solamente
restricciones algebraicas, por lo que es posible resolver el sistema de ecuaciones que
representa. El segundo tipo representa un sistema de ecuaciones algebraicas y
ecuaciones diferenciales que no pueden ser resueltas si no se conocen las condiciones
iniciales [2]. Un aparejamiento causal es aquel que induce un grafo orientado sin
ciclos diferenciales [8,20].

2.5 Relacién Redundante

De acuerdo a [16] una relacién redundante (RR) no se ve involucrada en el AP en el
grafo bipartito G = (R UX,T). Cada RR origina una relacién de redundancia
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analitica (RRA) cuando las variables no conocidas involucradas en la RR son
reemplazadas por su expresién formal. En [13] se asegura que las RRAs son ecuaciones
deducidas a partir de un modelo analitico completo y solamente incluyen variables
medidas. Ademas, a partir de un conjunto finito de RRs es posible deducir un conjunto
de RRAs mediante un procedimiento de célculo “hacia atrds” (backtracing) de las

variables desconocidas contenidas en cada RR de M1, " [14].

2.6 Descomposicién estructural canénica

La descomposicién estructural de un grafo bipartito de un modelo de simulacién es
conocida como descomposicion Dulmage-Mendelsohn (DDM) [6]. Canénicamente
descompone cualquier aparejamiento méximo de un grafo bipartito en tres subsistemas:

1. Sobre-restringido denotado por S* , con més restricciones que variables.
2. Justo-restringido denotado por S°, con igual nimero de variables y restricciones.

3. Sub-restringido denotado por S~ , con més variables que restricciones.

La utilidad de la DDM en los SDF resulta al considerar que si la redundancia describe
informacion extra en un sistema, y esta se presenta cuando el niimero de restricciones
es mayor que el nimero de variables desconocidas, entonces un sistema con
redundancia debe ser un subsistema sobre-restringido. Con el algoritmo de Potten
& Fan [17] se desarrollé una importante herramienta computacional en Matlab® a partir
de la cual es posible sistematizar la obtencién de relaciones redundantes partiendo de la
matriz de incidencia MI del modelo analitico.

2.7 Inconsistencia y Residuos

Los SDF de sistemas complejos representados por modelos analiticos deterministas se
basan en la inconsistencia entre el comportamiento actual del proceso y el
comportamiento esperado el cual estd descrito por un modelo analitico. La
inconsistencia se muestra en sefiales llamadas residuos. Los residuos son sefiales
generadas mediante el procesamiento de las sefiales medidas de entrada y salida de la
planta, ademés de un subconjunto adicional de variables monitoreadas del sistema.

Entradas
desconocidas }
Entradas Salidas
mcdidas Proceso medidas
supcrvisado
Generador

de residuos

v

Médulo
de decisién

Componente ‘
Fallada

Figura 1. Estructura de un sistema de diagnéstico de fallas
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Entonces es necesario asegurar la monitoreabilidad del sistema para garantizar la
redundancia de las variables medidas adicionales que son necesarias. En un punto de
equilibrio de la planta (estado estacionario deseado) en ausencia de fallas los residuos
son cero. Cuando ocurre una falla, los residuos asociados al subsistema fallado se
desvian de cero. El objetivo del médulo de decisién mostrado en la Fig. 1 es determinar
cuales residuos difieren de cero lo suficiente para indicar las componentes falladas
(detectabilidad).

2.8 Detectabilidad y aislabilidad estructural

Un residuo es estructuralmente sensible a una falla f;si esta falla afecta alguna de las
restricciones usadas para generarlo [16]. Ademaés el conjunto de fallas a las que es
sensible el residuo se conoce como su firma de fallas. Entonces si se determina la firma
de fallas de cada residuo, es posible construir la matriz de firma de fallas, que se genera
concatenando todas las firmas de fallas posibles. Cada linea corresponde a un residuo y
cada columna a una falla, de manera que un 1 en la posicion (i, j) significa que la falla
j es detectable por el residuo i (detectabilidad estructural). Cuando dos firmas son
idénticas se sabe que las fallas no son distinguibles entre si. Para visualizar la
propiedad de aislamiento de fallas, o aislabilidad estructural, se construye la matriz de
aislamiento: una matriz cuadrada en la cual cada fila y cada columna corresponde a una
falla, de manera que un 1 en la posicién (i, j) significa que la falla i no es aislable de la

fallaj [11].

3 Caso de estudio

3.1 Proceso

La TG de la Fig. 2 es una de dos unidades que junto con dos recuperadores de calor y
una turbina de vapor integran la central de generacion de ciclo combinado
Westinghouse PACE260 de la Comisién Federal de Electricidad. Por medio del
andlisis estructural aplicado al modelo matemaético de la TG [5] se busca determinar la
viabilidad de diagnosticar fallas mecénicas y fallas térmicas usando las mediciones de
dicha instalacién. Cada unidad de la TG se encuentra formada por los siguientes
equipos: compresor, cmara de combustion, turbina de gas, generador eléctrico,
recuperador de calor y actuadores.

El modelo de comportamiento simplificado de la unidad consiste de 28 ecuaciones no
lineales (19 estéticas y 9 diferenciales) 3 acciones de control, 4 actuadores y 12 sefiales
de proceso (velocidad, presiones y temperaturas), mientras que el modelo estructural
consiste de 37 restricciones ¢, € R, 27 variables desconocidas x,1 X, 19 variables

conocidas k I K y 28 parimetros 6, € ® que generan la matriz de incidencia M/ [19].

3.2 Fallas criticas
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Fallas mecanicas en el acoplamiento del rotor del turbogenerador y fallas térmicas en
la camara de combustién afectan la potencia eléctrica k; producida por el generador
de la unidad. Ambas fallas se pueden emular mediante variaciones de parametros del
modelo: 8, friccion en el rotor del turbogenerador, y 6, poder calorifico del
combustible, respectivamente. Entonces ante un cambio en la potencia eléctrica 4, el
modulo de decision del SDF debe indicar la causa.

Figura 2. Componentes de la turbina de gas

4. Estudio de redundancia analitica

Se estudié la propiedad estructural de redundancia analitica del modelo de TG para
determinar los grados de monitoreabilidad, detectabilidad y aislabilidad de fallas,
mediante los casos siguientes:

Caso 1. Se construyé la matriz de incidencia M y se calculd la matriz de incidencia
aparejada triangular M1,"[2,18,20] obteniéndose 10 RRs. Después se realizé el
célculo “hacia atrés” para obtener las correspondientes RRAs (ecuaciones de paridad).

Caso 2. Con el programa SaTool [15] se obtuvo un grafo del modelo estructural, Fig.
3(a), y un conjunto de 10 RRAs.

Caso 3. Se calcul6 la descomposicion canénica DM de la MI del modelo estructural
[17]y se obtuvieron subsistemas S° € R™"y §* e R*™® de 10 RRs, Fig. 3(b).

i
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Figura 3. (a) Grafo estructural, (b) Descomposicién DM:

p=37,9=2T;n=30,m=20;p—n=g-m=17
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Se obtuvieron tres conjuntos iguales con 10 RRs cada uno. El sistema completo resulté
ser monitoreable [18,20], pero un hallazgo importante fue el haber encontrado un
subsistema S ® sin redundancia y por tanto no detectable ante fallas [19] que afecta la
restriccion ¢y, Fig. 4. El andlisis efectuado muestra que la estructura no permite la
deteccion de fallas mecénicas en el acoplamiento rotor-generador, ni la deteccién de
cambios en la velocidad del rotor 4,. Ademés los parametros de inercia del

turbogenerador 6, y friccion del rotor 6,, no son detectables.

d c19 s <16 <16
CIC I
DO

Figura 4. Subsistema sin redundancia$°

5. Estudio algoritmico

El andlisis de los resultados anteriores mostrd la existencia de ciclos diferenciales en
las trayectorias de computo de variables aparejadas en S*. Con el objetivo de
garantizar la redlAmdancia completa del sistema y la calculabilidad de las variables
desconocidas x,I X en S§*, se propone un algoritmo que calcula todos los AP

posibles, con el propdsito de juntar todas las estructuras de residuos, sin pérdida de
informacion y con la capacidad de distinguir las diferentes fallas unas de otras.

Algo-fdi-1:
(1) Calcular la descomposicién DM de MI de pxgq
(2) Identificar el sistema S* de (nxm)con n>m

(3) Calcular todos los AP en S*:
o Con combinaciones de n restricciones en grupos de m variables
o Seleccionar combinaciones de rango estructural completo (Comb_REC).!
(4) Clasificar Comb_REC en funcién de ciclos diferenciales, de acuerdo a las
siguientes propiedades:
p,: Derivadas con 2 variables desconocidas x,,, = dx,/dt

p,: Derivadas con 1 variable desconocida x, =k, /dt
p,0 p.and.p,, se cumplen p, y p,
p. 0 p_land.p_2 , no se cumplen: ni p, ni p,
(5) Con p, calcular la MI,"y a partir de esta las RRs del sistema.
(6) Determinar RRAs del sistema como funcién de variablesv, eV c K

! Conocidas como Bloques de Kénig-Hall (BKH)
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(7) Hallar expresiones analiticas de los residuos y calcular matrices de firmas.

Resultados obtenidos con Algo-fdi-1:

Tabla 1
Comb_REC b P, D3 Py
65,496 1993 86 63.415 2

A cada caso de p, se le asociaron los vectores correspondientes del sistema S*y se
obtuvo la matriz aparejada triangularizada sin derivadas en el aparejamiento, Fig. 5.
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Figura 5. Subsistema S* sin derivadas en la secuencia de aparejamiento

Se encontr6 que los 2 conjuntos de 10 RRAs son iguales. Con lo anterior es posible
asegurar que el modelo estructural de TG descrito en la Seccién 3 contiene un
conjunto tinico de 10 RRAs y un subsistema no detectable de fallas mecanicas.

6. Modificacion de la estructura

El subsistema S ° de la Fig. 4 involucra energias consumidas por el compresorx, y por
friccion del rotor x,, y la energia suministrada por el motor de arranque x,, . También
vincula la entalpia de los gases en la cAmara de combustién x Yy la entalpia de los
gases de escape de la turbina x g con la densidad de los gases de escape x,;, y la
aceleracion del rotor x, . Con este conjunto de variables asociadas a la trayectoria de

gases producidos por la combustién se calcula la eficiencia de la turbina de gas en
régimen térmico. Entonces surge la pregunta sobre ;cual(es) debe(n) ser la(s)
variable(s) que se puede(n) medir de la trayectoria de gases para construir un grafo
redundante que involucre al nodo ¢, ?

Como el aparejamiento de S° se reduce al grafo de la Fig. 4, se observa que para que
este se transforme en un grafo redundante es necesario conocer el nodo x,, (asociado a

la ;nergia del motor de arranque), por lo que es razonable adicionar un dinamémetro a
la instrumentacién de la unidad para calcular x,, a partir de la medicién del torque.

Consecuentemente se modificd la estructura del modelo haciendo conocida a la
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variable x,;, €S decir con k,, 0 x,, . Entonces el modelo estructural modificado quedé

de 37x26, con 20 variables conocidas, por lo que se procedid a realizar el estudio de
redundancia a fin de obtener el conjunto completo de residuos de la nueva estructura:

Se obtuvieron 11 RRs (10 obtenidas anteriormente y una mas). De esta forma con la
medicion k;, es posible detectar y aislar las fallas emuladas con variaciones en 6,y

8,.La Tabla 2 muestra las firmas de ambas fallas consideradas:

Tabla 2. Deteccién de fallas originadas por parimetros

FALLA | Mecénica:A, | Térmica:A,
RRA, 0 1
RRA, 0 1
RRA,, 1 1

Pruebas.- Para verificar el resultado del analisis se simulé el proceso con los
parametros tomados de [5] en condiciones de falla y normales. En condicién nominal
del modelo en estado estacionario de carga base, los residuos se mantuvieron en cero
como era de esperarse. En condiciones de falla se consideraron dos escenarios:

(1) Desviacién en el factor de friccion del rotor A, =6, x F,,, factor de falla F,, >1.

(2) Desviacién por pérdida de poder calorifico A, =6, x F, factor de falla F,, <1.
Al cambiar el valor del pardmetro la potencia eléctrica generada k,, disminuye
mientras que la velocidad k, permanecié constante.

7. Conclusiones

La aplicacion del AE a un sistema complejo con requerimientos estrictos de operacion
mostrd la capacidad de la técnica para determinar la redundancia analitica completa,
para la implementacién del generador de residuos robusto, asegurando no tener ciclos
diferenciales en la secuencia de cémputo de las variables desconocidas del modelo con
aparejamiento perfecto. Ademas, al modificar la estructura del modelo se obtuvo un
sistema TG completamente monitoreable y detectable ante fallas de sensores,
actuadores, sefiales de control y parametros del proceso, mediante 11 RRAs.

El estudio de aislabilidad de ambas fallas que afectan la potencia generada de la TG
mostr6 que son distinguibles. Esté pendiente la identificacién de la magnitud de las
fallas, sin embargo dado que las especificaciones de esta tarea dependen en cierta
medida del esquema de control seleccionado, se tiene previsto atacarla de manera
conjunta con la tarea de control.
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Resumen. En la actualidad, la mayoria de los procesos industriales presentan una
gran complejidad. La gran cantidad de variables y la complejidad de sus relaciones
complican el disefio de los lazos de control como de supervision. Esta complejidad
se ve acentuada dada la necesidad de realizar numerosos cambios en los modos de
operacion, lo cual representa formalmente una dinamica hibrida (comportamientos
continuos y discretos fuertemente ligados). En este articulo se presenta un esquema
de diagnostico de fallas, basado en redes de Petri, aplicado al sistema de tanques
acoplados, de comportamiento hibrido, conocido como sistema COSY (Complex
System).

1 Introduccion

Con el tiempo, todo sistema fisico manifiesta degradaciones en la dindmica de su
comportamiento. Esto puede atribuirse a diferentes causas, como por ejemplo, desgaste
por friccion, deterioro por sobrecalentamiento o envejecimiento natural. Estos cambios
evolucionan gradualmente, hasta llegar a convertirse en fallas. En la actualidad, la
mayoria de los procesos industriales presentan una gran complejidad. La gran cantidad de
variables y la complejidad de sus relaciones complican el disefio de los lazos de control
como de supervision. Esta complejidad se ve acentuada dada la necesidad de realizar
numerosos cambios en los modos de operacién del proceso, lo cual representa
formalmente una dindmica hibrida. Los sistemas dindmicos hibridos son sistemas
dindmicos que integran de manera explicita y simultanea sistemas continuos y discretos,
los cuales requieren para su descripcion, el uso de modelos de tiempo continuo, modelos
en tiempo discretos y la interfase entre ellos [1].

Debido al considerable incremento en el tamafio y a la complejidad de los procesos
industriales, en la actualidad un operador esta practicamente imposibilitado para realizar

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 33-42
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las tareas de diagnéstico de fallas en linea. Aunado a esto, los riesgos fisicos que pueden
derivarse de las fallas, incrementan la necesidad de los sistemas automaticos de
diaenéstico de fallas. Una manera de reducir el efecto de las fallas en un sistema de
proziuccio'n. consiste en tener el conocimiento de la existencia de una falla y
subsecuentemente la puesta en marcha de las acciones correctivas o preventivas segun sea
el caso. El concepto de diagnéstico de fallas se relaciona con la primera etapa y
comprende tanto la deteccion, como la localizacion de ésta.

En este articulo se presenta una estrategia de diagnéstico de fallas para sistemas
hibridos. El contenido de este articulo es el siguiente: en la seccion 2 se presentan las
ideas principales del diagnostico basado en modelo. En la seccién 3, se resumen las bases
de funcionamiento de las Redes de Petri, abarcando las redes discretas y continuas. En la
seccion 4 se presentan las Redes de Petri Hibridas, En la seccién S, se describe el sistema
de tanques acoplados, conocido como siste{na COSY, en la seccién 6 se presentan algunas
pruebas de diagnéstico de fallas para el sistema COSY vy finalmente en la seccién 7 se

discuten algunas conclusiones.

2 Diagnéstico de Fallas

En la actualidad, existen numerosas técnicas para realizar el diagnéstico de fallas, ver por
ejemplo la clasificacién presentada en [2]. La idea basica del diagnéstico de fallas es
verificar la consistencia entre el funcionamiento real del sistema y aquel para el cual fue
disefiado. De esta forma, un test de consistencia, o test de coherencia, tiene por finalidad
verificar si un conjunto de datos, representativos del estado real de un sistema fisico. es
coherente con el conocimiento previo del comportamiento de dicho sistema. De manera
general, un fest de coherencia se basa en un modelo de comportamiento en el que
intervienen solamente variables y pardmetros conocidos: este modelo es una agregacion
de relaciones de comportamiento elementales, llamados Relaciones de Redundancia
Analitica (RRA). Efectuando la combinacién adecuada de RRA con soportes diferentes
(sensibles a fallas particulares y/o, verificando componentes fisicos distintos) es posible
localizar el o los componentes en falla, de acuerdo a los test de coherencia que produzcan
un resultado de inconsistencia.

Los test de coherencia son concebidos de tal forma que faciliten su uso posterior
mediante una etapa de decisién de diagnéstico, la cual permita la localizacién de los
componentes en falla. Mediante la direccionalidad de los residuos o su estructuracién es
posible simplificar los procedimientos de diagnéstico. En el enfoque de estructuracion, los
residuos son pensados de tal forma que respondan a subconjuntos de fallas diferentes.
Estos subconjuntos de fallas permiten estructurar una tabla de firmas, las cuales traducen
la influencia de las fallas sobre los residuos.

La mayor parte de los trabajos publicados en el 4rea de diagnéstico de fallas se
enfocan al problema de diagndstico de fallas para sistemas con dinamica continua. ver por
ejemplo [3]. Sin embargo, el comportamiento bajo dindmicas hibridas ocurre en una gran
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variedad de procesos. El sistema de diagnéstico de sistemas hibridos debe tomar en
cuenta el cambio en el modo de operacién del sistema. Los principales trabajo en este tipo
de sistemas se deben a Biswas [4] cuya herramienta de base son los Bodgraphs Hibridos.
Sin embargo, existen algunas alternativas que permiten el manejo de las dindmicas
hibridas, tal como las Redes de Petri.

3 Redes de Petri Discretas y continuas

Las redes de Petri aparecieron en la literatura con la tesis doctoral de Carl Adam Petri en
1962. como una herramienta matematica que permite modelar eventos discretos de una
manera grafica y facil de visualizar. En la década de los setenta, su estudio y aplicacion se
extendio debido a su versatilidad para el andlisis y modelado de sistemas dindmicos. Mas
tarde, en [5] se presenta el concepto de Redes de Petri continuas, las cuales permiten
modelar eventos continuos. Posteriormente, se desarrollan las redes de Petri hibridas que
combinan los dos tipos de redes de Petri [4, 6].

3.1 Redes de Petri Discretas

Las redes de Petri son un tipo de grafo dirigido compuestas por dos tipos de nodos: los
lugares y las transiciones. Los lugares son representados por circulos y las transiciones por
rectangulos o por barras. Los lugares y transiciones se conectan entre si por medio de
arcos. El nimero de lugares y transiciones es finito y diferente de cero, aunque pueden
existir redes degeneradas que no contengan a alguno de éstos. La Fig. 1 muestra una red
de Petri formada por tres lugares, una transicion y tres arcos. El conjunto de lugares se
denota por P'y el conjunto de transiciones es denotado por 7, de donde, para este ejemplo:
P ={p, ps ps}y T ={t;}. Ellugar p,es el lugar de entrada de la transicién ¢,y el lugar
ps es el lugar de salida de la misma transicién. Una transicion sin lugar de entrada se llama
transicion fuente y una transicion sin lugar de salida se denomina transicién destino

LA P1

2 T P3 T P3
a)
P2 P2

P4

b) 2 T2 PE

Fig. 1. Red de Petri Discreta



36 José E. Martinez-Prieto, Carlos D. Garcia-Beltran, Dionisio A. Sugrez-Cerda

En la Fig. 1 a), a la izquierda de la flecha, se muestra una red de Petri con marcas en los
lugares p; y p.. estas marcas se denominan fokens. El numero de tokens es expresado
como M(P;) o por m;. En la red mencionada, se tiene que m; = 3, m; =1y m;= 0.El
estado de la red esta determinado por el vector de rokens. para lared es M = (3, 1, 0). Los
tokens pueden moverse por la red y asi cambiar el estado de la misma. Para que un token
vaya de un lugar a otro, se necesita que las transiciones sean disparadas.

Para disparar una transicion, es necesario que en sus lugares de entrada exista al menos
el mismo nimero de tokens que el valor del peso del arco de conexion. En la Figura 1 la
transicion t1 esta activada, llevando al estado de la red de la derecha. El disparo de una
transicion consiste en tomar tantos tokens del lugar de entrada como el peso del arco
indique y agregarlos al lugar de salida.

3.2 Redes de Petri Continuas

Se puede aproximar la dindmica de sistemas continuos utilizando modelos basados en
redes de Petri discretas, para la solucion de estos modelos. se pueden utilizar
aproximaciones como enumeraciéon de estados, transformacion de la red o técnicas
estructurales. [7]. Sin embargo, las técnicas anteriores s6lo pueden emplearse a algunas
subclases de redes, ademds de que es factible que se presente el fenémeno conocido como
explosion de estados. Conociendo estas limitantes y para obtener una mejor aproximacion
de la dindmica de los sistemas continuos, en 1987 David y Alla introdujeron el concepto
de redes de Petri continuas [5].

El fundamento de las redes de Petri continuas se puede observar en la Fig. 2, y puede
ser revisado en [8]. El espacio de estados de la red tradicional consiste solo en tres estados
discretos. Los dos fokens iniciales en el lugar P/ pueden viajar por la red, cuando se
cumplan las condiciones de disparo establecidas en las transiciones de la red de Petri. El
modelo representado en la parte inferior de la figura, muestra una extensién utilizando
lugares y transiciones continuos. En este caso, los tokens se dividen en una cantidad real
de fragmentos, los cuales reciben el nombre de marcas. Las transiciones continuas, al ser
disparadas, mueven estas marcas para cambiar el estado de la red. El espacio de estados
se convierte en un espacio de dimensi6n infinita, permitiendo el modelado de eventos
continuos.
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Fig. 2. Red de Petri discreta y red de Petri continua
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Las redes de Petri continuas son un modelo en el cual las marcas en los lugares son
representadas por numeros reales, esta consideracion, permite un manejo de un nimero
grande de marcas, relativamente mas sencillo, comparado con el que se presenta en las
redes de Petri discretas. Tomando como ejemplo la Fig. 2 b), su estado inicial es (2, 1.5,
3.6, 0, 0). En el caso de las redes continuas, no es usual que los arcos tengan peso, el flujo
de las marcas esta determinado, generalmente, por la funcién de peso definida en las
transiciones. En una Red de Petri continua, el grado de activacion de una transicion Tj
para una marca m, denotado por g o ¢(7j, m), es un nimero real ¢ tal que:

q= min ﬂ 1
#eT| Pre(P,T,) @)

Una transicion T; estard activada si. para cualquier lugar P; en °T;, M(P;) > 0. Dicho de
otra forma, una transicién T}, estd activada, si y sélo si, M(P;)/Pre(P;, T;) > 0, para
cualquier P; En la Fig. 2 b, las transiciones T}, T, T3y Ts, estan activas. La transicién T;
estd 2-activada, dado que my/Pre(P;, T3) = 2. Cuando una transicién es g-activada es
disparada, la cantidad de disparo es r, donde r es un nimero real, » < g. La cantidad de
tokens que se toman del lugar anterior para llevarlos al siguiente, esta definida por la
matriz de incidencia.

4 Redes de Petri Hibridas

El fundamento de las redes de Petri hibridas se resume en [8]: “si se puede describir la

dinamica continua de un sistema con redes de Petri continuas, y si se pueden combinar los

modelos obtenidos con el mundo discreto de las redes de Petri discretas, se puede modelar
el complejo comportamiento hibrido de los sistemas con sélo una representacién gréfica,
en este caso, las redes de Petri hibridas”. Los primeros estudios y el desarrollo de este

tipo de redes se llevaron a cabo por René David, Hassane Allay J. Le Baile en 1991 [9]

Formalmente, una RAPH no marcada es un par H" = {0, h), que cumple las siguientes

dos condiciones [9]:

1. Qes unared de Petri no marcada, Q = (P, T, Pre, Post), donde P = {p, ps, ..., P} €S
un conjunto finito, no vacio, de lugares. T = {t;, t2, ... , t,} €s un conjunto finito, no
vacio, de transiciones. P N T = @, los conjuntos P y T son disjuntos. Pre : Px T —
{0, 1} es la aplicacion de la entrada de incidencia. Post : P x T = {0, 1} es la
aplicacion de la salida de incidencia. & : P U T— {D, C}, es la funcién hibrida,
indicada para cada nodo, ya sea continuo o discreto.

2. Prey Post son funciones con el siguiente criterio: si P; y T; son lugares y transiciones
tales que h(P;) = D'y i(T)) = C, entonces Pre(P; T;) = Post(P;, T)), debe verificarse.
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Al igual que en las redes de Petri ordinarias, las redes hibridas son grafos bipartitas
orientados. Los lugares son representados por circulos. Los lugares y las transiciones son
unidos por medio de arcos orientados. El valor de la funcion de entrada Pre esta asociado
con cada arco que une un lugar con una transicién; el valor de la funcién de salida Post
est4 asociado con cada arco que une una transicién con un lugar.

Una RdPH marcada es un par H = ( H", M), donde H" es una red de Petri hibrida no
marcada y M, es el vector de marcas inicial. Las marcas iniciales para los lugares
discretos deben ser numeros enteros positivos o cero, y las marcas iniciales para los
lugares continuos deben ser nimeros reales o cero.

Como una extensién a las ideas presentadas en [9] y [10], en [11] se propone el
concepto de redes hibridas dindmicas, las cuales son una extension de las redes de Petri
hibridas. Con las adecuaciones propuestas en [11], es posible modelar todas las partes
dependientes del sistema con un solo lenguaje descriptivo. En una RdPH, los lugares
discretos representan entidades que pueden ser numeradas y s los lugares continuos
representan entidades que no pueden ser numeradas. Un niimero real se asocia a cada
lugar continuo. Las transiciones discretas de disparan después de un retardo de tiempo dt.
Las transiciones continuas se disparan continuamente a una velocidad v(?).

Para el modelado con redes hibridas dindmicas, ademas de los lugares y transiciones
discretos y continuos, se incluyen 2 nuevos tipos de arcos, un arco inhibidor y un arco de

prueba, Fig. 3.

TIPO DE ARCO SIMBOLO PROPIEDADES
Activan transiciones consumiendo
a) arco normal —_
recursos
b) arco inhibidor Inhiben transiciones y consumen
>0 recursos
c)arcodeprucba = =eme=co-oo- > Activan transiciones sin consumir
recursos

Fig. 3. Tipos de arcos en las redes hibridas dinamicas

5 Descripcion del sistema COSY

El caso de estudio es un sistema de tres tanques acoplados, conocido como COSY [12].
El sistema consiste de tres tanques acoplados, el cual se muestra en la Fig. 4. Estos
tanques se interconectan mediante tuberias y el flujo que circula a través de ellas es
f:ontrolado por un conjunto de vélvulas. El liquido es vaciado en los tanques de la
1zquierd2} y de la derecha utilizando dos bombas, P1 y P2. Las mediciones disponibles en
son: el nivel continuo de agua #; de los tanques T; y T, y los niveles discretos bajo, medio
y alto en el tanque T3.
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G ﬁ.._, - " ,f;’_'g: Dependiendo de los niveles y aperturas de
o i valvulas:
E PR :] 1.h <0.3m;hy <0.3m o V1 cerrada

il !

(A
2.h, <0.3m;hy > 03Qr: y V1 abierta
Ol =a,-S-sgn(0.3-h,)\[2-g-]0.3— 1|
Para todos los casos: 34, 20.3m;h, <0.3m y V1 abierta
O =a, S sgnlh —h)-2g ok O =aS-sen(i1=0.3)-[2-g b -0

B = o a8ufBog k. 4.h 20.3m;h; 20.3m y V1 abierta

Q' = a,-S-\[2-g-h-Pos¥;,) Qi =a,-S-sgn(hl—hy)-\[2- g | - |

Fig. 4. Esquema del sistema COSY y las ecuaciones que rigen su comportamiento cuando el tanque
2 esta deshabilitado.

El objetivo principal de los tanques es proporcionar un flujo continuo Qy a la salida del
tanque T3. El nivel de de este tanque debe ser mantenido en el nivel medio. El tanque 7} es
llenado mediante la bomba P, hasta un nivel nominal de #,°" = 50 cm. El flujo de agua
entre los tanques puede ser controlado mediante las vélvulas todo-nada V;, V3, V,y Vas.
Para el caso nominal, las vélvulas V;;, V> y V>; estan cerradas y no operan. La vélvula V;
se utiliza para controlar el nivel del tanque T;. La valvula ¥;;, que puede utilizarse para
simular una fuga en el tanque 1. permanece cerrada. La interconexion de tuberias en los
tanques se localiza en el fondo y a una altura de 30 cm. Los términos Op; y Qp: son los
flujos de salida de las bombas P; y P, respectivamente. La altura maxima de cada tanque
es de 60 cm. Dependiendo de la posicion de las vélvulas y el nivel de agua en cada uno de
los tanques, es posible que el sistema tenga diferentes comportamientos. En este articulo
se expone el caso en donde el tanque T2 no estd en funcionamiento, sin embargo se
incluye en el modelo. Bajo las siguientes condiciones: V1 y V13 activa, V23 y V2
cerradas y la bomba P2 apagada, se tienen los comportamientos descritos en la Fig 4.

6 Diagnostico de fallas del sistema COSY

En la Fig. 5 se presenta un modelo con redes hibridas de objetos del sistema de tanques
acoplados. En la parte superior se modela la parte continua del sistema. Se consideran
como conocidos (medidos) los tres niveles de los tanques, los cuales representan los tres
lugares de la RAPH. Las entradas a la red son los flujos proporcionados por las bombas P1
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e
0 »

Fig. 5. Red de Petri Hibrida del sistema COSY

y P2. En la parte inferior se encuentra la RdP discreta, en donde se tiene las ocho posibles
formas de operacion del sistema. La interfase entre la parte continua y la parte discreta es
llevada a cabo mediante los arcos inhibidores. En las siguientes subsecciones se presentan
algunas simulaciones, tanto en estado de buen comportamiento como bajo condiciones de

falla.

6.1 Operacién nominal del sistema

En la Fig 6 se muestran los resultados de una prueba de validacién del modelo obtenido

con RdPH para el caso de buen comportamiento.

Gedfica del tancua | 320 nominal

Je$Ach du Sarguas 3 oo (O e

\x
\\
\ .

S 5t L ¥ ety i
oy on raras

Gratcs def anqua 3 casonominal
}

Fig. 6. Grafica de los niveles en los tanques 1, 2 y 3 en operacién normal, modelo y proceso
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Pueden observarse los cambios en los niveles de los tanques 1 y 3, y ligeros cambios en el
comportamiento al momento que el nivel del tanque 1 sobrepasa los 30 cm. Una vez que
se obtiene el modelo de buen comportamiento con redes de Petri, se utilizan relaciones de
redundancia analitica para realizar la etapa de diagndstico de fallas, se consideran los
niveles de los tanques para obtener los residuos que se utilizaran para fines de diagnostico.
En esta seccién se consideran dos escenarios de falla: a) Bloqueo de la bomba P, , ,c)
Fuga en el tanque 7> El estado de las valvulas que se utilizd para realizar el estudio fue:
V3. Va3, Vi, cerradas, las demds vilvulas se encuentran totalmente abiertas.

6.2 Operacion del sistema bajo condiciones de falla

El primer tipo de fallas simulada es el bloqueo de la bomba P,, esta sucede al minuto 30.
En la Fig. 7 se muestran los residuos obtenidos por el sistema de diagndstico, se observa
que los tres residuos generados son sensibles a la falla, por lo que tenemos una firma de
falla f1=[1 1 1].

reaiduo 1

by acmns v s
[ —

T rememevan * e 7 n s

Fig. 7. Residuos para la falla bloqueo de la valvula P,.

Al igual que en el caso anterior, se simul6 un bloqueo de la valvula V12 al minuto 30. Se
aprecia en la Fig. 8 que el residuo 2 es insensible a esta falla, esto es debido a que este
residuo se genera de acuerdo al nivel del tanque T, el cual es llenado mediante la bomba
P, por lo que su nivel permanecera en un valor muy cercano al valor en condiciones
normales de operacién. La firma para esta fallaes f, = [1 0 1

mido 1 " residn 2

Mol LIR ¢
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HI . -

[P
[ Al e i

saria e smen e ot

Fig. 8. Residuos obtenidos en la falla bloqueo de la valvula V13
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7 Conclusiones

Los resultados obtenidos en este trabajo muestran que el sistema de diagnéstico
desarrollado permite la deteccion e identificacion de las fallas consideradas en el diseito.
En apariencia, el modelado grafico por medio de RDP es muy similar a los modelos
estructurales, lo cual pudiera permitir el paso a un lenguaje de simulacién como las RdP.
La inclusién tanto de dindmicas continuas como discretas en una RdPH permite abarcar
una variedad mas grande de sistemas dindmicos, comunes en los procesos industriales.
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Resumen. Este articulo presenta el andlisis estructural aplicado a un
sistema de dos inversores conectados en paralelo. El objetivo de este
articulo es mostrar las ventajas que presenta el andlisis estructural para
determinar la detectabilidad y aislabilidad de un conjunto de fallas en un
sistema dindmico. Para esto, se construye el modelo estructural basado
en el modelo de espacio de estado de los inversores. A través de la de-
scomposicién canénica Dulmage-Mendelsohn de la matriz de incidencia
del modelo estructural es posible determinar si existen relaciones redun-
dantes que permitan el diagndstico de fallas. En este trabajo se consid-
eran fallas en los interruptores y sensores para determinar la posibilidad
de reconfiguracién. El resultado de este analisis muestra que es posible
el aislamiento de todas las fallas consideradas agregando un sensor mas
a los ya considerados para propdsitos de control.

Palabras clave: anilisis estructural, sistema de inversores, diagnéstico
de fallas.

1. Introduccién

Una aplicacién de los convertidores de potencia llamados inversores donde se
puede requerir una gran cantidad de potencia es en un sistema de Alimentacién
de Potencia Ininterrumpible (UPS por sus siglas en inglés). Estos equipos han
tenido una gran demanda en los ultimos afios para alimentar cargas criticas
(llamadas asi por la funcién que realizan), ya que son capaces de proporcionar
una alimentacién de muy alta calidad y ademds, ofrecen respaldos ante cortes
en la red eléctrica. Las UPS’s estan formadas por tres etapas: rectificacion, al-
macenamiento e inversién. Una desventaja que puede presentar la UPS es que
cuando la corriente de carga que demanda el sistema crece, la UPS quizés debe
ser reemplazada por otra de mayor capacidad. Una solucién al problema anterior
es conectar varias UPS ‘s en paralelo para satisfacer los requerimientos de la car-
ga [1]. El nuevo sistema de inversores debe ser seguro y confiable. Los principales

" Los autores agradecen al proyecto P/CA-78-SEP que financi6 parte de esta investi-
gacion.

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
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Research in Computing Science 36, 2008, pp. 43-52



44  Victor E. Espinosa, Nancy Visairo, Victor Cdrdenas

componentes que afectan la confiabilidad son los interruptores y los sensores. Los
interruptores son los componentes bésicos de un inversor y por lo tanto, son los
que afectan en mayor grado la confiabilidad del sistema. También, los sensores
son necesarios para realizar un proceso de control satisfactorio ya que una falla
en ellos puede provocar que el punto de operacién no sea el correcto, en nuestro
caso de estudio se desea una senoidal libre de arménicos

En [2], (3] y (5] se presentan esquemas de reconfiguracién de inversores con-
siderando sélo fallas en los interruptores. En [2] el diagnéstico de fallas en los
interruptores se realiza a través de las sefiales propias de los dispositivos. En
[4] se fija un motor de CA como carga del inversor y el diagndstico de fallas
en sensores se logra analizando el vector de corriente del motor y la frecuencia
instantanea.

Asi, la falta de un estudio que muestre las propiedades de detectabilidad y
aislabilidad necesarias para el desarrollo de algoritmos de diagnéstico de fallas
para una posible reconfiguracién de un sistema de inversores en paralelo con fallas
en los dispositivos criticos (interruptores y sensores) motivé el desarrollo de este
trabajo. Para esto, se realiza un andlisis estructural considerando el modelo en
espacio de estado del sistema de dos inversores sin fijar el tipo de carga.

El principio general de todo esquema de deteccién y aislamiento de fallas
(FDI por sus siglas en inglés) basado en modelos es comparar el comportamiento
actual del sistema con su comportamiento en condiciones normales. De aqui, el
andlisis estructural es un método sencillo pero eficiente que muestra si el sistema
tiene suficiente informacién para hacer un efectivo diagnéstico de fallas. De esta
forma, una vez obtenidas las propiedades de FDI del sistema se desarrolla el
esquema de diagndstico de fallas.

El andlisis estructural permite evaluar el modelo del sistema con respecto
a propiedades de detectabilidad y aislabilidad basindose en herramientas de
teoria de grafos. El andlisis estructural ha sido también utilizado en algoritmos
de reconfigurabilidad para un control tolerante a fallas.

El articulo esté organizado de la siguiente manera. En la seccién 2 se presen-
tan las bases del andlisis estructural. Posteriormente, se explica cémo se utiliza
la informacién estructural para el problema de aislabilidad. En la seccién 3 se
presenta una breve explicacién del sistema de inversores conectados en paralelo
controlados con la técnica Maestro-Esclavo. El anilisis de aislabilidad para el
conjunto de fallas bajo estudio basado en el andlisis estructural se presenta en
la seccién 4. Finalmente, se presentan las conclusiones del trabajo en la seccién

5.

2. Conceptos basicos del anilisis estructural

Un estudio del modelo del sistema a través del andlisis estructural permite
extraer la informacién redundante existente en el sistema. El principal obje-
tivo de aplicar un procedimiento estructural es identificar los subsistemas con
informacion redundante para el diagnéstico de fallas.
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El modelo estructural de un sistema se representa por un conjunto de re-
stricciones C = {c1, ...,cn} y un conjunto de variables Z = KU X = {zy,..., 2z}
donde X es el conjunto de variables desconocidas (variables de estado, pardmet-
ros desconocidos) y K es el conjunto de variables conocidas (mediciones, sefiales
de control, pardametros constantes). El modelo estructural de un sistema se rep-
resenta mediante un grafo o matriz de incidencia [6).

Considere el modelo,

z(t) = g(z(t), u(t),6) . (1)
y(t) = h(z(t), u(t),0) . (2
donde:

z(t) € R™: estado del sistema

u(t) € R™: entradas del sistema
y(t) € RP: salidas del sistema

® € R: parametros del sistema

Por tanto, en (1-2) el conjunto de variables y restricciones estd dado respectiva-
mente por:

Z=zUuUy . (3)
C=gUh. (4)
donde g representa el conjunto de restricciones diferenciales:
Z(t) - gi(z(t),u(t),0) =0 i=1,..,n . (8)
y h representa el conjunto de restricciones de medicién:
y;(t) = hj(z(t), u(t),0) =0 j=1,..,p . (6)

Definicién 1 E!l grafo bipartita asociado con el sistema (3-4) es un grafo con
dos conjuntos de nodos C y Z, y aristas entre un vértice ¢; € C y un nodo
zj € Z siy sdlo si la variable z; aparece en la restriccion c; sin importar si es
una restriccion diferencial o de medicion.

Un grafo bipartita, puede ser interpretado de la siguiente manera: todas las
variables y pardmetros conectados con cierto vértice de restriccién tiene que
satisfacer la representacién de la definicion de una arista.

Definicién 2 E! modelo estructural (o estructura) del sistema (C, Z) es un grafo
bipartita (C, Z,€) donde € C CxZ es un conjunto de aristas definido por:

» (ci, 2j) € € si la variable z; aparece en la restriccidn c;.

Definicién 3 La matriz de incidencia M de un grafo bipartita es una matriz
booleana donde las filas corresponden a las restricciones y las columnas a las
variables, esto es, M = {m; j|m; = 1si(ci, z;) € esinom; ; = O}.
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La herramienta bdsica para el andlisis estructural es el concepto de apare-
jamiento en un grafo bipartita. De manera sencilla, un aparejamiento es una
asignacién causal que asocia algunas variables del sistema con las restricciones
del sistema a partir de las cuales pueden ser calculadas. Las variables que no
pueden ser aparejadas no se pueden calcular. Las variables que pueden ser apare-
jadas de diferentes formas pueden ser calculadas de diferentes formas (relaciones
redundantes ARR'’s), por tanto, existe la posibilidad del diagnéstico de fallas y
la reconfiguracién del sistema.

Definicién 4 Un aparejamiento L es un subconjunto de aristas M tal que dos
aristas cualesquiera no tienen un nodo (o vértice) en comun.

Teorema 1 (Descomposicién Dulmage-Mendelsohn) Cualquier matriz de
incidencia perteneciente a un modelo estructural se descompone en tres partes:

1. Sobre-restringido: S* = (C*,Z*) tal que existe un aparejamiento completo
en Z* pero no en C, lo que implica la ezistencia de informacion redundante

en el modelo estructural.
2. Justamente-restringido: S° = (C°, Z°) tal que exziste un aparejamiento com-

pleto en Z° y en co. o
9. Sub-restringido: S~ = (C~,2Z7) tal que existe un aparejamiento completo

enC~ perono en Z~.

z* z*  _ z
ARRs
i) 0 0o |c*
N
s‘_‘;\\
S
N o cD
s
s |

Figura 1. Descomposicién canénica Dulmage-Mendelsohn.

Teorema 2 (Observabilidad estructural) Para que el sistema dado por (3-
4) sea estructuralmente observable son suficientes y mecesarias las siguientes
condiciones:

1. Todos los elementos de X son calculables a partir de las variables conocidas.
2. Los subconjuntos sobre-restringido y justamente-restringido son causales.
3. El subconjunto sub-restringido es vacio.
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2.1. Metodologia a seguir para FDI

= Para la aplicacién del anilisis es tener un modelo del sistema que defina el
comportamiento dindmico, asi como definir las variables que seran medidas
a través de sensores. La seleccion de dichas mediciones afecta la aislabilidad
del sistema.

= Se obtiene el modelo estructural del sistema, para el caso de los inversores
se utiliza la matriz de incidencia.

» Posteriormente, con ayuda de los teoremas de Dulmage-Mendelsohn y Ob-
servabilidad estructural se realiza la descomposicién candnica del sistema
y se determina si el sistema es observable estructuralmente, es decir, si se
pueden calcular todas las variables desconocidas X a partir de las conocidas
K.

» Finalmente, se aplica el concepto de aparejamiento para tener un conjunto
de ARRs que permitan evaluar la detectabilidad y aislabilidad de las fallas
a través de la firma de fallas de cada una de ellas.

Con lo anterior, el andlisis estructural no permite la generacién de residuos
debido a que no existe un modelo explicito del modelo. Sin embargo, determina
el conjunto de restricciones a partir de las cuales se pueden generar los residuos
y también provee la secuencia de cilculo.

3. Modelo del sistema de 2 inversores en paralelo

En este trabajo se considera el sistema de 2 inversores conectados en paralelo
en configuracién Maestro-Esclavo como se muestra en la Figura 2. El inversor
Maestro regula el voltaje de salida de tal manera que sea una sefial senoidal
libre de componentes arménicas para cualquier tipo de carga, otro objetivo del
inversor Maestro es proporcionar una parte de la corriente demandada por la
carga. Por otro lado, el objetivo del inversor Esclavo se encarga de proporcionar
el complemento de la corriente de la carga.

Figura 2. Esquema de la conexién en paralelo de los inversores.



48 Victor E. Espinosa, Nancy Visairo, Victor Cdrdenas

La técnica de control Maestro-Esclavo permite al inversor Esclavo tomar el
lugar del Maestro cuando ocurre una falla en dicho inversor y asi poder seguir
alimentando la carga del sistema de inversores.

Las restricciones que definen el comportamiento dindmico del sistema de 2

inversores estdn dadas por:

—uVep, + L1231 + 2o =0 . (c1)
—u2Vep, + L2d2 + 20 =0 . (c2)
L&y — Log2 = wiVep, — u2Vep, - (ca)
. To
Codg + — =T1+ T2 .
oZo + ) 1 2 (cq)
donde:
To: Tensién de voltaje en el capacitor
I Corriente en el inductor L
To: Corriente en el inductor L2
Vep,, Vep,: Tensiones de voltaje de entrada de los inversores
r(t): Representa una carga dindmica
uy, U2: Seiiales de control de los inversores
Ly, L2 Valores de los inductores
Co: Valor del capacitor de salida

4. Analisis estructural del sistema de 2 inversores en
paralelo

Para el modelo estructural completo del sistema se definen las restricciones
iben el comportamiento dindmico y los sensores del sistema. Por lo

que descr
tanto, se agregan las nuevas restricciones:
:i:o = d.’co . (ca)
I = dzy . (CG)
2.32 =i d.’l:g . (07)
Yo = Zo - (Cs)
n==un- (co)
Y2 = T2 (c10)
. To
Yoal = 773y - (en)

donde:
Yo: Sensor de la tensién de salida
y1: Sensor de la corriente en el inductor L;
y2: Sensor de la corriente en el inductor Ly
Ysat: Sensor de la corriente de la carga
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El modelo estructural esté definido por el conjunto de restricciones
C= {Cl, ...,Cu} .
el conjunto de variables conocidas
K= {u'ls U2, Y0, Y1, Y2, y.ml} .
el conjunto de variables desconocidas
X = {zo, 21,22, Z0, %1, %2, 7(t)} -

En la Tabla 1 se muestra la matriz de incidencia del sistema después de haber

Tabla 1. Matriz de incidencia

\ To|Zy1|T2 j‘n il .‘b_) r(f)
cs |(1)
co (1)
C10 (1)
cs| 1 (I)
Co 1 (1)
c7 1 (1)
cf 1 (1)
Cy 1 1
c2| 1 1
c3 1)1
ca|l1|1[1]1 1

aplicado la descomposicién canénica de Dulmage-Mendelsohn; se puede observar
que existen mas restricciones que variables, y por lo tanto, es posible aplicar los
conceptos de FDI. En particular, se muestra un aparejamiento de tal manera
que las restricciones (c;-c4) sean las que se utilizan para la generacion de las
ARRs. Los (1) representan las variables aparejadas, las variables que se calculan
a través de las restricciones en las cuales son aparejadas.

La descomposicién canénica del modelo estructural de los inversores muestra
que los subconjuntos S® y S~ son vacios, por lo tanto, el sistema completo
pertenece al subconjunto sobre-restringido S* , es decir, se pueden calcular todas
las variables desconocidas a partir de las conocidas, por lo tanto, el sistema es
estructuralmente observable de acuerdo al Teorema 2.

En este trabajo se estudia el siguiente conjunto de fallas:

fu,: Fallas en los impulsores e interruptores del Inversor Maestro.
fu: Fallas en los impulsores e interruptores del Inversor Esclavo.
fyo: Falla en el sensor de la tension de salida.

Falla en el sensor de corriente del inductor L;.

42:  Falla en el sensor de corriente del inductor L.

fy.ui: Falla en el sensor de corriente de la carga.

fyl:
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4.1. Comentarios acerca de la reconfiguraciéon del sistema

1. Cuando se presentan fallas en impulsores o interruptores el proceso de re-
configuracién es sacar de operacién al inversor. Por tanto es necesario saber
qué inversor presenta la falla y seguir alimentando la carga del sistema.

2. Cuando se presentan fallas en los sensores, el proceso de reconfiguracién es
no sacar de operacién al inversor, se sigue operando al sistema con ayuda de

las ARRs.

A continuacién se muestran las ARRs que permiten evaluar la detectabilidad y
aislabilidad del conjunto de fallas para los casos de reconfiguracién mencionados
anteriormente.

c1(u1, cs(yo), cs(co(y1))) - (arry)

c2(u2, c8(¥0)s c7(c10(y2))) - (arrz)

ca(u1, u2, cs(co(¥12)), c7(c10(¥2))) - (arra)
ca(cs(¥o), ca(y1), cr0(y2), es(cs(¥o)), €11 (ya; c8(30))) - (arrs)

En la Tabla 2 se muestra la matriz de firma de fallas con el conjunto de
ARRs; se puede observar que la firma de fallas (columnas) son diferentes, es
decir, se puede tener detectabilidad y aislabilidad completa con el conjunto de

ARRs.

Tabla 2. Matriz de firma de fallas con 4 sensores.

\ ful f“z f!lﬂ f!/l fyz fll.oal
arry| 1 111
arrz 1)1 1
arrsf 1|1 1(1
arry 111]1 1

El resultado anterior es cuando se tienen las 4 mediciones disponibles. A
continuacién se realiza el mismo anilisis para cuando la medicién del sensor de
corriente no se utiliza. Cuando se quita dicho sensor de corriente la confiabilidad
del sistema aumenta. Otra caracteristica es conocer la capacidad de reconfig-
uracién del sistema cuando se pierde el sensor, es decir, analizar si el sistema
resultante atn tiene la capacidad de diagnéstico y aislamiento; por lo tanto, el
conjunto de fallas se reduce a las primeras 5 (fu,, fuzs Fyor fur» fy2 ), en la Tabla
3 se muestra la nueva matriz de firma de fallas. Se observa que la detectabili-
dad no se ve afectada, pero es ficil observar que la aislabilidad del sistema si.
Se pueden notar sélo 3 firmas de fallas, y por lo tanto, es posible aislar los 3
conjuntos de fallas: 81 = {fuys fur }» 52 = {fuz> fu2} ¥ 83 = {fuo}-

Sin embargo, a pesar de la no aislabilidad de cada falla del sistema cuando
se utilizan tnicamente 3 sensores es posible determinar qué inversor falla ya
que el conjunto $; = {fu,, fy,} corresponde al inversor Maestro y el conjunto



Andlisis estructural para diagnéstico de fallas 51
Tabla 3. Matriz de firma de fallas con 3 sensores.

\ [fui[fua]fun S| foa
1

arry 111
arry 111 1
arrg| 1|1 1{1

52 = {fus» fy2} pertenece al inversor Esclavo. Por tanto, es posible disefiar un
control tolerante a fallas, a fin de seguir alimentando la carga del sistema, a un
porcentaje menor de la potencia nominal.

5. Conclusiones

Se presenté de manera detallada un estudio de detectabilidad y aislabilidad
de fallas basado en el andlisis estructural. Las fallas consideradas son en sensores
e interruptores basandose en el modelo de espacio de estado, sin limitar el tipo
de carga del sistema. Se muestra que el anilisis estructural es una herramienta
sencilla pero eficiente para conocer si el sistema presenta redundancias analiticas
que sirvan para resolver el problema FDI. Con respecto a las fallas del sistema de
Inversores se verifica que se tiene informacién redundante que ayuda aumentar
la confiabilidad del sistema ante presencia de fallas. En el caso de 4 sensores se
muestra que existe aislabilidad del conjunto de 6 fallas bajo estudio.
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Resumen En este articulo, se propone un algoritmo de diagndstico de
fallas de actuador para variadores de velocidad de motores de induccidn.
Este algoritmo permite detectar y aislar fallas de circuito abierto en los
interruptores de potencia del inversor. Para la generacidn de las seriales
de residuo se emplea un banco de observadores, y la sintesis de éstos se
realiza en el marco de referencia de estator. Por otro lado, debido a que
sdlo eristen dos actuadores en este marco de referencia virtual, entonces,
se proponen residuos direccionales para lograr la identificacidn de las
fallas presentes en los ejes originales abc. Finalmente, para validar la
filosoffa de diagndstico propuesta en este articulo, se muestran resultados
en simulacién y experimentales considerando fallas concurrentes dentro
del inversor.

1. INTRODUCCION.

El objetivo principal de este articulo es el desarrollo de un esquema de di-
agnostico (FDI) para actuadores de potencia de motores de induccién (MI). El
estudio se centra en el diagnéstico de fallas de interruptor abierto en inversores
trifasicos (Convertidores CD-CA). Dentro de la literatura, distintos enfoques han
sido reportados con este mismo propdsito: [2], (4] y (11]. En [4], para diagnosticar
fallas de interruptor abierto en inversores PWM, se usa un enfoque basado en el
reconocimiento de patrones aplicado al vector de corrientes de estator, el cual es
obtenido usando la transformacién de concordia. La implementacién del algorit-
mo se basa s6lo en la informacién de las corrientes de linea. Por otra parte, en (2]
se propone una red neuronal para detectar y aislar una condicién de falla de in-
terruptor abierto. La red debe ser entrenada en cada punto de operacién deseado
( ) para obtener un desempeiio aceptable. Debido a las condiciones
de balance en el sistema trifésico, sélo dos sensores de voltaje, dos sensores de
corriente y la informacién del torque eléctrico son usados como entradas a la red
neuronal. En [11), se investigan algunas técnicas para el diagndstico de fallas en
inversores PWM. En éste trabajo se considera que sélo una falla de interruptor
abierto puede ocurrir al mismo tiempo. Tomando algunas mediciones de voltaje
en puntos clave del inversor, las sefiales de residuo pueden ser obtenidas por
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una comparacién directa de los voltajes medidos con los voltajes de referencia
obtenidos con las sefales de referencia PWM. Sin embargo, a pesar de todos es-
tos esfuerzos, algunos aspectos précticos del diagnéstico no han sido abordados.
En este contexto, el esquema FDI propuesto en este articulo mejora los esquemas

previos en los siguientes puntos:

s El algoritmo FDI es independiente del torque de carga T;

» Fallas simultdneas pueden ser aisladas;

s La deteccién de las fallas puede ser lograda en una manera cuantitativa y
con una respuesta relativamente rapida;

s El aislamiento de las fallas puede ser logrado en un tiempo menor a 3 ciclos

de red;
s Sélo 3 mediciones son requeridas para la implementacién del algoritmo FDI.

El algoritmo FDI propuesto asume que se tienen disponibles los pardmetros
caracteristicos del ML Esto es factible si se tiene un variador de velocidad (VV)
acoplado al MI operando bajo un esquema de control retroalimentado, debido a
que previamente se debié haber realizado una identificacién de los parametros del
motor con propésitos de control. Sin embargo, es importante resaltar que la falta
de precisién en la estimacién de estos parémetros podria afectar el desempeiio
de los residuos, lo cual seria la principal desventaja de este enfoque. Por otro
lado, no se requieren nuevas mediciones dentro del sistema, y sélo se utilizan las
que emplea el mismo algoritmo de control.

La organizacién del resto del articulo se presenta a continuacion. En la Sec.
2, se describe el modelo matematico del MI en el marco de referencia de estator.
El banco de observadores usado para la generacién de las senales de residuos se
muestra en la Sec. 3. Ademss, se ilustra la técnica sugerida para la evaluacién de
éstos. La Sec. 4 presenta resultados de simulacién y experimentales obtenidos con
el esquema FDI propuesto. Finalmente, en la Sec. 5 se concluye con comentarios

finales.

2. MODELO MATEMATICO DEL MI

En esta seccién, se presenta el modelo matemético del MI en el marco de
referencia de estator (d, g) [9]. En éste marco se estudia el efecto de las fallas del
actuador de potencia. De acuerdo con [3], este tipo de fallas pueden ser mode-
ladas por una estructura aditiva: u£ () = uq(t) + fua(t), donde uﬁ (t) representa
la sefial de control actual, u4(t) la sefial de control nominal y fy4(t) el cambio
inducido por la falla en el actuador u4. De igual forma se modela el efecto de la
falla en el actuador ug [ver Ec. (1)). Asumiendo que la conexién del neutro del
motor no se encuentra disponible en la aplicacién, entonces, el modelo obtenido
es descrito por dos corrientes de estator (igs,%qs), dos flujos de rotor (Aar, Agr)
y la velocidad mecénica wy, como se muestra en la Ec. (1):

&1 = =21 + afx3 + npfTaxs + S[uq + fudl
&2 = =722 + afzs — npPT3Ts + 6[ug + fug)
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I3 = —az3 + almT) — npT4Ts (1)
4 = —azq4 + almTz + npT3zTs
s = —Kfzs + p.(.’L'zIa . 1‘13:4) — kT

donde z = (21,72,%3,%4,%5)7 = (ids,%qs» Mdry Agr,wm)T. Ademés, a = R,/L,,
B=Lm/oL,Le,y= (Lf,.}?»r/UL.L.Q-)‘*'(Rn/ULa), p=3n,Lm/2JL,, 6 =1/0L,,

=1/Jyo =1-(L%/L,L,), son una reparametrizacién del modelo del motor
de induccién, donde a, B, 7, u, 8, kK y 0 son pardmetros conocidos, los cuales,
dependen de la resistencia de estator R,, la resistencia de rotor R,, la inductancia
propia de estator L,, la inductancia propia de rotor L., la inductancia mutua
L, el coeficiente de friccién mecédnico f y el momento de inercia J. Por lo que,
en la Ec. (1) se considera a (ug,u4)T como el vector de entradas nominales en
el sistema, y a la entrada T, como el par de carga.

Finalmente, notar que en estas coordenadas (d, q), s6lo 2 fallas de actuador se
presentan (fud, fuq)- Sin embargo, en las coordenadas originales pueden ocurrir
hasta 3 fallas, las cuales se relacionan con cada una de las ramas del inversor
trifdsico. De esta manera, es necesario realizar un post-procesamiento de las
senales de residuo resultantes, con el propésito de aislar cada uno de los casos
de falla en el actuador de potencia.

3. FDI EN INVERSORES TRIFASICOS

Ahora, en esta seccién se presenta brevemente la generacién y la evaluacién de
las sefiales de residuo. La etapa de sintesis se basa en un an4lisis FDI geométrico
que ha sido realizado previamente para la obtencién de un banco de observadores
6], donde las fallas consideradas son fug ¥ fug, las cuales representan falla de
actuador eje- y falla de actuador eje- , respectivamente. Los conjuntos de fallas
estudiados con este enfoque se muestran en la Tabla 1. En el modelo analizado,
se asumen tres mediciones (ids, %gs,Wm), dos fallas (fuq, fuq) y una perturbacién
desconocida T De acuerdo con el anélisis geométrico [5), se obtiene que PFGR,

Cuadro 1. Conjuntos de fallas de actuador estudiados.

FPRG (|Falla[|Perturbaciones
PFGRl fud fuq; TL

FGRQ fuq I Suds To

y PFGR, tienen solucién, lo cual implica que existe un cambio de coordenadas
en el espacio de estados, y otro en el espacio de salidas, tal que éstos permiten
obtener un sub-sistema sensible a la falla fy4 y desacoplado de las entradas
(fug»T1), y otro sensible a la falla fuq y desacoplado de las entradas (fud, T1)-
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Figura 1. Sistema Inversor Trifésico-Motor de Induccién.

3.1. Soluciéon para PFGR,;
Por brevedad, sélo se muestra el sub-sistema obtenido para PFGR;:

&) = =z + afz3 + npfzays + duq + 6 fud

%3 = —azx3 + aLmT) — npTays (2)
Iy = —az4+alpys + NpT3Y3
n=z

el cual, sélo es sensible a la falla f,4, y ademéds, la no-linealidad de éste satisface
la condicién de Lipschitz , al asumir un rango de operacién limitado
para el motor de induccién. Para evitar confusiones, los sub-sistemas son rep-
resentados en las coordenadas originales descritas por el sistema mostrado en
la Ec. (1). Por 1ltimo, se propone un observador del tipo Luenberger para este
subsistema, y asi se obtiene un generador de residuo para detectar la falla fyq.
La estructura dindmica de este observador estd dada por:

&) = —yi, + afits + npPEays + dug + k11 (y1 — 91)

i3 = —ais + alpd; — nptays + k12(v1 — 91) (3)
T4 = —ads + almyz + npdsys + kis(y1 — §1)
h=&

y la sefial de residuo se calcularfa por la siguiente expresién:
ra(t) =y — 9. (4)
Las ganancias de correccién (kyy, kyo, k13) en (3) pueden obtenerse para garan-

tizar la convergencia del error en condiciones nominales, al evaluar la constante
de Lipschitz segun los algoritmos descritos en [1],[10].
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3.2. Solucién para PFGR;

Para el caso PFGR;, el observador para el sub-sistema resultante estd dado
por:

T2 = —yEo + afEs — npPEsys + Sug + ka1 (y2 — J2)

&3 = —ad3 + aLmy1 — npEays + kaa(y2 — §2) ®)
T4 = —afq + aLlm2 + npiays + ka3 (y2 — §2)
g2 =22

y la senal de residuo se obtiene a partir de:
7o(t) =2 — fo. (6)

Notar que el campo no-lineal sigue cumpliendo la condicién de Lipschitz de
manera local. Por lo tanto, las ganancias (k21, k22, k23) pueden derivarse a partir
de las condiciones de convergencia planteadas en [1),[10].

3.3. Etapa de Evaluacién y Aislamiento

En esta seccion, se deriva la evaluacién de los residuos dg en (4) y (6) con el
propésito de lograr un aislamiento de las fallas del inversor PWM. Este paso es
necesario debido a que las fallas del convertidor aparecen en el marco de refer-
encia abc (ver Fig. 1), y la deteccién y el aislamiento han sido realizados en el
marco de referencia dg. En el marco abc, hay tres posibles fallas relacionadas a
cada una de las ramas del inversor, pero sélo se construyen dos residuos (rq, 7q).
Por lo tanto, los residuos (rq,74) han adquirido
de acuerdo a cada interruptor en el puente inversor. Si dentro de la operacién del
inversor ocurre una falla de interruptor abierto, entonces ésta obstruye el flujo
de corriente por alguna de las fases del motor (4], ya sea el semiciclo positivo
o0 negativo, y se observaria en consecuencia un voltaje de alimentacién dese-
quilibrado. En el caso de un falla en el interruptor superior, se limita ahora el
flujo en la direccién positiva de esa fase del motor; y en el caso del interruptor
inferior, se limitaria la direccién negativa. De esta manera, la polaridad del er-
ror instantdneo en la estimacion de las corrientes serd de utilidad para aislar el
interruptor con falla.

En este trabajo, se propone usar la relacién entre los ejes dg y abc [9] para
lograr el aislamiento de las fallas en el marco abc:

Tqd = [AI Zabe (7)
donde ZTgd = [.’L'q, zd] Tabe = [.’L‘a,.’tb, :!:c]

w=3[ 54

2 2
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Definir ahora la direccién unitaria de los actuadores en el marco de referencia abe
como eg = (1,0,0)T, e = (0,1,0)T y e. = (0,0,1)T. Entonces, las direcciones
resultantes en el marco dg son dadas por:

[Alea [A)es (4] ec

U= Tded T TAles] ¢ T TAled] ®

Por lo tanto, (va, ¥s, ¥c) SON vectores unitarios relacionados a las direcciones de
las fallas de actuador en los ejes abc en el marco dg. Se sugiere entonces evaluar
la contribucién del residuo en esas direcciones tomando el producto-interno de
vectores [7]:

Ta = (‘Ua,"'qd) vy = (vb,"qd) 7 Te= ('Uc, qu) 9

donde rog = (rg,ra)T denota el vector residuo formado por la Ec. (6) y la
Ec. (4). De esta manera, los residuos (r4,7s,7.) cuantifican la magnitud de la
falla y direccionalidad con respecto a los ejes abc. Notar que, en la Ec. (9), se
omite el valor absoluto, debido a que la direccién de incremento proporcionara la
informaci6n necesaria para el aislamiento. Finalmente, es importante resaltar
que el andlisis FDI geométrico sélo garantiza la condicién de desacoplo para
las direcciones de los actuadores (ug,u,). Pero debido a que existen 6 fallas
en el sistema real, los residuos mostrados en la Ec. (9) podria no presentar un
desacoplo perfecto entre los posibles escenarios de falla. De cualquier manera,
se espera obtener una propiedad aceptable de separabilidad, debido a que los
vectores (vg, Us, Ve) estdn distanciados 120° uno del otro en el plano dg [9).

4. RESULTADOS EXPERIMENTALES

En esta seccién, se presentan resultados de simulacién y experimentales, los
cuales permiten validar las ideas presentadas en este articulo. Las simulaciones
han sido obtenidas con el programa MATLAB/SimPower Systems(©), y se con-
sidera el siguiente escenario de falla en el (ver Fig. 1):

Caso A : fallas simultdneas de interruptor abierto ocurren en la rama c sobre
el interruptor (Ss), y en la rama a sobre el interruptor (S4)
del inversor trifésico en ¢ = 0.3s.

Por otro lado, se realiza la evaluacién experimental con un MI de 1 H.P. (Baldor)
y el siguiente escenario de falla:

Caso B : fallas simultdneas de interruptor abierto ocurren en la rama b sobre
el interruptor (S3), y en la rama c sobre el interruptor (S2)
del inversor trifésico en t = 3.166s.

Para el escenario de simulacién Caso A, se considera un par de carga inicial
T, =8N.m. (66 % a velocidad nominal), y en ¢ = 0.225s se presenta un escalén
de carga T, = 11N.m. (92% a velocidad nominal). La potencia y velocidad



Diagnéstico de fallas de interruptor abierto en inversores PWM... 59

base del MI son 3 y 1750 , respectivamente; y el nimero de par de
polos np = 2. El voltaje nominal de linea es 220 V;pm, y la frecuencia nominal
es 60 . La Tabla 2 muestra los pardmetros del motor de induccién usados
durante la simulacién. El inversor PWM est4 operando a una frecuencia de
conmutacién de 10 kHz. Los resultados para el Caso A son ilustrados en las

Cuadro 2. Pardmetros del Motor Induccién

Parametro|| Valor (Simulacién) Valor (Experimento)

R, 7.73 2 11.4045 2

R, 2.79 R 6.5597 N2

L, 0.113 H 0.7917 H

L, 0.112 H 0.7709 H

Lm 0.100 H 0.7556 H

J 0.015 kg — m”~ 0.0084 kg — m*®

f 0.002 N.m/(rad/sec)||1.3 x10~° N.m/(rad/sec)

Figs. (2) y (3). Primero, se observa después del cambio de carga en t = 0.225s,
un incremento en las corrientes de linea. Sin embargo, notar que los residuos
no fueron afectados por este cambio de la perturbacién. Luego, las fallas de

%2 oz oz 3 : 038 oA 048 058
tiempo (seg.)

Figura 2. Resultados de Simulacién Caso A: (superior) velocidad angular w (rad/s),
(inferior) corrientes de estator igse (Amps.).

interruptor abierto ocurren en las ramas a y ¢, y los residuos rq y 7 enseguida
indican la presencia de éstas. Ademas, después de que ocurren las fallas (ver.
Fig. 2), la velocidad mecénica w presenta una oscilacién debido a la asimetria en
la entrada de alimentacion, la corriente i, fluye sélo en direccién positiva, y la
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corriente i, en direccién negativa. Como se esperaba, el residuo 7, es diferente de
cero, pero su magnitud es significativamente menor que 75 y 7c lo que permite
detectar exactamente las fallas. Esto se debe a que las fallas no son reconstruidas
por los residuos. Como resultado, se ubica un umbral thy = 6 para la evaluacién
de residuos, y asi evitar falsas alarmas. Sin embargo, este umbral serfa fijo para

posteriores evaluaciones. Durante el escenario experimental Caso B, se presenta

o8
tiempo (scg.)

Figura3. Resultados de Simulacién Caso A: Residuos, (superior), fase a, (en
medio) fase b, (inferior) fase c.

un escalén de carga en t = 1.3s. La potencia y velocidad base del MI son 1

y 1750 , respectivamente; y el nimero de par de polos n, = 2. El voltaje
nominal de linea es 220 Vi, ¥ la frecuencia nominal es 60 . Los parametros del
motor de induccién fueron identificados experimentalmente mediante un escalén
de voltaje, y se muestran en la tabla 2. El inversor PWM opera a una frecuencia
de conmutacién de 10 kHz. Ahora, las Figs. (4), (5) y (6) presentan los resultados
para el Caso B. Similar al Caso A, se observa después del escalén de carga en
¢t = 1.3s un incremento en las corrientes de linea (ver Fig. 4). Sin embargo, los
residuos no fueron afectados por el cambio en la perturbacién (ver Fig. 6). Luego,
después de las fallas de interruptor abierto en las ramas b y ¢, los residuos 7y
y . rapidamente muestran la presencia de estas fallas. El incremento en 7 es
negativo, y positivo en r.. Este efecto es debido a las fallas en los interruptores
inferior y superior, el cual es consistente con el Caso A. Como resultado, ahora
la corriente i, es limitada a fluir en la direccién positiva, y %4 sélo en la direccién
negativa [ver Fig. (5)]. El umbral calculado th; = 1.25 fue elegido para la
evaluacion de los residuos. En conclusién, si el residuo cruza el umbral en la
direccién positiva, entonces, se detecta una falla en el interruptor inferior, y si
ahora el residuo cruza el umbral negativo se identifica una falla en el interruptor
superior. Asi, el esquema de diagnéstico basado en modelos propuesto en este
trabajo, detecta y aisla las 6 fallas de actuador en el inversor de potencia del
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tiempo en que ocurre la fake—s
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Figura4. Resultados Experimentales Caso B: (superior) velocidad angular w
(rad/s), (inferior) corrientes de estator (Amps.).

- - —
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Figura 5. Resultados Experimentales Caso B: corrientes de estator (Amps.).

o—— camblio de par de carga — I':;“ erlque ocurrd

ﬂems:a'@eof)’

Figura 6. Resultados Experimentales Caso B: Residuos, (superior), fase @, (en
medio) fase b, (inferior) fase c.
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motor de induccién. En ambos casos (A y B) las ganancias de los observadores
en la Ec. (3) y en la Ec. (5) fueron calculadas usando las matrices resultantes
(A,C) y el comando lgr de MATLAB. Notar que, para la implementacién de los
observadores (3) y (5), son s6lo necesarias tres mediciones i4, ip, Wy debido a la
condicién de balance en el motor [ic = —(ia + ip)] y las sefiales moduladoras del

control (uq, Us, uc) €n el actuador.

5. CONCLUSIONES

En este articulo, se ha presentado una filosofia de diagnéstico de fallas para
detectar y asilar fallas de interruptor abierto en inversores PWM alimentado un
MI. El esquema propuesto, sélo requiere 3 mediciones para su ir‘nplementacio’n
(ta, ibywWm) ¥ considera regimenes de operacién a velocidad vanable. y par de

) arbitrario. Con este enfoque, se pueden lograr tiempos de

carga . ]
deteccion casi instantdneos, y tiempos para el aislamiento de fallas menores a 3

ciclos de red.
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Restimen. Este trabajo presenta la identificacion del modelo de un motor de
corriente directa empleando la metodologia de minimos cuadrados ARX. En el
modelo identificado se emplea un algoritmo de control adaptable para presentar
resultados sobre el control de la velocidad del motor de corriente directa. Se
obtienen datos reales de entrada-salida del motor y se calcula el modelo
empleando el método de identificacion paramétrica de minimos cuadrados. El
modelo obtenido se valida en tiempo real comparando la seiial de salida del
motor con la del modelo obtenido para una misma seial de entrada. Se diseiia
un algoritmo de control adaptable indirecto recursivo para realizar el control de
la velocidad del motor, estos resultados se presentan a nivel simulacion.

Palabras Clave. Control de motores, asignacion de polos, control de velocidad,
control adaptable, identificacion por minimos cuadrados.

1 Introduccion

Los motores de corriente directa se utilizan ampliamente en aplicaciones industriales.
No obstante que sus propiedades de operacion son accesibles, son bien conocidos los
efectos no lineales presentes en la maquina y que se reflejan durante el control de los
mismos, particularmente en la region de operacion del motor a baja velocidad. Aqui,
los efectos de la friccion son los mas significativos, ademas de otras no linealidades
tipicas como son: histéresis, zona muerta y saturacion [1], (2}.

Uno de los problemas para la implementacion de sistemas de control automatico es
obtener un modelo que describa la dinamica del sistema a ser controlado.
Normalmente este modelo no esta disponible o es muy complicado para propdsitos de
disefio, por ello es importante disponer de un modelo lo suficientemente simple para

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 65-74
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trabajar con ¢él, pero que incluya las caracteristicas esenciales del proceso [3].

La identificacion paramétrica, es ¢l método mas comin de identificacion de
sistemas dinamicos, estd basado en los denominados métodos de minimizacion del
prediccion, derivados de la tradicional teoria de minimos cuadrados. La
adaptacion de esta teoria a la identificacion de procesos se basa en aceptar como
cierto que el proceso puede representarse por un modelo de estructura fija,
generalmente una ecuacion lineal en diferencias, lo que implica que dicho modelo
tiene naturaleza discreta. La aplicacién de este algoritmo puede hacerse fuera de linea
o no recursiva, mediante el uso de toda la informacién disponible de entrada y salida
del proceso para determinar un modelo invariante en el tiempo. También, puede
hacerse de forma recursiva, de manera que partiendo de una estimacion inicial
generalmente arbitraria, de los parametros del modelo, se va actualizando y
mejorando con cada nueva informacion de entrada y salida obtenida, lo que permite
obtener una estimacién de pardmetros variables con el tiempo. Resulta obvio que la
identificacion recursiva esta especialmente concebida para usarse dentro de lo que se
conoce en la bibliografia especializada como lazo de control adaptable.

En [4), utilizan el modelo no lineal de un motor de corriente directa con conexién
en serie. Comparan sus resultados de simulacion en lazo cerrado con resultados en
lazo cerrado en tiempo real. Finalmente demuestran que un observador no lineal para
]a estimacion de la velocidad y el par se puede construir basandose solamente en la
medicion de la corriente del motor. En [5], se realiza una identificacion en linea y se
diseiia el controlador para un motor de corriente directa usando redes neuronales. En
este trabajo se toma el problema del modo mas general posible preservando la
fidelidad del modelo completo, las cargas del motor se modelan en linea y se

controlan mediante retropropagacion de redes neuronales.

error de

2 Descripcién del Equipo

El problema en el motor de corriente directa consiste en controlar la velocidad de giro
aplicando un voltaje al devanado de armadura del mismo. En la Figura 1 se aprecia el
equipo a utilizar. En los datos de placa del motor se observa que la velocidad nominal
es de 3600 rpm y la tension de alimentacion es de 220 Volts.

Se emplea el médulo DL 2637 de la marca de Lorenzo® para poder alimentar al
devanado de armadura con un voltaje variable de corriente directa. Este modulo
permite con un voltaje entre 0 y 10 volts (sefial de control), variar un voltaje de
corriente directa entre 0 'y 220 volts. Con la finalidad de obtener la forma de la sefial
de voltaje aplicado a la armadura como sefial de entrada a la planta, se utiliza un
sensor de voltaje de la marca LEM, modelo LV100-300.
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Fig. 1. Motor DL10200A 1 de la marca De Lorenzo®.

Para obtener la sefial de velocidad (®) se emplea un médulo de la marca De
Lorenzo®, modelo DL 10300PAC. Este médulo proporciona una ganancia de
Imv/min’ es decir, para 3600 rpm del motor proporciona 3.6 Volts.

3 Identificacion del Modelo del Motor

En esta seccion se presenta la metodologia empleada para identificar el modelo del
motor de corriente directa, se emplea una estructura ARX para lograr este objetivo. A
diferencia de los métodos de identificacion clasica, los de identificacion paramétrica
permiten caracterizar de forma mas ajustada los modelos, ya que incorporan en su
estructura modelos de perturbacion.

3.1 Desarrollo de la Identificacion del Modelo del Motor

Para la adquisicion de datos de la velocidad y voltaje se emplea la DAQ PCI 6071E
de National Instruments®. Los sensores de velocidad y voltaje se conectan a las
terminales de entrada analogica de la tarjeta de adquisicion. Esta tarjeta también
cuenta con una terminal de salida analégica que proporciona una sefial de voltaje
entre 0 y 10 volts, esta sefial entra al modulo DL 2637 De Lorenzo®, el cual entrega
un voltaje de corriente directa al devanado de armadura del motor entre 0 y 240 volts,
de esta manera se puede controlar la velocidad del motor al variar el voltaje de
armadura.

Para identificar los parametros de un sistema, es necesario que la sefial de entrada
excite todos los modos rapidos y lentos de la planta, de tal forma que ésta pueda
responder con informacion util a ser procesada por los algoritmos de identificacion.

El motor de corriente directa no se puede operar por debajo de un 60% de su
velocidad nominal (dato del fabricante). En este trabajo se considera un minimo del
70%, por lo tanto, la velocidad minima que se considera es de 2500 rpm para un
voltaje de entrada de 150 volts aproximadamente; y la velocidad maxima de 3600 rpm
para un voltaje de entrada de 220 volts.

Tomando en cuenta lo anterior se genera la sefial de entrada, la cual contiene
excitacion persistente dentro del rango de operacion de este motor. Durante el proceso
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de adquisicion, se hicieron ocho experimentos de entrada y salida del sistema con el
fin de implementarlas en el Toolbox IDENT de Matlab y obtener un modelo con la

estructura ARX. '
El tiempo de muestreo utilizado en este trabajo es de 0.01 seg. Se toma este

tiempo teniendo en cuenta que la constante de tiempo del sistema es
der =0.1849 seg . Esta constante de tiempo se obtiene al observar la respuesta del
motor ante una entrada escalon. Una regla cominmente usada consiste en escoger un
tiempo de muestreo alrededor de diez veces el anchg de banda del sistema: Esto
corresponde aproximadamente a muestrear en torno a cinco u ocho valores c!el tiempo
de subida de la respuesta al escalon del sistema [6]. Por lo tanto, el tiempo de

muestreo escogido para este trabajo cumple con este requisito.
Los datos que resultaron con mejor porcentaje de ajuste se muestran en la Figura 2.
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Fig. 2. Datos: arriba.- velocidad del motor; abajo.- voltaje de armadura.
Estos datos proporcionan la siguiente funcion de transferencia:

w(s) 98.64s + 8844 ™
G(S) e TR e o
V(s) s°+81.435+563.2

donde: V(s) es el voltaje aplicado a la armadura del motor, y w(s) es la velocidad
del motor en rpm.

Para validar el proceso de identificacién, se someti6 el modelo identificado a una
prueba en tiempo real trabajando de manera paralela con el motor. Se aplica un
voltaje de entrada y con ayuda de Simulink de Matlab se obtienen los resultados que
se aprecian en la Figura 3. Como se observa, el modelo identificado responde
aproximadamente igual que el motor para una misma sefial de voltaje. El error entre
ambas seiiales es de 1.1%.
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Fig. 3. Velocidad del Motor y del Modelo identificado en revoluciones por minuto.

Para realizar la adquisicion de datos en tiempo real en este trabajo, se utiliza la
herramienta xPC Target de Matlab. El xPC Target es una aplicacion cliente/servidor
que permite conectar los modelos creados en Simulink con sistemas fisicos, y
simularlos en tiempo real [7]. La aplicacion se desarrolla en una PC de escritorio
(host), con Matlab, Simulink, Real-Time Workshop y un compilador de C instalados.
En esta PC se crean los modelos usando bloques de Simulink y se genera el codigo
correspondiente. Posteriormente, este codigo se ejecuta en tiempo real en una segunda
PC (target). Tanto el host como el target no requieren ningin hardware especifico,
basta con una PC de escritorio [8].

4 Control Adaptable

Un controlador adaptable puede verse como un controlador que puede modificar su
comportamiento en respuesta a cambios en la dindmica del proceso, y puede reducir
los efectos de las perturbaciones. De igual forma, puede verse como un controlador
con parametros ajustables y un mecanismo para ajustar estos parametros.

4.1 Regulador Autosintonizable (STR)

El regulador auto sintonizable (STR) se obtiene mediante un acoplamiento entre el
controlador convencional y los pardmetros estimados on-line. La operacién de este
controlador es la siguiente: en cada instante, el estimador envia al controlador los
valores estimados, los cudles son calculados a partir de las medidas de entrada-salida
de la planta. El regulador calcula la accién de control correspondiente a esos valores,
la cual causa una nueva salida de la planta. El ciclo de adaptacion se repite, y asi, la
accion de control cambia cuando existen cambios en los parametros de la planta.
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Teniendo en cuenta que los pardmetros del motor de corriente directa se
desconocen y que pueden presentar cambios significativos a baja velocidad debido a
las caracteristicas no lineales del mismo, en este trabajo se disefia un regulador auto
sintonizable (STR) para controlar la velocidad del motor.

4.2 Control Adaptable Indirecto

En el regulador auto sintonizable indirecto, los parametros de la planta se identifican
en linea. Varios métodos de identificacion pueden utilizarse para realizar la

identificacion, en este trabajo se utiliza el método de minimos cuadrados recursivos.

Considere el proceso con una entrada y una salida [9]:

Ay(t) = Bu(t)+v(1) . (2)

donde y es lasalida del sistema, u esla entrada al sistema y v es una perturbacion.
El proceso representado por (2) puede escribirse como:

Yty =-ayt-1)—-ay(t=2)—..—a,y(t—n) 3)
+bu(t—dy)+...+bu(t—d, —m)
El modelo (3) es lineal en los parametros y puede ser representado de la siguiente
manera:
Y =0 (t-1)8. (C)]

donde @ es el vector de regression y 0 es el vector que contiene los parametros:

=la, @ = & B we Bl

@' (=D =[=y(t=1)..= y(t=n)

u(t—d,)..u(t—d,—m)] ®

El estimador de minimos cuadrados con factor de olvido exponencial esta dado por:

(1) = 6(t-1)+ K(D)e(t)

£(0)=y(0) -9 (t=1B(t~1)
K(t)=P(t-Dp(t=1)(A+@" (t=1)P(t-Dp(t-1))"
P(t)y=(I-K@)p (t=1)P(t-1)/A

(6)

donde £(¢) eselerrory P(t) es la matriz de covarianzas.

Si la sefial de entrada al proceso es capaz de excitarlo de manera persistente y la
estructura del modelo estimado es compatible con el proceso, los valores estimados
deben converger a los valores reales.
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4.3 Ubicacion de los Polos de Grado Minimo

Una vez que se determinan los parametros del modelo, se proponen los polinomios
que contienen la respuesta deseada del sistema en lazo cerrado, 4, y B,; y un

observador polinomial A4,. Estos polinomios deben cumplir con las siguientes
condiciones de compatibilidad:

grado(4,,) = grado(A)

grado(B,) = grado(B)

grado(A,) = grado(A)— grado(B*)-1 Q)
B,=B"B,

El polinomio B se factoriza como B=B*B~, donde B* es ménico. B* es un
polinomio que contiene todos los ceros estables y bien amortiguados del sistema,

estos ceros pueden cancelarse mediante el controlador. B~ corresponde o los ceros
inestables o pobremente amortiguados; B~ es un factor de B, . Posteriormente se
encuentran los polinomios R'y S con grado(S) < grado(A) de:

AR+ BS =44, . ®)

se forman los polinomios R=R'B* y T = 4,B, y se calcula la sefial de control de:

Ru=Tu -Sy. (©)]

donde: u es la sefial de control; u, es la sefial de referencia y y es la salida del

sistema. Este método a menudo es llamado en la literatura como ubicacion de los
polos de grado minimo [9]. En el caso particular de disefio en el que se cancelan todos
los ceros de la planta:

grado(4,) = grado(A)—- grado(B)-1
B, =4,(1)g"

B =bh, (10)
B*=B b
=4 (l)q%
El polinomio caracteristico en lazo cerrado se calcula de la siguiente manera:
4. =B"4. an

La ecuacién Diofantina se reduce a:
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ARwbS=4 =4,4,. (12)

4.4 Control Adaptable Indirecto aplicado al Motor de Corriente Directa

Para este trabajo el disefio del controlador se realizo de la siguiente manera: de la

identificacion recursiva se obtienen los siguientes polinomios que describen la planta
en ese instante:

B(g) _  ba+th (13)
Alq) ¢ +aq+a,
el grado(4)=2y el grado(B)=1, los polinomios deseados para la respuesta del
sistema en lazo cerrado son:
B(p)  bwa  _ 0.0094q (14)
4,(q) T ¢ +a,q+a,, q° —1.86g+0.8694 )

Los polinomios deseados corresponden a un sistema con una frecuencia natural de
5 rad/seg y un factor de amortiguamiento de 0.7. El parametro b,, se selecciona para

que la ganancia estatica del sistema sea unitaria. Siguiendo con el procedimiento se
factoriza el polinomio B y se obtiene lo siguiente:

B*(q)=q+%

B (9)=5, 15)

- _b.q
5=

Los polinomios R, S y T son de primer orden; el polinomio R' es de grado cero,
es decir, R'=1; el grado de B* esunoy el grado de A, es cero. Se elige A,(q)=1.
La ecuacion Diofantina es:

(qz+a,q+a2)-l+bo(soq+s,)=q2+amlq+amz, (16)
la solucion de esta ecuacion es:
m 4 =9 ;5= e L 0 a7
by by

El controlador es caracterizado por los siguientes polinomios:
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R@)=8" =g+
0

S(@)=s5,9+5 a®)
T(@)= 458, =9

Entonces la ley de control se calcula en linea como sigue:

u(t) =ty (t)=s,y(t)=s,y(t =D —=ru(t-1). 19)

4.5 Resultados

El algoritmo de control se aplica a nivel simulacién al modelo identificado del motor
de corriente directa. En la Figura 4 (arriba), se observa el seguimiento de la
trayectoria de velocidad por parte de la salida del sistema, presenta unos pequefios
sobre impulsos de alrededor del 4%; el seguimiento se logra alrededor de 2 segundos.
La seifial de referencia utilizada es un tren de pulsos con una amplitud de 3000 rpm.
En la Figura 4 (abajo), se presenta la ley de control, que para el caso del motor de
corriente directa corresponde al voltaje de armadura, este alcanza en su punto mas
alto 220 volts, con lo cual se garantiza que el motor trabaja dentro de sus parametros
nominales.
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Fig. 4. Seguimiento de la referencia y ley de control.
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5 Conclusiones

Se realizé la identificacion del modelo de un motor de corriente directa empleando
una estructura ARX y la metodologia de minimos cuadrados; este modelo se valido en
tiempo real mostrandose la comparacion con el motor real. Se disefié un algoritmo de
control adaptable indirecto y s€ aplicé a nivel simulacién al modelo del motor. Como
se aprecio, los resultados fueron aceptables en cuanto al control de la velocidad del
motor, la ley de control se muestra suave y dentro de los limites nominales de la
méquina. Como trabajo futuro se propone aplicar el algoritmo de control disefiado en

tiempo real.

6 Agradecimientos

Los dos primeros autores agradecen a la Universidad Tecnolégica de Campeche por
todo el apoyo brindado para realizar este trabajo. El tercero, cuarto y quinto autor
agradecen al Promep su apoyo a través del proyecto P/-CA-7 2006 05.

Referencias
Tsang, KM, and Li, G.: Robust Nonlinear Nominal-Model Following Control to
Overcome Deadzone Nonlinearities. IEEE Transactions on Industrial Electronics, 48, 177-

184 (2001).
Chiasson, J., and Bodson, M.: Technical Notes and Correspondence Nonlinear Control of

2:

a Shunt DC. IEEE Transactions on Automatic Control. 38, 935-942 (1993).

3. Garcia, R., Sanchez, EN., Ruz, J. A,, Pacheco, J. G., y Shelomov, E.: Seguimiento de
Trayectorias Basado en Regulacion Lineal y Control Difuso Takagi-Sugeno Aplicado al
Problema de la Bola y la Viga. Memorias de SAAEI, pp. 365-370. Santander, Espaiia
(2005).

4. Mehta, S., and Chiasson, J.: Nonlinear Control of a Series DC Motor Theory and
Experiment. IEEE Transactions on Industrial Electronics, 45, 134-141 (1998).

5. Rubaai, A., and Kotaru, R.: Online Identification and Control of a DC Motor Using

Learning Adaptation of Neural Networks. IEEE Transactions on Industry Aplications, 36,

935-942 (2000).

6. Agt‘x)ado, A., y Martinez, M.: Identificacion y Control Adaptativo. Prentice Hall, Espaiia,
(2003).

7. The MathWorks Inc. xPC Target, User’s Guide, ver. 2.0.1. U.S.A., (2003).

The MathWorks Inc. Getting Started with xPC Target, ver. 2. U.S.A., (2003).

9. Astrom, K. J., y Wittenmark, B.: Adaptive Control. Addison-Wesley Publishing Co. Inc.,

U.S.A,, (1995).



Un enfoque algebraico-diferencial para la estimacion de
las corrientes del rotor en el motor de induccion.
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Resumen. Este trabajo presenta un observador no lineal basado en la condicién
de observabilidad algebraica, que se obtiene a través de la estimacién algebraica
de las derivadas de orden finito de las sefiales de entrada y salida del sistema.
Para manipular las variables del sistema y sus derivadas se usan conceptos de
algebra diferencial. Para ilustrar la metodologia de disefio de los observadores
algebraicos se estiman las corrientes del rotor en el modelo del motor de
induccién jaula de ardilla basado en corrientes y voltajes de estator.

Palabras clave: Estimacién de estados, observador algebraico, reconstructor de
estado, algebra diferencial, motor de induccién jaula de ardilla.

1 Introduccion

Diseiiar un observador no lineal puede resultar una tarea dificil. Desde el punto de
vista tedrico tales dificultades provienen de: (i) singularidades dentro del mapeo de
observacion; (ii) que la propiedad de observabilidad dependa de la entrada; y (iii) la
necesidad de observadores de orden extendido en los casos donde determinar
observabilidad no cumple ante el criterio del rango completo de la matriz. Desde el
punto de vista practico las razones son: a) la presencia de perturbaciones y el ruido en
las mediciones; y b) la falta de precision en el modelo y en las condiciones iniciales
no conocidas.

En este articulo se considera el enfoque algebraico diferencial introducido por
Fliess [4], y aplicado en [6], [7] y [8). Desde esta perspectiva las variables de un
sistema se pueden expresar en términos de las entradas, de las salidas y de un
conjunto de sus derivadas de orden finito con respecto al tiempo.

La estimacién de las derivadas estd basada en la serie de Taylor truncada de la
sefial analitica. Utilizando la derivada algebraica es posible eliminar la influencia de
los valores iniciales en la estimacién [8]. Dicha estimacion se realiza a partir de un
filtro lineal, variante en el tiempo junto con una ecuacion de salida singular, esto
permite que la estimacion sea robusta ante perturbaciones y ruido de medicién. La
estimacion de los estados se define en términos de un problema de observacion, y se
realiza parametrizando los estados en funcion de las sefiales conocidas.

La metodologia se basa en conceptos de algebra diferencial, lo que hace posible la
manipulacién de sistemas polinomiales de ecuaciones diferenciales de manera
sistematica. El reconstructor de estados hace uso de un observador no lineal llamado

M.A. Moreno, C.A.Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 75-84
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observador algebraico, el cual posee una metodologia de disefio mas sencilla con
respecto a los observadores de entradas desconocidas. Para implementarse se requiere
que cumpla la condicién de observabilidad algebraica. El principal resuitado es la
estimacion de las corrientes del rotor en el motor de induccidn tipo Jaula de ardilla.

2 Algebra Diferencial

El dlgebra diferencial es una rama de las matemiticas que utiliza métodos del dlgebra
abstracta para estudiar las soluciones de los sistemas de ecuaciones diferenciales
parciales y ecuaciones ordinarias polinomiales no lineales. Esta es una generalizacion
del algebra conmutativa cldsica y esta basada principalmente en los trabajos de Ritt
[9] y Kolchin [5], de donde se citan las siguientes definiciones.

Definicién 1. Se dice que un campo conmutativo K de caracteristica cero, es un
campo diferencial si la operacion de derivacion esta definida en él. Entonces, para
cualesquiera dos elementos a y b que pertenecen al campo K, se tiene que:

1. @+b)=(a+b) 2. Z(ab)=ab+ba

Se dice que un elemento ¢ € K, donde K es un campo diferencial, es una constante
si se verifica que ¢ = 0. El conjunto de las constantes de K es un subcampo de K y se
le llama el campo de constantes.

Un campo puede estar incluido en otro campo mas grande. A esto, formalmente, se
le denomina extensiéon de campo.

Definicién 2. Una extension de campo diferencial, denotada por L/K, donde K yL
son campos diferenciales, satisface las condiciones siguientes: i) K es un subcampo
de L, (K € L)y ii) La diferenciacion en X es la restriccion de la diferenciacion de £
en K.

Definicién 3. Se dice que una extension de campos diferenciales L/K est4 generada
finitamente si existe un subconjunto S < L tal que L = K(S), es decir, L est4 generado
por el campo diferencial K y los elementos de S.

Ejemplo. R(e')/R es una extension de campos diferenciales, ya que Rc R(e).

En la resolucién de las ecuaciones polinomiales definidas en un campo es
fundamental determinar si sus raices también pertenecen a dicho campo. Cuando este
no es el caso, se necesita el concepto de extensién de campo para poder incluir en este
nuevo campo tanto a los coeficientes del polinomio como a sus raices. Si sucede que
los elementos de un campo arbitrario son raices de alguna ecuacién polinomial
entonces se dice que éstos son algebraicos; en caso contrario se les designa comé
elementos trascendentes. Para el caso diferencial formalmente tenemos las siguientes
definiciones:

Definicién 4. Se dice que un elemento §€L es algebraico diferencialmente sobre
K si, y sélo si, satisface una ecuacion algebraica diferencial P(E, ¢, ...,f(")) = 0 donde
P es un polinomio sobre X en la indeterminada § y un numero finito de sus derivadas,
La extension L/K es algebraica diferencialmente si, y sélo si, cualquier elemento de L
es algebraico diferencialmente sobre K.

Se dice que un elemento a € L es trascendental diferencialmente sobre K si, y sélo
si, éste no es algebraico diferencialmente sobre K. La extensiéon L/K es trascendental
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diferencialmente si, y sélo si, existe por lo menos un elemento de L que es
trascendental diferencialmente sobre K. Que un elemento a € L sea trascendental
diferencialmente sobre K significa que no existe sobre K una ecuacién algebraica
diferencial para la cual a es una de sus raices.

3 Condicién de Observabilidad Algebraica

El concepto de observabilidad algebraica es consecuencia de que la extensién de
campo diferencial G/k(u,y) sea algebraica, es decir, la informacién diferencial
completa esta contenida en k(u,y).

Que la extension de campo diferencial sea algebraica significa que todos los
elementos de G son algebraicos sobre el campo k(u,y), es decir, toda la informacion
del sistema se puede observar a partir de las entradas y de las salidas del mismo.

Como ejemplo, considere el sistema de control polinomial, no lineal de la forma:

{i(l)=A(x,u)
y(r)=h(xu) (1)

donde x(t) = (xy,..-.%,)T € R es el vector de estados, u(t) = (uy,..,u,) € R™ es el
vector de entradas, y(t) = (1,....¥,) € R” es el vector de salidas medibles. A y h son
funciones polinomiales, respectivamente.

Si las ecuaciones obtenidas mediante diferenciacion de las funciones de salida, sélo
contienen expresiones polinomiales, esto permite usar una nueva definicion de
observabilidad basada en la siguiente idea: /a variable de estado x;, i =1,..n es
observable si, y solo si, existe una relacion algebraica que asocie a cada x; con las
entradas, las salidas y un numero finito de sus derivadas con respecto al tiempo. Si
cada x; es la solucion de una ecuacion polinomial en U = (U®,UM,..) y en ¥ =
(Y©®,yW, ), entonces se sabe que dado un mapeo entrada~salida, éste corresponde
localmente a un tnico estado del sistema [1]. Como ejemplo, considérese el siguiente
sistema que se presenta en [6]:

3 (1)=x ()% () (1)
ik =x(0)u, (1) y(1)=x, 2)
3 =x()

En este caso se tiene un sistema observable, ya que los estados x;(t) y x;(t)
satisfacen las siguientes ecuaciones polinomiales

B(x)=x-y=0, B(x)=1x-y=0, uyz0 A3)

Por lo tanto, los estados x;(t) y x,(t) son observables algebraicamente sobre
R(u,y), de acuerdo con la siguiente definicion.

Definicién 5 [2). Para el sistema (1) un estado es observable algebraicamente con
respecto a K(u,y), si éste es algebraico sobre K(u,y). Cualquier dinamica con salida y
es observable algebraicamente si, y solo si, algin estado tiene esta propiedad.
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4 Analisis del Modelo del Motor de Induccion con Resistencias
Explicitas

En esta seccion se presenta el resumen del anlisis del modelo del motor de induccién
con resistencias explicitas y se determina la condicién de observabilidad algebraica
[3] para este sistema considerando lo que se menciond en la seccién anterior.

4.1 Caracteristicas del Motor de Induccién

El modelo del motor de induccién, descrito mas adelante por (12), que se considera
en este anilisis tiene la caracteristica de mantener explicitos los valores de las
resistencias de cada uno de los devanados del motor. En notacién matricial el modelo
del motor de induccién trifasico (subsistema eléctrico), se expresa por

)

abe _ pabe rabe d(z':k) abe _ abe d(,l,'b')
V: —R, 1: + dt Vr —R;“l, + dt
donde
T T
v:"':[v“ vb: va]T’ v:k=[var vb vcr] ’ I:k:[lax le Ia] ’

Ay A AT A*=[A A4 AL, I*=[L L L].
R =Rl R* =Rl

Aqui, a,b,c son las variables trifasicas; Aas,ps.Aes SON los enlaces de flyjo trifasicos
en el estator; Aqy, A5, A son los enlaces de flujo trifasicos en el rotor; Ius, Ips, Ies SON
las corrientes trifasicas de estator; I.,ls,l, son las corrientes trifasicas de rotor;
R, y R, son las resistencias de estator y rotor, respectivamente; Vas, Vps, Ves SON los
voltajes de estator y v,,,vs,, v son los voltajes de rotor, para este caso son cero.

Por medio de la teoria del marco de referencia se realiza un cambio de variables
trifasicas (abc) a bifisicas (gd0) por medio del cual es posible encontrar un modelo
del motor de induccion mas simple y equivalente al modelo trifasico. La
transformacion de variables trifasicas a bifasicas se lleva a cabo en el marco de
referencia fijo al estator (Transformacién de Park) [10]. Este cambio permite eliminar
los términos de las inductancias que dependen explicitamente de la posicion del rotor.

El modelo del motor de induccién trifasico, descrito por (4), al transformarse en el
marco de referencia arbitrario se convierte en

Koo (6)v" =Ko (G)R,*K;,'o (9)1{',,, (6)1* +K (a)p[K:o (8)K o (9)1’*] 5)
Kpuo(0-0)V" =K 1o (6=6,)R*K},(6-6,)K 1o (6) I +K 1y (8-6,) P[ K71 (8-6.)K o (6-6,) A

donde , cos@ cos(6-2m/3) cos(8+2m/3) 6)
K, (6)= s senf sen(6-2m/3) sen(0+2x/3)
2 12 2

es la matr{z de transformacién, 6 es la posicién del marco de referencia, y 0, es el
desplazamiento angular del rotor. Las expresiones en (5), se reducen a
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010
VI =k (O) V™ =k o (8) Rk gy (8) 11 + 00| =1 0 0 A1+ par® N
000
010
VI =k o (-0, ) = koo (0-6,) Rk (6-6,) 11 +(0-a,)| -1 0 0|4+ par® 8
0 00

donde V,"“, V,"“son los vectores de voltajes tanto de estator como de rotor en el
marco de referencia; A74°,23° son los vectores de los enlaces de flujo tanto de estator
como de rotor en el marco de referencia; @ es la velocidad del marco de referencia;
mientras que w, es la velocidad del rotor y p es el operador diferencial d/dt.

Se consideran resistencias desiguales en los devanados de estator y de rotor, con el
fin de dejar explicitos los valores de éstas en el modelo del motor {10}, asi resulta

R, 0 0
k,,o(&)k,“"k:,'o(a)=k,,,,(8) 0 R, O k;},(a)
0 0 R
2, 1. .1 3 2, 1, 1
;&.+Z&+E& {‘(&o-&) ;&.'3&.’3&
l 1 Js- &ll &L! &I)
= ‘E(R»‘&‘) 5(&"’&) T(RA‘&:) =({Ry Rn Ry 9)
l l ‘ J§ 1 &)l &)! Rll)
FR-GRe-gR '—6'(&"&) 3(&*&.*&)
De la misma manera, se obtiene la matriz de resistencias para el rotor
Rpll erl er)
k«o(o)&*k:o(o)= Ry Rn Ry (10)
Ry Ry Ry
Sustituyendo (9) y (10) en (5), se tiene
v][fo e0 o 0 ofz 0 0 M 0 O0[Ry Ry R, O 0 OT|[r,
vl lleoo0o o o offoz 0o oM O|[R, R, R, O 0 0]J|i,
w|l[o o0 o o offo 0L 00 0|Ry Ry Ry 0 0 0|l
wl o oo o0 (e-e)olM 0 0L 0 offo o o R, Ry Rl
wlllo 00-e-a) o ofo s o oL offo 0o o R, R, R0 an
v Lo oo o o ofo oo o0 o0g)jlo o o &, R, R
L o o0 A 0 o][r
0L 0 0MoO|]|L
0 0L 00 ofl
IM 0 0 o offfs,
oM o0 0L offs
000 0 0L)|h

donde vy, vas, Vos SON los voltajes de los devanados del estator; vgr,Var, Vo, son los
voltajes de los devanados del rotor; M es la inductancia mutua entre los devanados
de estator y de rotor; Igs, lys, Ios son las corrientes de los devanados de estator en el
marco de referencia; Ig,, Iz, lo, son las corrientes de los devanados del rotor en el
marco de referencia; L, yL, son las inductancias de los devanados de estator y de
rotor; Lys y Ly son las inductancias de dispersion de los devanados de estator y rotor.
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En notacién matricial, (11) se expresa como V = (WL + R)I + Lpl. Al despejar las
corrientes del motor de induccion de la expresion matricial se obtiene

pl = =L7V[LW + R} + L7'V.
La suposicion de que los circuitos estan balanceados permite descartar la secuencia

cero. Asi, el modelo del motor de induccion en funcion de las corrientes en el marco
de referencia fijo al estator y considerando resistencias desiguales en los devanados

del motor se presenta a continuacion [10]
I, =L R, +(SLR,; -EMnp@ )+ EMR,, [ +E(R,12 -npo LIMI, +ELv,,;
I, =&(LRy+ Minpo, )M -§L,R Iy +EM (npo, L, + R, +EMR o1, +EL V43
I, = EMR T+ E(Ryy + Lnp, Ml ~§ LR I+ SL(np0, L, - Ro2) o - S MY,y (12)
I, = &Ry - Lnp@,YMI o+ EMR 1+ EL,(np@, L, - RoM g -SL Rl y -E MV

donde Ry, Ryy son las resistencias de estator y rotor respectivamente para i,j=1 ...3de
acuerdo con las expresiones (9) y (10); § = 1/(LsL, = M?); n, esel numero de pares
de polos del motor; 7, es el par de carga; B es el coeficiente de friccion viscosa; J es
la inercia total; w, es la velocidad mecanica del rotor; Ips, las I gr  Iar SON las corrientes
de estator y rotor en el marco de referencia; vgs, Vgs SON los voltajes de alimentacion
en el marco de referencia. Los estados del sistema son las corrientes del estator, del
rotor y la velocidad del rotor. Las salidas medibles son las corrientes del estator (/o5 ©

I45) y la velocidad w, es decir yy = Igs, ¥2 = las, Y3 = @r.

4.2 Condicién de Observabilidad Algebraica para el Motor de Induccién.

Parg el caso del modelo del motor de induccién descrito por el sistema (12), se tiene
un sistema observable algebraicamente, ya que los estados Ips, las ¥ @r satisfacen las

" siguientes ecuaciones

Pl(1¢)=11:_yl =0, (13)
R (I)=1.-y.=0, (14)
f;(a),)=a),—y, =0, y,#0, i=L..,3 (15)

Los estados I, Is, se obtienen de (24) y (25). Por lo tanto, los estados I,
ldg,l,,,',{d, y w, son observables algebraicamente sobre R(x,y), y, de acuerdo con la
definicién 5, el sistema del motor de induccién (12) es observable algebraicamente.

S Estimacion Algebraica de las Derivadas

En eTta seccion se presenta la ecuacidn del filtro lineal, variante en el tiempo, basado
::t e dfsarrollo prgscntado en [8], con la ecuacion de salida, que permiten la
imacidn de las derivadas con respecto al tiempo de una sefal anal6gica medida.
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Una seiial temporal, analitica y(t), se puede aproximar después de algunos
instantes de tiempo t; mediante una expansién en una serie de Taylor truncada como
sigue

50= 5T )= 1(-0) (e

Esta serie de potencias se interpreta como k veces la integracion del sistema sin
entradas y condiciones iniciales yU=2(t,), con j =1,2,...,k, donde & es el orden de
aproximacion. Aplicando célculo operacional y la formula de Leibniz es posible
obtener un sistema lineal triangular de ecuaciones para calcular los estimados de las
derivadas de la sefial y(t). (El desarrollo completo se presenta en [8], seccién II).

Es posible obtener la siguiente formula recursiva para determinar las derivadas
y©)(¢) de la sefial y(t), donde 1< 6 <k—1ym=k-6—i,

B e S
=a(k.8.0) =b(k.6.m)

Este sistema lineal de ecuaciones se interpreta como un filtro lineal variante en el
tiempo con entradas variantes en el tiempo, que se expresa de la siguiente manera
2, (k,)=b(k, i,y (0) +2,,, (k.), i=l..k=2 318)
2y, (k.e)=b(k,k=1,1)y(r).
Al introducir los estados del filtro z(k,t) a partir de la ecuacién (18) se puede
formular una ecuacion para calcular las estimaciones de las derivadas
) (k+i-1)! k+i-j-1\(k-j-1)! (19)
()= (k=i- l)'l y(1)+ 2 i-j (k—x 1)! ,...., <2 (k1)
donde i=1,..,d. La Fig.l, muestra el esquema completo del reconstructor de
estados, el cual esta compuesto por el filtro lineal (18) junto con la ecuacion de salida
(19), y un observador algebraico que se obtiene parametrizando los estados del
sistema en términos de las seiales de salida medibles.

iy
> salidade °b‘°m' [
derivadas »_2ee 4o —>

i ! 1

1 .
@{""T_"""":["""" E

L - Reconstructor de estados ¢

Fig. 1. Esquema completo del reconstructor de estados.

La ecuacion (19) no estd definida sobre el intervalo de tiempo [0, €) con €
suficientemente pequefio, asi que esta ecuacion es valida solo para ¢ > . Las
ecuaciones del estimador algebraico de las derivadas usadas son: a) Ecuacién del
filtro
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2,(r)=-8820y()+2,(r) 2,(1) = 529200 y(¢) + 2, (1)
2,() =350y (1) + 2, (1) 2,(£) ==352800y (1) + 2, (1) 20
2,(1)=—294000y (1) +2,(r) 2,(r) = 5040y (r)
b) Ecuaci6n de salida para estimacién de las dos primeras derivadas
50=2yr ka0, 3OS0+ R0 520 @D
6 Diseiio del Observador Algebraico para las Corrientes del

Rotor

efo de los observadores algebraicos para la

En esta seccién se presenta el dis
onibles

estimacién de las corrientes de rotor, I € a4, las cuales no se encuentran disp

para su medicién.
El analisis parte del modelo del motor de induccién con resistencias explicitas,
imacion para las corrientes

descrito por (12), este analisis consiste en encontrar una esti
del rotor dejando a éstas en funcién solo de las salidas medibles (corrientes de estator

Ipsely, ydela velocidad del rotor w, ), de las entradas (voltajes del estator v, y va),
y de sus derivadas. El diagrama a bloques del disefio se presenta en la Fig. 2.

(luafw-2.)
Yo " (1,
Motorde |[lus = g
Kapves Fa ) induccion [ar] 3] oo o > 1,
F—>
LMR B > = 9
LneRe J e }‘ o =S (1Y)

L W mpi, =‘f(lm¢.,y,¢.‘¢.)

¥
AA
A

S§

Fig. 2. Esquema de disefio de los observadores algebraicos para las corrientes del rotor.

A continuacién se presenta el desarrollo de los célculos para determinar las
expresiones para la estimacién de cada una de las corrientes de rotor. Se consideran
los siguientes coeficientes para simplificar la manipulacion de la ecuacion de I, de
acuerdo a (12)

A=ELR,; A=ER,L; A=inM' A =EMR,; A4 =ER,M; A =EnLM; A, =L,

La ecuacién para I,s que se obtiene del modelo del motor de induccién, descrito en

(12), se expresa entonces como

dl, 22
th =—Al, -l —Aol, +Al +Al, A0l + A4V, @)
Se consideran los siguientes coeficientes para simplificar la manipulacién de la

ecuacién de I, de acuerdo a (12)
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=ELRy; By=én,M*; By=EL Ry, B,=ER\M; By=gn LM; B,=EMR,,;; B, =¢L,
La ecuacién para 4 que se obtiene del modelo del motor de induccién, descrito en
(12), se expresa entonces como

dr,
S4Bl +Bwl,~Bl.+Bl, +Bol, + Bl +BY, %)
Para la estimacion de la corriente del rotor de la fase del eje q se tiene
Iy Al (AtAo)l, a1, AB-Bo)l, ABI,,
A4 A 4, A5, A5, A,B,
+ABY, Aol A0 (B-Bo)l, AwBl, AwBV, AV,

;=L 4B 4 B, A.B, AB, 4,5, 4,
" l-»A’Bi _ABo, A.\w_B AGB:,aa 24)
AB, AB, AB, AB,

Para la estimacion de la corriente del rotor de la fase del eje d se tiene

B, _BAl, BAl, BA®l,,

Ia_.,(_B'_"ﬂ"_')_lu.,_‘ﬁ’.

B, B, B, AB, AB, AB,  AB,
LB, _Bo, ln_BoAl, BoAl,_ f:_'!-"l".x,l o, BA0N, VW,
;L AB AB 4B, A,B, 4.8, A8, B,
‘ A8, _ABo,_BAdw, Aw’B (25)
A‘ B‘ A‘ B‘ A‘ B‘ Al B‘

Los pardmetros utilizados para la simulacién del modelo se muestran en la Tabla 1.

Tabla 1. Pardmetros de simulacién del modelo del motor de induccion Jaula de Ardilla.

owemnaard o ITORigieRmaM. lorsstaWnidades «aatina2ari Mot ronssemesmne V| Oramagetd nidudose

No. polos 4 - Xis 0.754 i1
Frecuencia 60 Hz Xir 0.754 aQ
Voltaje de entrada 220 v M 26.13 Q
Rs 0.435 [1] TL 11.9 N'm
Rr 0.816 1] J 0.089 Kg-m?

La Fig. 3 muestra las grificas de las corrientes del rotor estimadas I, € /s
obtenidas del observador algebraico contra las que se obtienen de la salida del modelo
del motor de induccidn.

Corrientes de la fase "q" del rotor Iw Corrientes de la fase "d" del rotor l*

T =i
el

10! L

lEHIHlMlIH_ |
i

sof

02 0.4 0.6 0.8 0 02 0.4 0.6 0.8
tiempo seg tlempo seg

Fig. 3. Comparacién de las corrientes del rotor /,, € I, estimadas y “reales”.
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La Fig. 4 muestra la estimacion de las corrientes, la cual es bastante répida.

Corrientes de la fase "q" del rotor | ar Corrlentes de |a fase "d” del rotor Iy
= e .wﬁ , e
R i ) l Lalide
8 | , I , | MAM Mﬂvﬁvﬁv AAARAS g 80 I
: i E -fiiii
£ =<t » Y
-100 <560
"w( 0.4 0.2 0.3 0.4 6.8 =160, 0.1 6.2 5.3 0.4 °.5
tiempo seg tiempo seg
Fig. 4. Estimaci6n rdpida de las corrientes del rotor.
7 Conclusiones

Se logré resolver el problema de la estimacion de las corrientes del estator para el
motor de induccién tipo jaula de ardilla, empleando la condicién de observabilidad
algebraica y el enfoque algebraico diferencial. Se sugiri6 una metodologia para el
desarrollo de los observadores algebraicos para las corrientes y se realizaron las
simulaciones convenientes. Esta metodologia sugerida se presenta con miras a
resolver a futuro el problema del diagnéstico y estimacion de fallas en el motor de

induccion.
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Abstract. A new dissipative method to design observers for a large
class of nonlinear systems has been introduced recently by the author. It
generalizes and includes several well-known observer design methods in
the literature. In this paper a procedure to design Proportional-Integral
(PI) Observers based on the dissipativity theory is presented. Properties
of these observers are discussed.

1 Introduction

Recently [1,2] the author has proposed a Dissipative Design of Observers for
nonlinear systems that can be transformed into the form

E:{:i:=Az+G¢(a’)+go(t,y,u),y=Cz,a=Hz z(0)=$0 (1)

where z € R" is the state z, u € R™ is a known input, y € RP is the measured
output, and o € R” is a (not necessarily measured) linear function of the state.
@ (t,y,u) is an arbitrary nonlinear function of the time, the input and the out-
put. ¥ (o) is a g-dimensional vector that depends on the variable ¢. ¥ and ¢
are assumed to be locally Lipschitz in o or y, continuous in u, and piecewise
continuous in ¢, so that existence and uniqueness of solutions is guaranteed. It
will be assumed that the trajectories of interest of X' are defined for all the time,
i.e. there are no finite escape times.

The design can in the most important cases be reduced to Linear Matrix
Inequalities (LMI), that are numerically very well behaved, and have become
standard in the field. This method generalizes and encompases several other
design methods, as the High-Gain methodology [3,4], and the observers for Lip-
schitz nonlinear systems [5], well-known in the literature.

The objective of this paper is to present two further results for dissipative
observers. First a general method to robustify such observers is presented in the
context of so called proportional (P) observers. This can be useful to improve
the robustness to certain perturbations. As an example, it will be shown that
the classical first order sliding mode observers [6,7] and the robust observers

* This work was supported in part by DGAPA-UNAM, project PAPIIT IN112207,
and CONACyT, Project 51244.

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 85-94



86 Jaime A. Moreno

[8] can be included in the dissipative methodology. The same basic idea for
designing proportional observers can be extended to designing Proportional-
Integral (PI) Observers. PI-Observers are very well known in the literature, in
particular for linear systems [9-13], because of their robustness properties against
constant perturbations. This is basically a consequence of the internal model
principle, since the integral action represents an internal model of unknown
constant perturbations, a fact that is widely used in robust regulation. Although
most of the literature on PI-Observers is related to linear systems, there are
some proposals to extend the idea to nonlinear systems. They use some specific
nonlinear observer design methods, in particular, the design for Lipschitz systems
[14, 15), and propose linear PI gains.

Our design idea consists basically of two steps. In the first one a nonlinear
observer is designed by the dissipative method for the unperturbed system, so
that many standard observer designs are included here. In a second step a ro-
bustifying nonlinear P or PI additional term is added to the basic nonlinear
observer, providing improved performance properties. These terms are so con-
structed, that they inject more dissipation to the dissipative observer. For this
kind of observers the separation property derived in [16] for the basic dissipative
observers can be extended to systems with constant perturbations.

2 Preliminaries

2.1 Dissipative systems

In this work the stability properties of dissipative systems will be used for the
design of observers for systems that can be represented as the feedback intercon-
nection of a dynamical linear time invariant (LTI) system in the forward loop and
a memoryless nonlinearity in the feedback loop. From the general dissipativity
theory [17] (see also [1,2]) the following results are of relevance here.

Consider the LTI continuous time system £ = Az + Bu, y = Cz, where
z € R*, u € RY, and y € R™ are the state, the input and the output vectors,

respectively. Let us consider quadratic w(y,u) =yTQy+2yTSu+
uT Ru, where Q € R™*™, § € R™*9, R € R9Y, and Q, R symmetric. System
XL is said to be ( ) with respect to the supply rate

w (y,w), or for short (Q,S, R)-SSD, if there exist a matrix P = PT > 0, and
€ > 0 such that

PA+ATP+¢P,PB] [CTQCCTS
[ BTP 0]‘[sTc R]SO' @)

For quadratic systems, i.e. m = ¢, passivity corresponds to the supply rate
w (y,u) = yTu. Note that this definition assures the existence of a quadratic
positive definite V (z) = 27 Pz, such that along any trajectory
of the system V (z(t)) < w (y (t),u (t)) — €V (z (t)).

‘ A t‘ime-varying memoryless nonlinearity % : [0,00) x R? — R™, y = 4 (¢, u)
piecewise continuous in ¢ and locally Lipschitz in u, such that ¥ (¢,0) =0, is sai(i
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to be dissipative with respect to the supply rate w (y, u), or for short (Q, S, R)-D.
if it satisfies w (¥ (t,u),u) > 0, for every t > 0, and u € RY. The classical sector
conditions [18] for square nonlinearities, i.e. m = g, can be represented in this
form. If 9 is in the sector [K), K2, i.e. (y— Kiu)T (Kau—y) > 0, then it is
(Qx sb R)'D, with (Qu Sv R) b (_Iy % (Kl + Kz) ] -% (K;rK2 + K;rKI))

A generalization of the circle criterion of absolute stability for non square
systems can be easily obtained, and it will be used in the sequel.

Lemma 1. [1, 2] Consider thefeedback interconnection
#=Az+Bu,y=Cz,u=-¥(ty), z(0)== (3)

If the system (C, A, B) is (~Rn, S, —Qn)-SSD, then z =0 for (3) is globally
ezponentially stable for every (Qn, SN, Rn)-D nonlinearity.

2.2 A strong Lyapunov function

To analyze the convergence properties of PI-Observers it will be required to
study conditions for the asymptotic stability of the interconnection of a nonlinear
globally asymptotically stable system in the forward loop with an integrator in
the feedback. This general class of systems is very important in adaptive control
and identification [19] and it is usually studied, from a passive perspective, as
the negative feedback interconnection of two passive subsystems. In this case
the sum of the storage functions constitutes a weak Lyapunov function. that is.
one whose time derivative is only negative semidefinite. even in the cases when
asymptotic stability can be assured. We will be interested here in a special class
with a time-invariant interconnection. The novelty of our result here is that we
will provide explicit conditions for the global exponential stability of the whole
system and we will give a strong Lyapunov function that ensures this.
Consider the following system 23 .

Z:{z=f(z,t)+ Bk(2) , z=CJ: ,..:"g:ék".zek’ (4)

where f(z,t) is locally Lipschitz in z and measurable in ¢, k : R — RP is
locally Lipschitz continuous and it is the gradient of a scalar, positive definite,
decrescent, radially unbounded, continuously differentiable function W (z), i.e.
kT (2) = 8;:W (z), k(0) = 0, and B, C are constant matrices of appropriate
dimensions. Assume that f(0,t) = 0, and that the system £ = f(z,t) has
zero as a globally uniformly asymptotically stable equilibrium point, and that
there is a quadratic Lyapunov function V (z) = zT Pz, with P symmetric and
positive definite, such that V (z) = 8;V (z) f(z,t) < —€V (z), with ¢ > 0.
From a passivity approach it follows that, if B = —P~'CT then the function
V* (z,z) = V (z) + W (2) satisfies

V* (2,2) < —€V (2) =27 CTk(2) + 8, W (z) Cz = =V (z) .

From this property it follows the uniform stability of the equilibrium point, the
boundedness of the trajectories and the asymptotic convergence to zero of z. To
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assure the uniform asymptotic stability of the origin further conditions. e.g. the
Theorem of Matrosov, have to be used. V* is therefore a weak Lyapunov function
for the system. Here we propose a strong Lyapunov function, that assures the
GUAS of the origin, under some additional assumptions.

Proposition 1. Consider the system (4) satisfying _the giuern conditions. Sup-
pose further that f (z,t) is globally Lipschitz in = uniformly in t, that the Jaco-
bian matriz of k (z) is continuous,.and it is uniformly upper and lower bounded,
and that C has full row rank. Under these conditions

Uz, z)=6V* (z,2) + zTCTk(2) ,
with § > 0 a sufficiently large constant, is a strong Lyapunov function for the
system, and the equilibrium point is globally exponentially stable.

Proof. We show first that for & sufficiently high U is positive definite and decres-
cent, i.e. there exist Ko functions a, a2 such that ay (Jl(z, 2)ll) < U(z,z) <

a3 (||(z, 2)||)- Note that

1
U (z,2) = 627 Pz+z" CTk (2)+6W (2) = 6zT Pz+zTCTH (tz) z+ §¢SZTH (tz) z.

since from the mean value theorem it follows that W (z) = 32T H (tz) z, k(z) =

_ *W(a) . he Hessi .
H (z) z, for some t, 7 € (0,1), and where H(z)= —a—;f—z is the Hessian matrix
of W (z). Since, by assumption, ¢ < H (z) € col for all z € RP and some
positive constants c1, ¢z, it follows easily that U is positive definite and decrescent
for some value of § sufficiently large. Next we show that the derivative of U is
negative definite. Recall that by the Lipschitz hypothesis || f (z, t)|| < A |lz]|, for
allt >0 and z € R™. .

09 < - =210 7] £asfite. 0

~

6= 6P —CTH(z)C 1XCTH (12) ]
S| L\H(rz)C H(rz)CP'CTH(1z)] °

where

It follows that U is negative definite for some & sufficiently large. Moreover, since
a3, az and a3 are all quadratic functions, global exponential stability follows.

3 Dissipative Observer Design

The Dissipative Design of Observers is a method recently proposed in [1,2]. Its
basic idea is to decompose the observer error dynamics into dissipative subsys-
tems, and using the dissipative theory, design the output injection in such a way,
that the error dynamics converges. For the particular class of systems described
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by the form (1) the results are particularly suitable for calculations. A full order
observer for X' of the form

n;{5=Ai+L(z}-y)+G¢(&+N(ﬁ—y))+¢(t,y,u), £0)=20 (5
y=Cz,6=Hzi

is proposed, where matrices L € R®*P, and N € R"*P have to be designed.
Defining the state estimation error by e £ £ — z, the output estimation error by
9 2 § — v, and the functional estimation error by & £ & — o, the dynamics of e
can be written as

:{é=ALe+Gv, z=Hye, v=—-¢(z,0) , (6)

)

where A, 2 A+ LC, Hv 2 H+ NC, z 2 Hye, and a new nonlinearity
é(z,0) 2 ¥ (0) — ¥ (o + 2). Note that ¢(0,0) = 0 for all &. Note that, in
general, the error dynamics (6) is not autonomous, since it is driven by the
system (1) through the linear function of the state ¢ = Hz. ¢ is therefore a time
varying nonlinearity, whose time variation depends on the state trajectory of the
plant.

The observer design consists in finding matrices L and N, if they exist, so that
Z satisfies the conditions of Lemma 1. For this it is necessary to assume that the
nonlinearity ¢ satisfy one or several supply rates w: ¢ is (Qy, S, R;)-dissipative
for some finite set of non positive semidefinite quadratic forms w; (¢, z) = ¢7 Qi ¢+
2¢7Siz+2TRiz> 0, forall o, fori = 1,2,--- , M.

Note that if ¢ satisfies the assumption, then it is E,’:l 0 (Qs, Si, R;)-dissipative
for every 6; > 0, i.e. ¢ is dissipative with respect to the supply rate w (¢, z) =
Eﬁl 0;w; (¢, z). In this case the design is as follows:

Theorem 1. é
L N 8= (61, ,0m) 6 >0
E (-Rs S7,-Qs) (Qo, S0, Ro) = TiX, 04 (Qi, Siy )
P=PT>0 KWw €>0

PAL+ATP+¢P+HERoHy , PG - HEST] _ @
GTP - SeHn Qs =12 )
n x K,y >

0 lle @I < lle (0) exp(—vt) e(0) t2>0

V (e) = eTPe = V< -V (e)

The observer design relies on finding (if they exist) matrices L and
N, a vector 8 = (81,--+,0), 6; > 0, a matrix P = PT > 0, and € > 0 such that
the inequality (7) is satisfied. In general this is a nonlinear matrix inequality
feasibility problem. However, if N is fixed, then it is a Linear Matrix Inequality
(LMI) feesibility problem, for which a solution can be effectively found by several
algorithms in the literature [20].
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The proposed method generalizes, unifies and improves several meth-
ods previously proposed in the literature. Some of them are [1]: (i) The Circle
criterion design: It is easy to see that this method generalizes and improves the
one proposed originally in [21], and further developed in (22] (and references
therein): our design is valid for non-square systerns, the nonlinearities are of
general type, and can be described by several sector conditions. (ii) Lipschitz
observer design: proposed recently by [5]. (iii) High-Gain observer design: The
well-known high-gain observer (HG) design [3] is a special case of the one pro-

posed here.

4 A Robustified Dissipative Observer Design

If the conditions of Theorem 1 are satisfied then (5) is a convergent observer for
the plant. However it is useful to be able to add more dissipation to the observer
error dynamics. In this section, based on the original design, a redesigned, more
dissipative observer will be proposed.

Consider the error dynamics of the observer (6). The design pursued was
obtained assigning the right dissipativity to the LTI map v — 2z to compen-
sate the nonlinearity ¢. Similar to the idea of adding damping control, well-
known in the literature [23), an additional dissipation term will be added to
the error dynamics. For this consider an additional "input” v to the error sys-
tem é = Are — G¢ (Hne,a) + v, § = Ce. Since V (e) = e Pe is a Lyapunov
function for the system we have for =, that V < —eV (e) + eT Pv. Select-
ing v = —P~1CTQTx (QJ,t), where Q is an arbitrary matrix, and x satisfies
X (£,8) 2 0,Y€, ¥t >0, then

V < —eV (e) — eTPPICTQ X (Q7,t) = —€V (€) — 7 QT X (QF,t) < —€V (e) .

This shows that an extra dissipative term has been added to the error equation.
This enhances the convergence properties of the observation error, what can be
used for robustification of the observer. Note that with this selection the map
r — w of the error equation

j=Ce,z=Hye, w=Qfy, r=—-x(w,t) ,

Ey:

- {é = Are— Gp(z,0) + P71CTQ"r, (8)

becomes strictly passive. To realize this extra term in the error equation, the
observer has to be redesigned as

Qg: {5=Afv+L(ﬁ-y)+G¢(&+N(ﬁ—y))+<p(t,y,u)—P“C”QTx(Qﬁ,t) ,
§=C%,6=Hi
9)

This proves the following
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Lemma 2.
x (1) 5 €Tx(&t) 20, VE,VE>20 R ()
)

()

There are many possible selections for the function x. For example, selecting
Q =1I and x (9) = sign (§) one recovers the sliding mode observer [6,7] and the
robust observers [8], with global convergence properties.

The previous lemma shows that the state estimation error of the (robustified)
dissipative observer (9) converges exponentially, with a convergence rate that
is independent of the trajectories of the plant. The following Lemma states a
robustness property of the observation error against external perturbations and
the convergence of the nonlinear signals.

Lemma 3. é(z,0) X (w,t) z w
#(z(t),o(t) x (w(t),t)

L, #(z,0)  x(w,t)
8, (t) 82 (t)
o)  62(t)
()

5 A Dissipative Proportional-Integral Observer Design

The observer designed in Theorem 1 is , since only a static nonlinear
function of the estimation error is injected. It is well known that the injection of
an integral term of the estimation error greatly improves the robustness prop-
erties of the observer. In what follows, a (nonlinear) proportional-integral term
will be included in the dissipative observer, and the properties of such observer
will be studied using the dissipativity theory.

A ( ) for system (1) is a dynamical system
2p1 that has as inputs the input u and the output y of X, and its output Z is
an estimation of the state z of X. A full order PI observer for X of the form

e {éj=Ai+Lg+G¢(a+Ny)+w(t,y,u)+E[x,(e)+xp(Kg)1 ,
§=Kj,§=Ct,o=Hi, §=9-v, £0)=& w0
10

is proposed, where matrices L € R**P, N € R™*?, K € R??, and E € R**Y,
and the functions s : R? = RY, and »p : R9 = R? have to be designed. The
dynamics of the error system Spy can be written as the feedback interconnection
of two systems:

EPI:{

¢ = Are — Gp (Hye,0) + Ev, y= KCe,

1:{
2 {6=7, v @+ @), o)

n
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The objective of the design is to render the (closed) set {(e, &) € R"*? | e = 0}
asymptotically stable for system Zpy. Since V1 (e) = e Pe is a Lyapunov func-
tion for the system we have for =) that Vi < —eV) (e) — eT PE (—v). If K and
E are selected such that e PE = —3T = —eTCT KT, then it follows that =) is
strictly state passive from (—v) — 7.

It will be shown in the sequel that if s¢; (-) and s¢p (-) are selected appropri-
ately, then the subsystem =3 is also passive from 4 — v. Consider a C! function
Vi (€) > 0 for all £ € RY, and V2 (0) = 0. Select s¢; (€) = (9¢Va (€))T. Then it is
clear that V5 (£) = fé s¢1 (2) - dz. Moreover, if 3¢p () is such that 3% ()5 > 0
for all 4, then along the trajectories of =5 it is satisfied

Va () =5F (§)€ =137 £)7=—3FEHF)7+0T7<0T7.

It follows then that the time derivative of the storage function V (e, §) = Vi (e)+
Va2 (€) along the solutions of Epy is V (e,€) < —eV) () —yTv—3E () 7 +vT5 <
—eVi (€) — »#F (7) 7. This ensures that e () — 0 as ¢t — co. Moreover, if V2 (€) is
radially unbounded, then the state (e, §) will be bounded.

If convergence of the equilibrium point (e, £) = 0 is desired, further conditions
are required. A set of such conditions are given in the next theorem, together
with a strong Lyapunov function to ensure this.

Theorem 2.

¥ (o) »p () K € R9*? Kc
c? R? r V2 (€)
V2(0)=0 E=—P7ICTKT 5 () = (248 *E@7 20
Qpr ()

U (e, &) = 6eTPe + eTCT KT 3¢ (€) + 6Va (€)
é

Let us rewrite the system as é = f (e,0) — P"'CTK T3¢ (€), £ = KCe
where f (e,0) £ ALe—G¢ (Hnye,0)—P~1CT KT 5p (K Ce). From the Hypothesis
it follows that f(e,0) is globally Lipschitz uniformly in o. Consider V (e) =
eT Pe. Its time derivative along the solutions of system é = fle,0)is V(e) =
eTPf(e,0) < —eV (e). The result then follows directly from Prop. 1.

A particular, but important, case is the one when 3¢/ (£) and »p ()
are linear functions, i.e. 37 () = K;6 , K1 = K¥ > 0,xp(7) = Kp¥, Kp > 0.

In this case V5 (£) = %gTK 1§. However, it is also possible to use nonlinear and
discontinuous functions sp (¥), as in the previous section.

6 Robustness properties of the PI-Observer
Consider the plant (1) with a constant input perturbation

2:{t=Az+Gy(0)+¢(t,y,u)+Dw, y=Cz, 0 = Hx (12)
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where w € RY is a constant (or slowly time-varying) perturbation. If a PI-
Observer (10) is designed, then the error dynamics becomes

- . Ey:{é=ALe—G¢(Hne,0) + Ev—Dw, y=KCe,
SRS {E=F, v= O+ (D)

or also, taking E = —P~'CTKT = D, é = f(e,0) + D(5¢(€) —w), £ =
KCe , where f(e,0) £ Ape — Go(Hne,0) — P~'CTKT xp (KCe). Defining
§= x}'l (w), that exists for every w, since s is globally invertible, and intro-
ducing eg = £ — &, the error dynamics becomes

Zpr:{é=f(e,0)+ D (5r (§+ec) — 5 (£)) , é¢=KCe+(,
where ¢ = dé/dt = (g (€)™ w is related to the time derivative of w. Then

from Lemma 3 and Theorem 2 it follows easily the following convergence result
for the PI-Observer.

Theorem 3.
() D=
—P-1CTKT E=D
2p1( ) z Zoz
§—¢ w ( )
w (e, €¢)
w

When the (unknown) perturbation is constant, its value can be deter-
mined from the state of the integral term, since w = s (E) If w changes slowly,
this estimation is correct up to a small error. When the matching condition
D = —P~1CTKT is satisfied, the effect of the perturbation can be compensated
exactly by the integral term of the PI-observer.

7 Conclusions

A new dissipative method to design observers for a large class of nonlinear sys-
tems has been introduced recently by the author. It generalizes and includes
several well-known observer design methods in the literature. In this paper a
procedure to increase the robustness of these dissipative observers is presented.
The increased performance can be obtained by means of (nonlinear) proportional
or proportional-integral terms. These PI-Observers have the usual properties of
systems with integral terms, that are robust against constant perturbations, and
they can be used, in principle, for robust regulation purposes.
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Velocity Estimation Using Adaptive Observers
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Department of Control Engineering, Engineering Faculty, National Autonomous University of
Mexico, Mexico City. mangel@verona.fi-p.unam.mx, tang@servidor.unam.mx

Abstract. In this paper we propose a velocity estimator for servo applications
based on adaptive observers. Exponential convergence to zero of the estimation
error and parameter identification error is established. A numerical example is
included to illustrate the results, where a velocity estimation is done even without
the direct knowledge of the state equations, only with the knowledge of the output
equation.

Keywords: System Identification, Linear Systems, Adaptive Observer.

1 Introduction

Linear systems are the basis of many control analysis and synthesis. If a system has a
linear state-space representation, several control strategies can be used. In particular for
linear time invariant systems, when the states are not available for direct measurement,
linear observers can be proposed for estimating these and a linear control strategy may
be implemented. The most used and popular one is the Luenberger observer. In this
sense, several works have been made and textbooks exist on this subject (see, e.g.,[1]).
In particular, when the states are not available but the parameters are assummed to be
known, effective strategies based on sliding modes have been proposed [2].

However, when the parameters of the linear model are unknown, parametric identi-
fication prior to observer and control design must be done. In the case where states and
parameters are unknown, and only the output can be measured, the problem turns to be
harder to solve. This problem has been studied in the literature under the topic known
as adaptive observers, where the strategy focuses on a certain canonic form and the
minimal number of parameters that can describe the dynamical behavior of a system.
In [3] a succinct description of various adaptive identifiers is described.

In this paper we propose a velocity estimator for servo applications based on adap-
tive observers [4, 5] for linear systems. For nonlinear systems, a general scheme was
presented in [6]. This algorithm tends to be simpler in its implementation with an easier
structure than those reported in the literature [7], [8],[3], [9]. Two examples are shown
in order to illustrate the effectiveness of the algorithm.
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2 Problem Statement

Let a single-input-single-output system be described by the linear state-space equation

EZ{x:Ax-}-Bu

y=Cx M

We assume that C is known, A and B are unknown, the pair (A, C) is observable
and y and u are known and measurable. Then, there exists a linear matrix L such that
places the eigenvalues of the matrix Ac = A — LC in any location, although its param-
eters are unknown. In general, we consider that the matrix A, is Hurwitz.

If this assumptions are fulfilled, then an output injection Ly can be done in the in
the form

x=(A-LC)x+ LCx+ Bu=Axx+ Ly + Bu

In this sense, the system can be rewritten as

x=Ax+ [Inxnyélnxnu] [g'] = Acx+qo(y,u)0 )
where .
‘P(y: u) = [InxnyEInxnu] A3)
and
N T
L=[l ln]T, B=[b - b,.]T, 0= [ B sos B, §bl o By ] - [g]
C))

Now, if the matrices L and B are found by identification, then the dynamics of
matrix A can be known; thatis, A = A, + LC.

2.1 Persistent excitation condition for ¢ (y, u)

Now, in order to assure that in the parametric identification process is done, a persistent
excitation condition is needed for ¢(y, u). This condition is fulfilled if there exists a
positive lower bound a such that

t+T
/ T pdr > Ia Q)
t

Theorem 1 The regressor (3) is persistently excited if y and u are nonzero and not
linearly dependent in [t,t + T).

Proof. Without loss of generality, consider ftH"T f(r)dr as [ f(r)dr. Let

t+T 2%
Iy : Iy* : Iyu
A/[:/ T dT=/[ ..... .] Iy: T dT=/ svssasadmecesses| d 6
t v Iu [ b u] Iyu.qu,2 4 ©
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Now define N = [ Iy?dr, P = [ Iyudr and Q = [ Iu?dr. So,

w=|3ig] @

We need to check the determinant of M in (t,t + T in order to evaluate if it loses
rank in some point, and so, making o > 0 non existent. By its Schur complements, the
determinant of M can be evaluated as

M = det(N)det(Q — PN~1P) ®8)

For the first factor, as y is nonzero and N is a diagonal matrix,
n n
det(N) = H/yzdr = (/yzd'r) >0
i

The second factor can be easily evaluated, as the argument is composed by diagonal
matrices. So, we have that

= b d udr
det(Q — PN-'P) = H (/u%{r - %%)

oy [ [ [ yidr - (fyudr)2
- (Ll

®

By the Cauchy-Schwartz inequality, we know that, if u and y are linearly indepen-
dent and nonzero in [t, ¢ + T7, then

2
/u2d‘r/y2d-r > (j yudr) (10)

It follows that det(Q — PN~1P) > 0, and finally M > 0, so there exists a positive
such that M > al.

3 Identification based on an Adaptive Observer

To identifiy L and B, we use the adaptive observer proposed by [4], that makes a dual
estimation of states and parameters. The equations that describe this observer are:

T

(Ac— KC)T + 9(y,u) (11
rr’c?(y - Cci) (12)
%= A%+ oy, u)0 + (K + YTYTCT)(y - Cx)

<}
Il

(13)
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where 7 is a filtered signal from o(y, ©).

This equations are obtained from the following analysis. In first place, consider the
linear system defined by (2) to work as a parallel model for (1). The problem turns out
into a joint identification problem of both x and 6. As the pair (A, C) is observable,
and L is previously designed as an output injection that preserves the observability of
the pair (A¢, C) a vector K € R™ can be found such that the matrix A — LC — KC =
A. — KC is Hurwitz.

Taking ¢ = ¢(y, u) and following this, an output injection is considered for the
state equation in the form

x=(Ac— KC)x + p0 + Ky. (14)

Following a similar treatment as [5], the states can be decomposed into

X = Xy + X, (15)

where x is composed by the linear combination of two signals x,, X,
xy = (Ac — KC)xy + Ky, (16)
Xy = (Ac — KC)x, + 6. 17

As the dynamics for x,, are given in a linear form, an estimator for this signal can
be obtained by the linear observer

%y = (Ac — KC)%, + Ky, (18)

and an estimator for x,, is proposed to have the form
%o = (Ac — KC)ky, + pb + T(t)8, (19)

where T defines a dynamic transformation X, = T(t)é. By developing the derivative
of X,

%ﬂ = T8+ Tby, = (Ac — KC)T0y + o0 + 6, 20)
we have that
176 = (Ac — KC)T6 + 8, @1
(T—(AC—KC)T—cp)é=0. 22
This last equation gives .
T =(A.— KC)T + ¢, (23)

which describes a filtered matrix of the regressor . Since ¢ is bounded, so is 7" because
A. — KC a Hurwitz matrix. The adaptive algorithm is proposed to be

= rYTCT(y - C%), (24)

where I’ is a positive definite constant gain matrix. The stability and convergence of the
proposed observer and the adaptive algorithm are summarized in the following theorem.
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Theorem 2 Consider the system (1). Assume that it is observable and so transformable
into the equivalent system (2). The following system

x=Ax+ oy, uw)d + (K +Trr7cT?) (y - Cx), (25)
with the adaptive algorithm
by = ITTCT(y - Cx), 26)
where I' > 0, and the gain matrix K € R" is such that A — KC is Hurwitz, and
T = (A. — KC)T + ¢(y,u), @n

the filtered version of p(y,u), guarantees that all signals are bounded, and the state
estimation error X = X — x and parameter error 6 = 8 — 0 are exponentially stable,
provided that the regressor matrix (3) is persistently exciting, i.e.,

t+T
/ ¢ (r)e(r)dr 2 al. (28)
¢
for some 0 < o, and T > 0, considering o(7) = ¢ (y (), u(7)).

Proof. The smooth function Ly + Bu can be written as ©(y,u), and then get Ly +
Bu — p(y,u)0 = 0, if @ = 6. In this sense, the system (1) can be represented as

X = Acx + o(y, u)d, (29)
y=0Cx. (30)

Now, taking ¢ = ¢(y, u) and considering (25) such that X is meant to be an estimate
of x, we define the error signal

€(t) = % — T4. @1

wherex =x—%,0=0-0.
The derivative of the previous equation represents the error signal dynamics, which
are

£(t) = (Ac — KC)E, (2)
6=-rYTCcTC(e+16) = -rrreTere - rrrcrce.

It follows that £ is exponentially stable, as the matrix A— K C is designed to be Hurwitz.
Moreover, T must be bounded as is obtained from a stable filtering of ¢, that is also
bounded.
Now, it can be proven [5, 10] that under a persistent excitation condition (28) the
origin of the system
x=-T¢"px (€X)

is exponentially stable. It follows that the homogeneous part of (33) is also exponen-
tially stable. So, finally, lim;_.., 6 = 0.
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4 Examples

In this section, two examples are given in order to demonstrate the effectiveness of
the proposed algorithm. The first example shows how this algorithm can estimate the
velocity of a DC motor without direct derivation, even when the parameters of the
state equation matrices are unknown and only the output matrix is known. The second
example shows how the proposed algorithm can not only estimate the velocity, but also

be used for an effective parameter identification.

4.1 Velocity estimation for a DC motor
Consider a 2nd order system for a DC motor, controlled by a voltage signal u(t) in the

Kou(t) =7(t) .
foras S gh =t K,u(t) = J6 + b0 + k6 (34)

where @ is the angle of the rotor, J is the rotor inertia, b the viscous friction, K, the
gain constant for the input and 7(t) the input torque. In an observable canonical form,

the model is

A B
e,
. _[-%1 017
X = ZO X+ Ko u(t)
-J J
c
——
y=0=[10]x 35)

Consider the parameters b = 5, J = 10, k = 5 and K, = 100. For this case, it
is designed an observer for estimating the velocity when only the output measurement
is available, and no information on any parameter is available. It is just known that the
pair (A, C) is observable, so it can be transformed into an observable canonical form
(not necessarily in any canonical form). For this case, the system (34) takes the form

i B
i:[ 0 1,,]:‘:+[,9]u
-5-3 P
o,
—N—
y=[10]% 36)

where we know that its observable canonical form is (35), and that the relation between
x and X is

=21
and that the angular velocity of the system w = fisw = To = —%a:l + 5. So, if the

observer and identifier can estimate x5, then the angular velocity can be also estimated
by

Dy, x
2= _jml + I3 (38)

A,

8
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and
Ag
’-fh\
x=Ax+Bu=(A-LC)x+ Bu+ Ly = (A- LC)x + p(y,u)d 39)

It is known that z; = 6 and z, = 6. Now, we define the desired dynamics for the

system by choosing
_ -31 _ lan 1
R EHEES

So, by identifying L and B, the parameter relations 4 and % can be estimated by $ =
—(aj1+!;) and 5 = —(ag) +13). By applying the transformation (38), we can estimate
the angular velocity of the system.

In Fig. l.a it can be seen how the velocity estimation Z, tends to the real velocity z,
still when the parameters are unknown. For this simulation, the parameter adaptation is
stopped at ¢ = 100(s}, and then a different input signal is used in order to test the
effectiveness of the estimation. In Fig. 1.b it is shown the performance of the velocity
estimator after the estimation is suspended and the input changed. It can be seen that
the error is practically zero.

4.2 Parametric identification of a 2nd order system

In this example we will show that the proposed algorithm is not only capable of estimate
the velocity of an unknown system, but also helps to achieve a parametric identification.
The system (34) will be assumed once again to have unknown parameters. For this
example, let the nominal parameters be b = 0.1, J = 10, k = 3 and Ky = 2. For the
identifier, the desired dynamics for matrix A. = (A— LC) are such that the eigenvalues
are {—1.5, —2.5}, and the desired dynamics for the matrix A — LC are chosen such
that its eigenvalues are located in {—10, —12} and I' = 103 I2x,. The training was done
with a random input signal with unitary variance and zero mean, such that changes every
Ss. After training, it was obtained

s [399] 5 _ [1.0857x107°
b= [3.45] a = [ 0.2 ] ’ @l
From the nominal parameters, it is obtained that by = 0 and b, = 0.2 = ¥x,
an = ——J"-, az = —-5. After training, and solving the previous equations for b, k and

J, assuming only K, is known, it is obtained that J = 10.0017, b = 0.09999 and
k = 3.0005. It is clear that these parameters remain quite close to the real ones. In Fig.
2a it can be seen the evolution of the parameters during training, while in Fig. 2b and 2¢
a comparison of the parallel response of both systems is compared, with a RMS error
of 0.0048.

§ Conclusions

As estimator based on adaptive observer theory for unknown (assumed observable) lin-
ear systems was presented. In particular, the application was focused on the velocity
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Fig. 1. Simulation results for Example 3. ) During estimation ¢ € [0, 40](s), b) Estimation
stopped at ¢ = 100s]

estimation for 2nd order mechanical systems. Two examples were shown to demon-
strate the effectiveness of the method. It was also demonstrated that the method can be
employed for parameter identification or velocity estimation, where only the position
is assumed measurable and the parameters are unknown. The future work includes the

analysis for higher order systems and experimental applications.
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Modelado e Identificaciéon del Proceso de Sulfato
Reduccién en el Tratamiento Biolégico de Aguas
Residuales
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04510 Coyoacan México DF.

Resumen En algunos efluentes de origen industrial y doméstico estdn
presentes contaminantes tales como el sulfato y compuestos azufrados,que
ticnen efectos nocivos para el medio ambiente. Por esto que se hace nece-
sario implementar un tratamiento adecuado para remover dichos conta-
minantes. Un método adecuado para este propdsito es la remocién biols-
gica de sulfatos, cuya primera etapa es la sulfato reduccion, en la que el
sulfato se reduce a sulfuro por accién de las bacterias sulfato reductoras
y el lactato. En este trabajo se analiza el modelado de dicho proceso y
se desarrolla una metodologfa para la identificacion de los coeficientes
de produccidén y las tasas de crecimiento. Posteriormente se valida di-
cho modelo, comparando resultados de simulacién con datos de cinéticas
ezperimentales.

1. Introduccidén

La remocién biolégica de sulfatos es un tratamiento econ6micamente atracti-
vo con respecto a los tratamientos fisico-quimicos costos. Una metodologia para
la remocién de sulfatos se basa en dos etapas. En la primera etapa (desasimi-
latoria) el sulfuro es producido por la reducciéon de compuestos azufrados en
condiciones anaerobias generalmente por bacterias sulfato reductoras. Posterior-
mente el sulfuro producido en la primera etapa es biolégicamente oxidado por
bacterias sulfuro oxidantes y convertido en azufre elemental[6].

El proceso siempre lleva aunado un grado de incertidumbre y los parametros
del modelo del proceso suelen no ser constantes para periodos grandes de tiempo,
debido a variaciones metabolicas y variaciones fisiologicas[7]. Es por ello que
aunado al desarrollo de un modelo que describa cualitativamente el proceso de
sulfato reduccién con la finalidad de emplearlo posteriormente para controlar la
remoci6n biologica de sulfatos es necesaria una metodologia para la identificacién
de parametros de las tasas de crecimiento y los coeficientes de producci6n del
modelo del proceso de sulfato reduccion.

* JruizM@iingen.unam.mx
** JMorenoP@pumas.iingen.unam.mx.

M.A. Moreno, C.A.Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds,)
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Existen modelos matematicos para la sulfato reduccién[5],que emplean valo-
res de sus parametros tomados de la literatura o de exprimentos previamente
realizados. La determinacion de los pardmetros de las tasas de crecimiento y
coeficientes de produccién gencralmente se realiza por medio de experimentos
en los que se usan reactores a escala[10]. El procedimiento usual consiste en
hacer funcionar los reactores dentro de un intervalo de concentraciones de sus-
trato del efluente, utilizando datos en condiciones estacionarias para obtener los
parametros.

Se emplea un quimiéstato para obtener los coeficientes de produccién y las
tasas de crecimiento,que pueden determinarse por mediciones en el efluente. Sin
embargo, esto se emplea para determinaciones en cultivos puros[9]. Buisman [2]
estudio la influencia del coeficiente de crecimicnto a distintos valores de sustrato
inicial en el proceso de manera experimental, sin embargo no considera el efecto
de los parametros de las tasas de crecimiento.

Los parametros de las constantes de afinidad pueden obtenerse de manera
gréfica por medio de la pendiente de la recta (coeficiente de produccién) que pasa
por los puntos correspondientes a los datos experimentales (sustrato medido)
cuya ordenada al origen es igual a la constante de afinidad [10], sin embargo este
método tiene un alto grado de incertidumbre,el cual puede reducirse mediante
un metodo analitico para la obtencién de las tasas decrecimiento. Por lo anterior
y debido a que no se ha propuesto un metodo analitico para la determinacion de
los coeficientes de las tasas de reaccion, el objetivo del presente trabajo es generar
una metodologia para la identificacién de pardmetros de las tasas de crecimiento
del proceso de sulfato reduccién que aunado a un modelo matematico describa
el proceso con la finalidad de emplearlo con propositos de control.

2. Modelado Matematico de la Sulfato Reduccién

La sulfato reduccién se llevé a cabo de manera experimental en un reactor
discontinuo secuencial piloto de laboratorio con un volumen de trabajo de 2 L.
La alimentacién y purga del agua tratada se llevé a cabo a través de bombas
peristalticas. El mezclado se realiz6 mediante un agitador controlado a través
de una computadora. La temperatura se control6 mediante la recirculacién del
agua a través de la doble pared del reactor.

Se parte de la suposicion de que el contenido dentro del reactor se encuentra
completamente mezclado tanto en la fase liquida como en la fase gaseosa. El
sulfuro se produce por la reaccién de lactato con el sulfato en presencia de
bacterias sulfato reductoras, el volumen del reactor es constante, el proceso es
del tipo anaerobio (se produce en ausencia de oxigeno).

El consorcio de lodos activados se analiza como una biomasa homogénea, con
una unica tasa de crecimiento y mortalidad dependiente de las concentraciones
de lactato y sulfato. Se considera que la concentracién de sustratos en el influente
es constante y conocida, todos los parametros se suponen positivos.
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Bajo las consideraciones y simplificaciones anteriores se genera un modelo que
describe la dinamica del proceso de sulfato reduccion partiendo de la siguiente
ecuacién bioquimica:

2CH;CHOHCOO + 350, - 6C03 +3HS + H )

El lactato (C H3C HO HCOO) reacciona bioquimicamente con el sulfato (SOy4)
para producir sulfuro (HS), por lo que es necesario plantear un sistema que
represente la dindmica del sulfato (50;), biomasa(X), sulfuro (HS) y lactato
(CH3;CHOHCOO). La ecuacién para el sulfato (SO4) es:

dSeos __ X
a -y 2

El término negativo de u% indica que existe consumo de sulfato (SO;).
Debido a que se modela un reactor discontinuo (batch), no existe entrada ni
salida de caudal del reactor en donde se lleva a cabo la reaccién, por lo que la
tasa de dilucién es cero. El balance de materia para el sulfuro es:

dSps _ X

El signo positivo del términou]’i—indica. que existe producci6n de sulfuro (HS).
La ecuacién para la biomasa debido a que no se adiciona en el influente es:

dx
dt

El balance de materia para el lactato es:

=Xp 4@

S, X
@ - My 5)

La tasa de crecimiento para el modelo de sulfato reduccion es:

/‘ma:zSL Sog
= 6
k K, + Ss0q Koy + Ssoq ©

3. Identificacién de Parametros

El proceso de identificacién para la sulfato reduccion se basa en encontrar el
valor de los parametros de la tasa de crecimiento y los coeficientes de produccién
méximos presentes en el modelo de la sulfato reduccién (ecuaciones 2-6). Se
considera que es posible medir el sulfuro, el pH, la cantidad de sulfato y lactato,
asi como la biomasa al inicio y al final de cada ciclo.
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Parametro Descripcién Unidades
Y Coeficiente de producciéon maximajmol S/mol Xh
Bmaz Tasa dc crecimiento maxima h~T

Kso, Coeficiente de afinidad del sulfato mol/L
KL Coeficiente de afinidad del lactato mol/L

Ssoi Concentracion de sulfato mol/L
SL Concentracién de lactato mol/L
SHs Concentraciéon de sulfuro mol/L
X Concentracién de Biomasa mol/L

Cuadro 1. Unidades de los parametros del modelo de la sulfato reduccion

8.1. Coeficientes de produccién

Del modelo de la sulfato reduccion (2-6) es posible obtener el coeficiente de
produccién méaximo del sulfuro. La variacién del sulfuro y de la biomasa involucra
la tasa de crecimiento en sus ecuaciones (3 y 4), por lo que es posible despejarla
de ambas ecuaciones y posteriormente formular una igualdad con el objetivo de
no involucrar la tasa de crecimiento. De la ecuacion (3) se despeja el valor de la
biomasa multiplicada por su tasa de crecimiento que al igualarla con la ecuacién
(4) y al integrarla se obtiene:

¢ ¢
Sus dXx
Y3—= = —_ 7
/,o 37at r dt ™
Resolviendo la integral se obtiene:
Y3[Sus(t) — Sus(to])dt = X (t) — X (to) ®

Se puede observar que con la ecuacién (8) se puede determinar el valor del
coeficiente de produccién del sulfuro (Y3) sin tener que emplear el valor de la
tasa de crecimiento. De la ecuacién (8) es posible obtener el valor de (Y3) debido
a que el valor del sulfuro puede cuantificarse de manera experimental al igual
que el valor de la biomasa al inicio y final de cada ciclo.

= X(t) = X(to) ©)
Sus(t) — Sus(to)
De manera anéloga es posible encontrar los valores de los coeficientes Y;

(lactato) y ¥, (sulfato) empleando sus respectivas ecuaciones (5 y 2) relacionadas
con el lactato y sulfato.

3.2. Parametros de la Tasa de Crecimiento

Para poder identificar los parimetros de la tasa de crecimiento se plantearon
experimentos para desacoplar los efectos de los reactivos en el sistema aprovechan-
do su estructura matematica. Dichos experimentos se fundamentan en que la tasa
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de crecimiento (1) dada por la ecuacién (6) tiene una estructura matematica que
permite simplificar la expresién al realizar una serie de consideraciones sobre los
clementos relacionados en esta ecuacion.

Para un valor elevado de la concentracién de sulfato (S,,,) con respecto a su
constante de afinidad (K,,,), la expresion que lo involucra junto con su constante
de afinidad (K,o,) tiende a un valor unitario debido a que dicha constante de
afinidad no provoca un efecto considerable ante altas concentraciones de sulfato,
para el lactato sucede algo similar debido a que tiene la misma estructura.

Considerando lo anterior se proponen experimentos con los cuales es posible
obtener los parametros ((K,o,), K1, ¥ (#maz) adecuadamente. Se proponen dos
experimentos con los cuales se identifican los cocficientes de afinidad para el
lactato y sulfato, considerando como reactivo limitante al sustrato de la constante
de afinidad bajo estudio.

En un experimento se suministro un valor elevado de lactato con respecto a su
constante de afinidad K¢ provocando con esto que la expresién de lactato tienda
a un valor unitario simplificando la expresi6n de la tasa de crecimiento (ecuacién
6). Debido a lo anterior la tasa de crecimiento para identificar la constante de
afinidad de sulfato se expresa por la siguiente ecuacién:

S 04
K 804 + Suu

Para encontrar los parametros de la tasa de crecimiento maxima (gmqz) y la
constante de afinidad del suifato se resuelve la ecuacion diferencial que involucra
al sulfato de la siguiente manera:

das X So.
= g (11)

dt Y1 Kyo, + Ssoq

En esta ecuacién asumiendo que la biomasa (X) es constante, es posible
resolverla integrando ambos lados de la ecuaci6n:

K= Emaz (10)

s04(t) K + S,

i [t [ Ea Sy "

™V n to 104(20) S0 ) = ( )

Es posible simplificar esta expresién aprovechando las propiedades de la

derivada para generar la siguiente ecuacién,resolviendo las integrales reordenan-
do y aplicando propiedades de los logaritmos se genera la siguiente expresion:

—lmaz £t = Ky, In [S‘w—‘(t)] + Ss0,(t) — Sso,(t0) (13)
Y1 st(‘o)

En esta ecuacién se puede observar que es posible obtener el valor de la
constante de afinidad para el sulfato (Sos), debido a que se conocen los valores
iniciales y finales de sulfato, el valor final de la biomasa, y el coeficiente de
produccién (calculado anteriormente).

Para distintos instantes de tiempo es posible formular un sistema de ecua-

ciones y ponerlo en la forma Y (t) = %7 (t)é, el cual puede resolverse de manera
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numeérica empleando el algoritmo de identificacién de mfnimos cuadrados lineales
del cual se obtiene el valor de los parametros con un error porcentual minimo.

El segundo experimento consiste en dar las condiciones necesarias para que
el lactato sea. el reactivo limitante, haciendo que la expresion del sulfato tienda
a un valor unitario, el proceso de identificacion es analogo al de el sulfato.

En resumen el método de identificacién de los parametros de la tasa de creci-
miento consiste de dos experimentos en los cuales se dan las condiciones para que
uno de los reactivos sea el reactivo limitante y sea posible identificar su constante
de afinidad asociada, asi como su tasa de crecimiento méxima al considerar solo
los efectos de un solo reactivo involucrado.

4. Etapa Experimental

La validacién del modelo se realiz6 por medio de la comparacion de resultados
de simulacion contra experimentos que reproducen las cinéticas del proceso de
sulfato reduccién ([4],8]), dichos experimentos se realizaron en el Laboratorio de
Bioprocesos Ambientales del Instituto de Ingenierfa UNAM. Para la remocién
de sulfatos del agua residual se utilizaron lodos anaerobios capaces de reducir
el sulfato a sulfuro aclimatados con medios utilizados en estudios previos [3],
modificados en la cantidad de nitrégeno total y fosforo total para que realicen
la sulfato reduccién.

Dichos lodos son granulares y provienen de un reactor UASB de una planta
de tratamiento de aguas residuales de una industria cervecera. La estrategia de
aclimatacién de la biomasa es mediante el suministro de cantidades iguales en
concentracién de sulfato al reactor durante varios ciclos de operacién. Una vez
que el sulfato suministrado sea consumido, se le adiciona nuevamente la misma
concentracién, hasta obtener tiempos de degradaciéon muy similares.

La variacion del tiempo de degradacién entre los ciclos es la variable a con-
siderar para determinar que la biomasa est4 aclimatada al sulfato. Es decir, se
considera aclimatada la biomasa cuando el tiempo de degradacién de los ciclos
ya no varie significativamente.

El control del factor pH se mantuvo por medio de la adicién de una solucién
buffer. Se determiné la concentracién de sulfatos, sulfito, sulfuro, materia orgéni-
ca y de 4cidos grasos volatiles (AGV). Se determinaron los s6lidos suspendidos
y el carbono organico de acuerdo con los métodos estandar [1]. El sulfuro se
determiné a partir del método HACH. Los s6lidos suspendidos volatiles,sélidos
suspendidos totales y sé6lidos suspendidos fijos en el lodo se determinaron por el
método gravimétrico descrito en los métodos Estandar [1].Una vez aclimatado
el lodo y cuantificados el sulfuro, el sulfato y la biomasa es posible realizar los
experimentos para la identificacién de parametros. Los resultados obtenidos al
re:lﬁizar el proceso de sulfato reduccién se muestran en las siguientes tablas y
graficas:
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Figura 1. Reactor piloto para la aclimatacién sulfato reductora.

Tiempo(H)[Lactato(mg/L)[pH(H¥])[Sulfato(mg/L)

0 2927 6.93 500

0,32 2877 7,06 464.4

1,40 2820 7.34 263

2,15 2784 7.47 236.8

2,65 2812 7.54 212.2

3,15 2851 7.62 202.2

4,65 2799 00 189.60

5,65 2802 7.82 159.2

Cuadro 2. Primer Cinética 09/05/07 DQO/S042=6(954)
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Figura.2.Graficas de la cinética del 9 de mayo del 2007.

Como se puede observar en la figura anterior, la cantidad de sulfuro se ha con-
sumido en su totalidad a las tres horas. El lactato no se consume en su totalidad
debido a que se encuentra en mayor cantidad que el sulfato y al consumirse todo
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el sulfato el lactato en exceso no se consume ya que es necesaria una cantidad
de sulfato para que exista un consumo de lactato.

Tiempo(H)|Lactato(mg/L)[pH(H™)[Sulfato(mg/L)
0 10599 6.97 1500
1 9448 7,49 1013
2 9079 7.81 270.8
3 7392 8.01 78.4
4 6921 8.18 39
5 6868 8.28 27
6 6336 8.25 7.8

Cuadro 8. Segunda Cinética 19/05/07 DQO/SO42-=8

Buttato (mon) _

Figura.3.Graficas de la cinética del 19 de mayo del 2007.
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Tiempo(H)|Lactato(mg/L)|pH(H™)|Sulfato(mg/L)
0 15800 7.09 2000
5 15790 7,08 1498
1 15760 7.19 1446
2 15510 7.35 1295
3 15380 7.44 1202
4 15360 7.5 691
5 15320 7.58 458
6 15260 7.63 148

Cuadro 4. Tercer cinética 06/09/07 DQO/S042-=8

Laoteio (morl)

I L I 1 "

I
Teax )

Figura.4.Graficas de la cinética del 6 de septiembre del 2007.

grafica| Cinética | DQO [Sulfato| Ks,a Hmaz Ko
L/So4| Fecha | mg/L [ mg/L [mgS/L|mgS,/mgSSV|mg/L
Tac [09/05/07] 2926.8| 500 | 92 024 |146
Sul (09/05/07)2926.8| 500 | 253 0.24 14.6
Lac [19/05/07|10599.3| 1500 | 102 0.2976 14.6
Sul {19/05/07[10599.3[ 1500 | 102 .2976 14.6
Lac [06/09/07| 15800 | 2000 | 102 0.2976 | 3900
Sul [06/09/07} 15800 | 2000 | 1002 0.224 3900

Cuadro 5. Valores de los parametros de las cinéticas



116 Jorge Lenin Ruiz et al.

5. Conclusiones

En conclusién se puede observar que el modelo propuesto para describir la
etapa sulfato reductora reproduce las diferentes cinéticas obtenidas de manera
experimental que se generan al introducir diferentes relaciones iniciales de sulfato
y lactato. Cabe destacar que al consumirse el sulfato en su totalidad el lacta-
to introducido en exceso no continua consumiéndose, ya que es nccesaria una
cantidad de sulfato para que se consuma el lactato tal como se refleja en las
graficas ilustradas anteriormente. Los parametros obtenidos varian dependien-
do la relacién sulfato/lactato introducida en cada caso pero el comportamiento
cualitativo del sistema predomina en cada uno de los experimentos.
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Abstract. Recently, the author has proposed a methodology for the de-
sign of nonlinear observers based on the dissipative theory. This method-
ology offers a systematic approach to the observer design providing great
flexibility and generality. For example, several well known observer de-
sign methods, as the High-Gain and the Lipschitz Observers, can be
treated and generalized in a unified manner by the Dissipative Approach.
Moreover, different objectives in observation can be also unified and gen-
eralized by the Dissipative Approach. as for example the design of Un-
known Input and Robust Observers. The objective of this paper is to
show how this methodology can be applied in the design of observers for
bioprocesses and its advantages for this kind of processes. An example
illustrates the main ideas.

1 Introduction

Reaction systems is a class of nonlinear dynamical systems that is widely used
in areas such as chemical, biochemical and biomedical engineering, biotech-
nology, ecology, etc. (Robust) observation issues for this class of systems is of
fundamental importance due to the limited availability of on-line sensors and the
uncertainties related, in particular, to the mathematical model. It is not surpris-
ing that there is an intensive research activity to design observers (or software
sensors) for these systems ([1-3]), and different methods for uncertain reaction
systems, besides the classical extended Kalman and Luenberger observers, have
been proposed (for an overview see [2]): Interval Observers ([4]) are based on co-
operative systems theory; Adaptive Observers ([3]) assume that the uncertainties
are represented by unknown parameters; Asymptotic Observers ([1,2]) are based
on the mass and energy balances without requiring the process kinetics; Practi-
cal and Parallelotopic Observers ([5]) consider uncertainties as unknown inputs
(UI) and converge practically (not exactly) to the true state for a restricted class
of systems with bounded perturbations.

For reaction systems without uncertainties several methods have been applied
to design observers, as the High-Gain method ([6]) and the Lipschitz Method
([7))- For uncertain reaction systems, when there are only parametric uncertain-
ties, adaptive observers can be used. However, if stronger structural uncertain-
ties are available the most successful method used to day are the asymptotic
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and CONACyT, Project 51244.
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observers ([1,2]). In the work ([8]) uncertainties are reprgsented by arbitrary un-
known input signals to the system, what represents a flexible way to cha.rac}:enze
many kinds of uncertainties, and they are able to show that the asymptotic ob-
servers can be recovered and extended with their approach. A highly satisfactory
result is to be able to explain, using observability/ det.ectabihty arguments‘, why
(classic) asymptotic observers converge and why thf‘!ll‘ convergence rate is n()t
assignable. Moreover, the robust observers proposed in that work can be use‘d in
more general situations and their convergence prop_ertles are completely derived
from the robust observability/detectability properties of the model.

However, due to the basic linear structure of the un(;ertai.n systems considerefi
in ([8]), it is not possible to consider more general situations. For examp']e, if
some reaction rates are known but others are uncertain, t}ns leads to a nonlinear
structure with unknown inputs, that cannot be trgated with that approach. Soa
natural extension of that work is to use u.nknown input ot?seryer desgn methods
for uncertain reaction systems, and this is part of the objective of this paper.

The use of systems with unknown inputs for the representation of tlfe‘ uncer-
tain reaction system’s family leads naturally to the study of obse.rvablhty &I-ld
detectability concepts for this kind of systems, and the cor.xstruct.lon &}nd exis-
tence conditions of Unknown Input Observers ( U]O). For linear time mvarla{lt
(LTI) systems this is a very well established topic ([9]),'and some advances in
the design of UIOs for nonlinear systems have been obtained recently ([10, 11])

Recently, the author has proposed ([12,13]) a method to des.ign fwf;linear
observers using dissipative methods. One attractive feature of this Dissipative
Design is, on the one side, that it includes and generalizes many current obser\‘rer
design methods, and on the other side, that it is possible to design observers with
unknown inputs or known inputs in a unified framework. The aim of this work
is to show how the Dissipative Design Method can be used to design observers
for reaction systems with or without uncertainties in & unified way. This can be
seen as a first step in a more general, and far-reaching objective: to develop a
methodology to design robust observers for uncertain reaction systems, in which
different kinds of uncertainties are available as unknown constant parameters,
unknown (bounded) disturbances, unmodeled dynamics, deterministic pertur-
bations characterized by an internal model, etc. We believe that the Dissipative
Design Method is able to reach these requirements, and this is part of active

research work.

2 Dissipative observer design

Motivated by the circle criterion design of nonlinear observers in [14] the author
has proposed in [12,13] a methodology for designing nonlinear observers for a
class of nonlinear systems. This method will be briefly reviewed in this section.
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2.1 Preliminaries

From the dissipativity theory ([15]) the following results are of relevance here.
Consider the feedback interconnection

j:Ax+Bu,y=Cz.u=—1/’(t1y), (1)

with z € R®, u € RY, y € R™, and quadratic supply rates w(v,w) = vTQv +
20TSw + wT Rw, where v € R", w € R*, Q € R™*", S € R™%*, R € R**s,
and Q, R symmetric. The linear part (A, B, C) of system (1) is said to be state
strictly dissipative (SSD) with respect to the supply rate w(y,u), or for short
(Q, S, R)-SSD, if there exist a matrix P = PT > 0, and ¢ > 0 such that

PA+ATP+¢P ,PB] _ [CTQCCTS
BTP o] |st¢c r SO )

For quadratic systems, i.e. m = g, passivity corresponds to the supply rate
w (y,u) = yTu. Note that this definition assures the existence of a quadratic
positive definite storage function V (z) = T Pz such that along any trajectory
of the system V (z (t)) < w (¥ (t) ,u(t)) — €V (z (t)).

The nonlinear part of system (1), a time-varying memoryless nonlinearity
¥ :[0,00)xR™ — R%, u =9 (t,y), piecewise continuous in t and locally Lipschitz
in y, such that ¥ (£,0) = 0, is said to satisfy a dissipative condition in I" with
respect to the supply rate w (u,y), or for short (@, S, R)-D in I', if w(u,y) =
w(®(ty),y) =20,Vt >0, Vy € I' CR™, where I' is a subset of R™ whose
interior is connected and contains the origin. If I' = R™, then 9 satisfies the
dissipativity condition globally, in which case it is said that 3 is dissipative with
respect to w, or for short, (@, S, R)-D.

Note that the classical sector conditions ([16]) for square nonlinearities, i.e.
m = g, can be represented in this form. If 4 is in the sector K}, K>, i..
(y - K1u)T (Kou—y) 20, then it is (Q, S, R)-D, with
(Q,S,R) = (-1, (K1 + K2),— (KT K2 + KT K1)). If ¢ is in the sector K1, o],
ie (y— Kiu)T w20, then it is (0,17, -1 (K, + KT))-D.

For the interconnected system (1) a generalization of the passivity and of the
small gain theorems for non square systems can be easily obtained, and it will
be used in the sequel.

Lemma 1. Consider the system (1). If the linear system (C, A, B) is (—R, ST, -Q)-
SSD, then the equilibrium point £ = 0 of (1) is globally (locally) ezponentially
stable for every (Q, S, R)-D (in I' for some I' C R™ ) nonlinearity.

2.2 Dissipative design for certain nonlinear systems

Consider the class of systems described by a LTI subsystem with a nonlinear
perturbation term, connected in feedback, i.e.

22{2'?=A1'+G1/’(¢7,y,u)+’7(t:y,u) yy=Cz ,0=Hz, (3)
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or that can be brought to this form by transformations, and where z € R" is
the state, y € RP is the measured output, u € R™ is the input, and 0 € R" is a
(not necessarily measured) linear function of the state. v (¢,y,u) is an arbitrary
nonlinear function of the input and the output. ¥ (o,y,u) is a g-dimensional
vector that depends on a,y,u. ¥ and < are assumed to be locally Lipschitz in
o, ¥, u, so that existence and uniqueness of solutions is guaranteed. It will be
assumed that the trajectories of interest of X' are defined for all future times.

An observer for system (3) is a dynamical system 2 that has as inputs the
input u and the output y of X, and its output & is an estimation of the state =
of . A full order observer for ' of the form

- {é=Ai+G¢(&+N(ﬁ—y),y,u)+L(é—y)+'Y(t,y.u), @)
§=Cs,6=Hi,

is proposed, where matrices L € R™*?, and N € R™*P have to be designed.
Defining the state estimation error by £ ¢ — z, the output estimation error by
§ £ 9 — y, and the function estimation error by & 245-0,2z& (H+NC)Z =
& + N, and a new nonlinearityd (z,0,%,u) £ % (0,y,u) — ¥ (¢ + 2,3,u), the
dynamics of the error can be written as

5:{é=AL£+GV) 5(0)=50,Z=H~i’,l/=—¢(z,0’,y,u) ’ (5)

where AL 2 A+ LC, and Hy £ H+ NC. ¢(0,0;y,u) =0 for all 0,9, u.

The observer design consists in finding matrices L and N, if they exist, so
that = satisfies the conditions of Lemma 1. For this it is necessary to assume
that the nonlinear part of (5) belongs to one or several sectors.

Assumption 1 ¢ in (5) is (Q:, Si, R:)-dissipative (in I') for some finite set of
non positive semidefinite quadratic forms w; (¢, z) = ¢TQip+2¢7Siz+2TRiz >
0, for all 0,y,u, fori=1,2,--- ,M.

It is clear that it is necessary that the quadratic forms be independent. It is
also easy to see that then ¢ is Zi_'_{l 0; (Q;, S:, R;)-dissipative (in I') for every §; >
0, i.e. ¢ is dissipative with respect to the supply rate w (¢, z) = Efil Oiw; (b, z).
In this case the design is as follows

Theorem 2. Suppose that Assumption 1 is satisfied. If there are matrices L
and N, and a vector 8 = (61,-+- ,0n), 0; = 0, such that the linear subsystem
of Z is (—Re, ST, —Qe)-5SD, with (Qe,Se, Re) = 1%, 8:(Qi, Si, Ri), that is

there ezist a matrizc P = PT > 0, and € > 0 such that

PAL+A[P+eP+H{RHy , PG- H{S]| _
GTp - SeHn Qo =%a (6)

where A = A+ LC, Hy = H + NC. Then 2 is a global (local) exponential
ofzgerper foz‘ L, i.e. there exist constants k,pu > 0 such that for all £ (0) (in a
vicinity of £ =0) || (t)|| < k(|2 (0)]| exp (—ut).
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The proposed method generalizes and improves several methods previously
proposed in the literature ([12]): (i) The Circle criterion design ({14]): our design
is valid for non-square systemns, the nonlinearities are of general type, and can
be described by several sector conditions. (ii) Lipschitz observer design [7], and
(iii) High-Gain observer design [6].

2.3 Dissipative design for uncertain nonlinear systems

One alternative to model uncertain systems consists in considering the uncer-
tainties as completely unknown inputs to the system. The class of nonlinear
systems considered for UIO design is

21{5?=A$+G‘¢'(U,y'u)+“/(t,y,u)+3wle=C$,0=HI, (7)

where w € RY is an arbitrary (even unbounded) unknown input. w can model
an arbitrary unknown disturbance acting on the system, parametric uncertainty
or unmodeled dynamics. It will be assumed that the trajectories of £ exist and
are well defined for all times, i.e. there are no finite escape times. Without loss
of generality it is assumed that matrices B and C are of full rank.The objective
is to design an Unknown Input Observer (UIO) for system X (7), that is, a
dynamical system that using the information of the known input u (t) and the
output y (t) produces an state estimate Z (t), that converges asymptotically to
the actual state = () of X, i.e. tllrgo (Z () —z(t)) = 0, in spite of the lack of
information on the unknown input w and derivative(s) of output y.

The main result of [17,10] is a sufficient condition for the existence of an
UIO for the plant X' (7).

Theorem 3. Suppose that Assumption 1 is satisfied, and that there ezist con-
stant matrices P= PT >0, L, N, S, a vector 8 = (61,---,0x), 0: >0, and a
constant € > 0, such that (% represent the symmetric terms)

PAL+ ATP+eP+ HLRsHN % %
GTP—SQHN Qs K| <O0.
BTpP-SC 00
Then there ezists an UIO for (7).

As it is shown in the references if this conditions are satisfied there are state
x = Tz and output transformations such that in the new coordinates the system
has the form

%1 = Auxi + Aizxe + G19 (0,y,u) + 71 - BTPBuw (8)
x2 = Aa1x1 + Azoxz + G2y (0,9, 4) + To (9)
n=x1, y2=Cexz2, 0 = Haxz .

Note that the states affected by the unknown input (x1) (8) are measured, and

the estimation of the rest of the states (9), that are unaffected by the unknown
input (x2), can be performed as in the previous subsection.
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Remark 1. In general (6, 3) are nonlinear matrix inequality feasibility problems.
Under some conditions they become Linear Matrix Inequalities (LMI) feasibility
problems, for which solutions can be effectively found by several algorithms in
the literature ([18]). Note also that when (6, 3) are feasible, there exist in general
several solutions for L and N. Replacing eP by el, (3) isa LMl in P, PL, ¢, S,
6 but not in N, except when Ry = 0 and Sp = 0. One possibility to solve (6, 3)
by LMI algorithms is to fix /V at some value and to search for a solution. This
can be made recursively until a solution is found. A particular situation arises
when N = 0, so that the classical output injection is made.

3 Model of (Uncertain) Reaction Systems and robust
observer design

A general state-space model of reaction systems is generally obtained from mass
and energy balances ([1,2]) and can be written in a compact and generalized

form as:
Sr:{t=Kp(x)-D({t)z-Q(z)+F(t) ,y=Cxz. (10)

where y € R™ is the output vector, the state z € R™ consists of component con-
centrations, volumes and temperatures, K € R™"*49 is the constant stoichiometric
coefficient matrix, ¢ € R9 is the reaction rate vector, D is the (matrix) dilution
rate, Q is the outflow rate vector, F is the feedrate vector. For a single reactor
D is a scalar but it is a matrix when several reactors are considered.

In practice the model is usually uncertain, since the parameters and non-
linearities of the system are difficult to identify precisely and they may change
over time. In particular, the reaction rates are usually poorly known. This makes
the observation problem challenging. In order to deal with these uncertainties
a representation of all possible behaviors of the system (10) is required. In a
previous work ([8]) the authors have proposed to use state-affine systems with

unknown inputs, that is
Z'U:{:i:=A(u,y):z+Bw+¢(u,y) yy=Crz, (11)

where w € RP is a vector of (arbitrary) unknown inputs representing uncertain-
ties, u € R" is a vector of measured inputs, and A (u,y) is a continuous ma-
trix. In this form they have been able to explain and generalize the well known
asymptotic observers, that have been shown to be very useful in many practical
situations ([1,19,2]). They are obtained when all the reaction rates are consid-
ered uncertain, w = ¢ (z), but the rest of the model is assumed to be known, i.e.
the uncertain system can be represented by (11) with A (u,y) = —D (t), B=K,
Y (u,y)=F(t)-Q(z).

However, due to the basic linear structure of (11) it is not possible to con-
sider more general situations. For example, if some reaction rates are known
but others are uncertain, this leads to a nonlinear structure as the one in (7,
when the uncertain reaction rates are modeled as unknown inputs. It seems also
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natural to use (7) as a model for an uncertain reaction system. The dissipative
method can then be used to design a robust observer. It is clear that the classic
asymptotic observers are a special case of this approach. Moreover, the case that
no uncertainties are present in the model can be treated in the same framnework.
This shows the great flexibility of the method.

Ezample 1. Consider the case that in system (10) some reaction rates (px (z))
are well known but the rest is unknown (i, (z)). If it is assumed that Q, D and
F are measured, and K is known, then the reaction system can be written as

t=Krpr(z)— D)z -Q(z)+ K,w+ F(t) ,y=Cxz.

in which w = ¢, (z). This system has the structure of (7).

4 Example

In order to illustrate the dissipative observer design method proposed a simple
biological reactor model will be considered:

X=-D)X+p(S)X,S=D(t)(Sin—-S)-3n(S)X, (12)

where X is the biomass and S the substrate concentration, p is the growth rate,
Y the yield coefficient, S;, is the substrate concentration in the inflow and D is
the dilution rate. The observation problem consists in estimating the substrate
concentration S when the biomass concentration X is measured. Two extreme
conditions on the knowledge of the reaction rate will be considered:

Case 1: The reaction rate u is completely unknown.

Case 2: No uncertainty, i.e. the model is perfectly known.

4.1 Case 1: Unknown reaction rate

Case 1 is the standard situation for asymptotic observers, where p is treated
as an unknown input ([1,2,8]). Since there is only one reaction rate and one
measurement in this example, the dissipative approach leads exactly to the
classical asymptotic observer. The variable Z = & X + S, whose dynamics
isZ = =D (t) Z+ D (t) Sin, is independent of the reaction rate u. The asymptotic
observer

%=-D(t)2+D(t)Sm,

converges asymptotically to the true value of Z, independently of the value of
i, when D is persistently exciting, i.e. there exist &, T > 0 such that for all
t>0, ftHT D(7)dr 2> a. The convergence of the observer cannot be assigned
and depends on the behavior of D. The detectability analysis of 8] shows that
if p is completely arbitrary no better result can be obtained.
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4.2 Case 2: Known reaction rate

Consider the following observer

);“r=—D(t)x+u(s§'+1\r()‘r-x))x-:-z1 (% -x),

) (13)
$=D®) (Sn-9)-3n(s+N(X-X)) X+l (X-X).
The dynamics of the observation errors ex = X—-—X,es=S5—-5 are
éx =hex +¢(z,5) X ,és=—D(t)es — +¢(z,5) X + hex , (14)

z=es+ Nex , ¢(2,5)=p(z+S5)—u(S) .

It is illustrative to use (ex,z) as state variables of the error, instead of
(ex,es), i.e.

éx =lhex+¢(2,9X, (15)
z2=-D(t)z+ (N—- -)17)¢(Z,S)X+INCX JAN=NlL + 1.

In order to design the observer the sector of ¢ has to be determined. For
continuous differentiable reaction rates u this is easily done with the help of the
mean value theorem. Since ¢ (z,S5) = Mﬁ—;"’ﬂz for some ¢ € (0,1) it follows
that ¢ (z,S) is in the sector [K;, K2], where K, and K are the minimum and
the maximum value of the derivative of u, respectively.

Two classical classes of growth rates will be considered: The monotonic
case: The typical form is the Monod function u (S) = 3%9—,%, but other forms
are possible. In this case 0 < K; < K3 < oo. The strict positiveness of K; comes
from the fact that in the reactor S is bounded.

The non monotonic case: The typical form is the Haldane function u (S) =
—517,—(%?, but other forms are possible. In this case K} < 0 < K2 < oco.

It is possible to design the observer gains by solving the Matrix Inequality
(6), that, in general, has many solutions, if it is feasible. Here, for illustrative
purposes, a simple storage function will be selected and the design parameters
will be selected to satisfy the corresponding inequality.

Consider as Lyapunov’s function candidate V (ex,z) = 1 (e% +62z2). Its
derivative along the trajectories of the observation error 15 is

V:lleg( +X¢(2,S)ex +0lnzex — 6D (t) 22 +6X (N— %,-)(ﬁ(z,S)z .

The design is then as follows:

The monotonic case: Selecting [; = A, X, 0 > 0, Iy = AyX and N < {,
with A; large enough, then V < —€V so that the observer converges exponen-
tially fast, even when D = 0.

The non monotonic case: Selecting I} = A1 X, 8 > 0, Iy = AnX and

= %, with A; large enough, then V is negative definite, so that the observer
converges asymptotically fast, if it is assumed that D (t) > € > 0.
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Many more solutions can be found solving the Matrix Inequality (6). These
degrees of freedom can be used to optimize certain performance criteria. Note
that setting N = 3 and !y = 0 in the previous observer, then the asymptotic
observer is recovered!

In Figure 1 some simulations illustrate the behavior of the designed observers.
The growth rate is Monod and the parameters of the plant: Y = 0.3, Sin = 10,
o = 0.2, Ks =10, D = 0.4, Xo = 10, Sp = 5. For both observers § = 0.025,
Iy = —3X,exo = 0.5, eso = 10 were used. For the asymptotic observer N = 1/Y
and Iy = 0, and for the dissipative observer N = 1/Y — 8, Iy = -X/6.

Fig. 1. Simulation of the bioreactor and the estimation errors of the asymptotic ob-
server (continuous line) and of the dissipative observer (dotted line).

It is clear that the convergence velocity of the error of the unmeasured state
(S) for the dissipative observer is much faster than that of the asymptotic ob-
server. This is of course expected, since the model is perfectly known for the
first but not for the second one. The interesting point here is that the dissipa-
tive observer methodology allows for a unified design under different uncertainty

conditions.

5 Conclusions

In this work it has been shown how the Dissipative Design Method can be used
to design observers for reaction systems with or without uncertainties in a uni-
fied way. Many important issues as the consideration of unknown parameters,
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sensor noise, consideration of trade offs between robustness and observer perfor-
mance, etc. have to be addressed and this is part of active research work. We
believe that the Dissipative Design Method is a methodology able to reach these

requirements.
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Resumen. En este articulo se propone una estrategia de optimizacién basada en redes
neuronales. La estrategia se utiliza para determinar los valores 6ptimos de la tasa de
inyeccion de gas para un sistema de produccion artificial de hidrocarburos. Se analizan dos
casos; en el primero, se considera un sistema de produccién con gas artificial de un solo
pozo y en el segundo se considera un sistema de produccién compuesto por dos pozos. Para
ambos casos, se minimiza una funcién objetivo o de costo. La estrategia propuesta pone de
manifiesto la habilidad de las redes neuronales para aproximar el comportamiento de un
sistema de produccién de petréleo crudo y para resolver problemas de optimizacién cuando
un modelo matemético no esta disponible.

Palabras Claves: Redes neuronales, sistemas de produccién de hidrocarburos, gas de
inyeccién, optimizacion y perceptrén multicapa.

1 Introduccion

La operacién de los sistemas de produccién de gas y petréleo crudo, requiere de
muchas decisiones que deben tomarse afectando los volimenes producidos y el costo
de produccién. Estas decisiones se toman a diferentes niveles en la organizacién de
las empresas relacionadas con el petréleo, pero con el tiempo repercuten en el sistema
fisico de produccién [1]. La Fig. 1 ilustra la visién general de un sistema fisico de
produccién con gas de inyeccién de levantamiento. Para este tipo de sistemas de
produccién de petréleo crudo, las variables de decision se relacionan para encontrar el
flyjo de gas de levantamiento para cada pozo que entregaré un flujo méximo de
produccién total de petrdleo crudo en un pequefio instante de tiempo.

Una funcion objetivo es un valor tnico y una funcion matemdtica bien definida
que mapea los valores de las variables de decisién y se ubican dentro de una
medida del comportamiento. Ejemplos de tales medidas de comportamiento son, el
fljo de la produccion total de petréleo crudo, el valor actual neto (ganancia) o la
recuperacién del yacimiento. En el esfuerzo hacia un mejor comportamiento del
sistema de produccién, una pregunta que comunmente debe agregarse, consiste en
decidir cual de las decisiones serd mejor para maximizar o minimizar la funcién

objetivo.
M.A. Moreno, C.A.Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
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Fig. 1. Sistema de produccién con gas de levantamiento de un solo pozo.

El objetivo del gas de levantamiento es incrementar la produccién de Petréleo
crudo o evitar el decremento de flujos en los pozos mediante la reduccién de la cabeza
hidrostatica de la columna del fluido en el pozo [2]. Mediante la inyeccién de gas
dentro de la tuberia, la densidad del fluido disminuye en el agujero del pozo; por lo
tanto, la componente de caida de presion resultante de la gravedad se reduce. Sin
embargo, el gas de levantamiento también proporciona un componente mas grande de
caida de presion resultante de la friccién, dando una pequeiio flujo de gas optimo de
levantamiento para el pozo. Por lo general la disposicién de gas de levantamlen}o para
un grupo de pozos es inferior a la suma de los flujos individuales de gas 6ptimo de
levantamiento para cada pozo. El problema de optimizacién con gas de inyeccion de
levantamiento consiste en encontrar los flujos de gas de levantamiento para cada pozo
entregando el flujo méaximo total de produccién de petréleo crudo sujeto a
restricciones en la capacidad de procesamiento del gas de inyeccion de levantamiento
y otras posibles operaciones.

En el presente trabajo, una estrategia de optimizacion basada en redes neuronales
se desarrollé y aplic6 para calcular los valores 6ptimos de flujos de gas de inyeccién y
de petroleo crudo de un sistema de produccién de gas de levantamiento. Se analizan
dos casos; en el primero, se considera optimizar un sistema de produccién con gas de
levantamiento de un solo pozo y en el segundo, se considera un sistema de produccién
con gas de levantamiento compuesto por dos pozos. Para ambos casos se minimiza
una funcién objetivo. La estrategia propuesta muestra la habilidad de las redes
neuronales para aproximar el comportamiento de un sistema de produccién de
petréleo crudo y para resolver problemas de optimizacién cuando un modelo
matematico no esta disponible.

2 Estrategia de Optimizacién basada en una Red Neuronal

Con el fin de resolver el problema de optimizacion gas-levantamiento, se desarrollé
un procedimiento de optimizacién basado en redes neuronales que consta de dos
componentes (ver Fig. 2). Las dos componentes son la red neuronal utilizada para
aproximar la curva de comportamiento de gas de levantamiento y la funcién objetivo
para satisfacer un indice de rendimiento.

El tipo de red neuronal empleado en la estrategia es del tipo Perceptrén Multicapa
(MLP). Este tipo de redes neuronales presentan flexibilidad y excelentes propiedades
para aproximar funciones. La siguiente ecuaciéon se utiliza para determinar la
estructura de una MLP con M neuronas en una sola capa oculta o intermedia con
funcién de activacion sigmoidal y una neurona en la capa de salida con funcién de
activacion lineal.
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La mayoria de los autores e investigadores en redes neuronales han llegado a la

conclusion que las redes neuronales de dos capas que utilizan funciones de activacién
del tipo tangente hiperbélica o de tipo sigmoidal en la capa intermedia son
aproximadotes universales [3] y [4]. Las redes neuronales multicapa pueden disefiarse
y entrenarse con la ayuda del Toolbox de Redes neuronales que se utiliza con Matlab
®. Los datos de entrenamiento se colectan a partir de una curva de comportamiento
de gas de levantamiento obtenido de un simulador de pozos [5]. En este caso, la
expresion que corresponde a la red neuronal empleada para aproximar el flujo de
petréleo crudo producido por el sistema es

an (k) = g[any (k =Dl 2)

donde O, (k)eR es el flujo de gas-levantamiento inyectado dentro del pozo y
0., (kyen esel flujo estimado de petréleo crudo producido.

En esta aplicacién, el procedimiento de aproximacién se realiza mediante el
entrenamiento de una red neuronal perceptrén de tres capas. La capa oculta contiene
neuronas usando funcién de activacién sigmoidal y la capa de salida contiene una
anica neurona con funcién de activacion lineal. Diferentes MLPs son entrenaron
mediante el algoritmo de Levenberg-Marquardt, que utiliza el criterio del error
cuadrético medio para actualizar los pesos de la red neuronal. La correspondiente red
MLP se ilustra en la Fig. 3. La expresion que define la funcién objetivo usada en la
estrategia de optimizacién esta dada por:

J@,) = a,[Q..,(k)~ref(W)]" + B, (Au,)* ?3)

donde g (k) es la aproximacién de la red neuronal del flujo de petréleo crudo

producido (BPD). ref (k) : Referencia del flujo de Petréleo crudo producido (BPD).
1, : Flujo de inyeccién actualizado (MMpcd). Au, =u, —u, > @%: Peso del error
cuadratico del Flujo de Petrdleo crudo producido. S, : Es el peso del esfuerzo de
control.

Con el fin de minimizar la funci6n objetivo, se calcula una tasa de gas de inyeccién
6ptima variando la tasa de gas de acuerdo a (4) en el intervalo dado en (5) y
evaluando cada valor en la funcién objetivo de tal modo que por comparacién entre

una evaluacion y otra se localiza el valor del flujo de gas que minimiza la funcién
objetivo (3), [6]. Al flujo de gas variante lo denotaremos como s
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Fig. 2. Estrategia de Optimizacién basada Fig. 3. Red Neuronal MLP

en una Red Neuronal.

El nimero de variaciones que tomard ums e€n el intervalo dado en (5), con
incrementos de A sera nit =(M /0.01)+1, recordando que la precisién considerada
con que cuenta el instrumento es de 1% después del punto decimal. La Fig. 4. muestra
el diagrama de flujo correspondiente al procedimiento de optimizacién donde u,,, :
Flujo 6ptimo de gas de inyeccién (MMpcd), nit : Numero de variaciones del flujo de
inyeccion, u, : Flujo de gas de inyeccio6n inicial (MMpcd), min : Valor minimo de la
funci6n objetivo utilizado en el procedimiento de optimizacion, J(,,..): Valor que
adquiere la funcién objetivo en cada iteracion, ifer : Contador de iteraciones en la

rutina de optimizacion, : Registro para almacenar el valor actual de la tasa
opt

éptima de gas d e inyeccion (MMpcd), Pppim * Registro que almacena el valor actual
de flujo de petréleo crudo correspondiente al Flujo de gas de inyeccién optimo, Q:
Flujo de Petroleo crudo producido una vez evaluado u,, en el modelo considerado

(BPD).
Para resolver el problema de optimizacién numérica, se tienen las siguientes

consideraciones:

e Dada la medida de precisién del instrumento sensor usado en esta aplicacién,
se considera una unidad porcentual de flujo de inyeccién de gas nominal, al
paso de gas de inyecci6n empleado en la optimizacion para determinar el
flujo de gas de inyeccién 6ptimo el cual esta dado por:

AQ,,(K)=1%=001 @)

e El flujo de inyeccién de gas serd un valor en el siguiente intervalo [MMpcd]:
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minimo: 10000000

delta=u,/(nit-1)

[ROL RG]

refil)=[Q«K)]

I Jw)=a Q. k) =ref (k)] +p.(Au,)

l Q=(0,.(k).u,)

Fig. 2. Diagrama de flujo correspondiente al procedimiento de optimizacién.

J(uy)<min

00<Q

ny

(k)<Q,, max 5)

e No se cuenta con un modelo matematico del proceso; sin embargo, se cuenta
con datos experimentales de un simulador de pozos tomados en un solo
intervalo de tiempo de periodo relativamente grande. Por lo que, se dispone
de un modelo neuronal del proceso, el cual seré utilizado para aproximar este
comportamiento y construir la funcién objetivo.

e Es importante definir el nimero de variaciones del flujo de gas de inyeccién
(nit). Este numero se calcula como:

it =(‘g)+1 ©)

donde M: limite maximo de gas de inyeccién conA=0.01.

e Partiendo de los datos experimentales de la curva de produccién podemos
definir una funcién vectorial continua en el tiempo g(k) cuyos elementos
sean los valores de referencia de gas de inyeccién y petréleo crudo
producido en el instante .

Tomando en cuenta las consideraciones anteriores, podemos formular el siguiente

problema de optimizacién como sigue:

Min J(v(k)) = (k) - @.,, (k)| ™

donde:



132 G.Jiménez de la Cruz et al.

(k) =[0, (k)0 ()] R @

Ahora, escribiremos la ecuacién (8) como sigue:
T = s [0.(k) = Qo (OF + B0 (k)= Cy (k=D } ©)

En la expresion anterior, los coeficientes @, y f, se emplean para equilibrar las
unidades de flujo de gas de inyeccién y de petroleo crudp. Con el fin qe minimizar la
funcién de objetivo dada en (9), debemos variar el flujo de gas de inyeccién y de

etroleo crudo evaluando este par ordenado, de tal forma que mediante

cpomparaciones secuenciales entre las evaluaciones, se localicen los valores 6ptimos

de Qi (k) y Qulk)-
3 Aproximacién Neuronal del Flujo de Petréleo crudo

dos casos; en el primero, un modelo de red neuronal aproxima el
do producido para un solo pozo y en el §egundo un moqelo de red
neuronal aproxima el flujo de petrdleo crudo producido para un sistema de
produccién de dos pozos. Los resultados obtenidos se preseqtan a contmuac:én..

Caso I: Sistema de produccion de un solo pozo. El sistema de produccién de
petréleo crudo se ilustrd en la Fig. 1. En este caso, el vector de entrada @(k) se
genera considerando una presién en la cabeza del pozo igual a 12 kg/cm2. En la Fig. 5
se muestran los datos de entrenamiento que fueron colectados utilizando el simulador
de pozos PROSPER’, 600 pares de muestras de datos experimentales de gas de
inyeccion se utilizan y se toman en el intervalo 0.0<Qiny<6.0. En la Fig. 6 se
muestran los datos de entrenamiento que corresponden al flujo de petréleo crudo
producido en unidades BPD (Barriles estandar por dia).

En este caso, la red neuronal se entrena para aproximar el flujo de petréleo crudo
producido para un inico pozo. Las caracteristicas de la mejor red neuronal entrenada
se describe en 1a Tabla 1y el error obtenido se muestra en la Fig. 7.

Aqui se consideran
flujo de petrleo cru

Tabla 1. Arquitectura de la red neuronal y errores obtenidos, caso 1

Numero de neuronas error error (%)
Capa intermedia} Capa de salida
30 1 00119 0.0C04

La aproximaci6n llevada a cabo mediante la red neuronal se compara con el flujo
de datos experimentales de petréleo crudo producido por el pozo (ver Fig. 8).

Caso 2: Sistema de produccion basado en dos pozos. En la Fig. 9 se muestra un
sistema de produccién de petréleo crudo de dos pozos. El vector de entrada ¢(k)se
generd considerando una presién en la cabeza de cada pozo de 12 k g/cm2 y 14
kg/cm?, respectivamente.

PROSPER es una marca registrada de Petroleum Experts Ltd.
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Fig. 8. Resultado Comparaci6n entre las aproximaciones logradas utilizando el modelo de red
neuronal (linea sélida) y datos experimentales (marcas redondas) del sistema de un solo pozo.

En la Fig. 10 se muestran los datos de entrenamiento, para lp cual se consideran
600 pares de muestras de datos experimentales de gas de inyeccién y se toman en un
intervalo de gas producido de 0.0< Qiny<12.0. La red neuronal se entrena para

aproximar el flujo de petréleo crudo producido por el sistema. Como en el caso
anterior, después del entrenamiento y validacién, una red neuronal se selecciona
considerando su desempefio y complejidad. La mejor red neuronal entrenada se



134 G. Jiménez de la Cruz et al.

describe en la Tabla 2. Se muestran los datos de entrenamiento que corresponden al
flujo de petréleo crudo producido en unidades BPD.

Separadev (Usr-Accite)

T T

A ~7

| : ]
; ;
e C R~ R R R ] > I~ R R "
Hasrary 8o b Harae s du it
Fig. 10. Datos experimentales de flujo de Fig. 11. Valores para la validacién

gas de inyeccion.

Tabla 2. Arquitectura de la red neuronal y errores obtenidos, casol

Numero de neuronas
error error (%)

Capa intermedial Capa de salida
30 1 -0.3702 -0.0037

En la Fig. 12 se muestran el error obtenido utilizando la red neuronal descrita en la
Tabla 2. La aproximacién obtenida con la red se compara con el flujo de datos
experimentales de petréleo crudo para un sistema compuesto por dos pozos (Fig. 13).

IS

i

i '

% £ £¥] .:. Hn gl T IR
Rt el
(12a) (12b)

Fig. 12. Resultados para el caso 2, (a) error, (b) porcentaje de error.
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Fig. 13. Resultado de la comparacién entre las aproximaciones (linea sélida) y los datos
experimentales (marcas redondas) para un sistema de dos pozos.

4 Aplicacién de la Estrategia Neuronal de Optimizacién

Una vez que ambos sistemas son aproximados usando redes neuronales, la siguiente
etapa se establece y se resuelve el problema de optimizacién como sigue.

Caso 1: Sistema de un solo pozo. El procedimiento se utiliza para determinar el
flujo de gas de inyeccién 6ptimo. Cuando la iteracion 93, se lleva a cabo el flujo
6éptimo de gas de inyeccién obtenido es 0.93 MMpcd (Ver Fig. 14). Este flujo se
evalia en la red neuronal descrita en la tabla 1 para obtener una produccion de 3102.8
BPD. En la Fig. 15 se muestra como la funcién objetivo se minimiza.
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Fig. 14. Gas de inyeccién 6ptimo casol Fig. 15. Funcién objetivo minimizada

Caso 2: Sistema de produccion basado en dos pozos. El procedimiento de
optimizacién se utiliza ahora para determinar el flujo éptimo de gas de inyeccion.
Cuando la iteracion 349, se lleva a cabo el flujo 6ptimo de gas de inyeccién obtenido
es 6.98 MMpcd (Ver Fig. 16). Este flujo se evaliia en la red neuronal descrita en la
Tabla 2 para obtener una produccién de 10087.0 BPD. En la Fig. 17 se muestra como
la funcién objetivo es minimizada.

5 Conclusiones
En este trabajo una estrategia de inteligencia computacional basada en redes

neuronales se propone para optimizar la tasa de gas de inyeccion requerido a
inyectarse en un sistema de produccién de hidrocarburos.
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Fig. 16. Gas de inyeccién éptimo caso 2 Fig. 17. Funci6n objetivo minimizada

Una vez que la tasa 6ptima es determinada y aplicada al sistema de produccién, los
resultados de simulacién obtenidos se aproximan a la referencia de petréleo crudo
producido. La estrategia propuesta pone de manifiesto la habilidad de las redes
neuronales para aproximar el comportamiento de un sistema de produccién de
petréleo crudo y para resolver problemas de optimizacién cuando un modelo
matematico no esta disponible. Es justo mencionar que esta metodologia puede
utilizarse como un mecanismo de ayuda para ingenieros de produccién. Los
investigadores estan motivados a extender el presente trabajo mediante Ila

optimizacién con algoritmos genéticos.
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Diseno asistido por computadora de
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Resumen Considerando las condiciones, recientemente reportadas por
Keel et al., de los controladores PID estabilizantes en términos de la
respuesta frecuencial de la planta para sistemas SISO, se describe un
algoritmo para generar la familia de PID estabilizantes. La clave del pro-
cedimiento es la obtencién de un polinomio auxiliar que permite aplicar
el teorema de Hermite-Biehler para obtener el cambio neto de fase de éste
y que ademés permite separar el ajuste de la ganancia proporcional del
controlador de las otras dos: integral y derivativa. El procedimiento se
presenta a manera de algoritmo y es usado en un ejemplo para generar
la familia de PID para un sistema hidraulico, suponiendo conocida su
respuesta frecuencial alrededor de un punto de funcionamiento. Este di-
sefio permitié asimilar y familiarizarse con el método y actualmente se
encuentra en construccién un paquete genérico asistido por computadora,
en ambiente MATLAB, para generar los controladores estabilizantes de
plantas en donde se conoce solamente su comportamiento en un cierto
intervalo de frecuencias

Fianciado por la Universidad Nacional Auténoma de México, IN-112208
DGAPA.

1 Introduccién

La mayor parte de los métodos conocidos para disenar controladores tienen como
base el modelo de la planta, obtenido éste por métodos de identificacién o ecua-
ciones constitutivas. Por ejemplo, la ventaja del LQR (4] es que garantiza, al
mismo tiempo, estabilidad y optimalidad; pero tiene la desventaja de que con
frecuencia es necesario usar técnicas de identificacién para producir el modelo de
la planta y que el controlador resultante es de orden grande. Esto iiltimo, para
aplicaciones industriales, es un impedimemento para su realizacién, debido a la
carga de computo requerido y a la necesidad de esquemas con pocos pardmetros
de ajuste. Con el objetivo de obtener controladores susceptibles de ser usados
en la industria, es necesario que estos sean de orden bajo.

El control clésico, que toma como base la teoria desarrollada por Nyquist (7]
y Bode (2], tiene la sencillez de ser un disefio gréfico que modifica la respuesta
en frecuencia de lazo abierto con un simple compensador en cascada, logrando
con ello margenes de estabilidad prescritos para lazo cerrado.

MA. Moreno, C.A.Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 137-146
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Por otro lado se ha demostrado que los controladores PID tienen un rol muy
importante en la industria [l] y tienen un vasto campo de aplicacién que puede
ser en sistemas eléctricos. hidréulicos, flufdicos, y neumdticos. Recientemente ha
aparecido una gran cantidad de diversos métodos de diseno de controladores PID

(6.

En uno de sus trabajos més recientes, Keel y Bhattacharyya 3] demuestran
que el disefo de controladores, con al menos tres tém'minos, puede ser r.ealizado
directamente de mediciones de respuesta en frecuencia en la planta, sin ten‘er
que construir un modelo en el espacio de estat.ios o funci6én de tra.ns'ferenma.
Esta realizacién del controlador no requiere explicitamente del COnOClmlen.tO del
orden del sistema ni de la cantidad de polos o ceros en el LHP (s?mlp]an(?
izquierdo, por sus siglas en inglés) o en el RHP (semiplano derecho, idem), ni
es necesaria una identificacién de la planta. En el caso de controladores PID: la
solucién especifica una banda de frecuencia donde la respue.?tfz debe ser c9nocnda
de manera precisa, y fuera de ella basta con datos o medlcxonfes ap.rOleadas,
Ademés. el método propuesto es vélido para sistemas lineales e invariantes en el

tiempo (LTI, fdem), estables o inestables.

Es comun que, para plantas estables, los datos de respuesta en frecuencia se
obtengan de mediciones directas; entonces la teoria propuesta puede ser aplicada
a plantas estables sin tener que construir su modelo. Paras plantas inestables,
los datos de respuesta en frecuencia pueden ser obtenidos si se tiene un com-
pensador en la retroalimentacién que estabiliza la planta. Con el método pro-
puesto por Keel et al se sintetiza el conjunto completo de controladores PID que
garantizan estabilidad, que es la base para lograr muiltiples especificaciones de
desemperio; asf, diferentes objetivos de desmpeno pueden ser intersectados para
satisfacer todos ellos de manera simultdnea. Los cédlculos requeridos para ello
implican programacion lineal o solucién de ecuaciones lineales sujetas al barrido
de un parémetro. Para satisfacer de manera simultdnea miiltiples criterios de
desempenio se requiere la solucién simultdnea de un conjunto considerable de

desigualdades lineales.

El objetivo de este trabajo es familiarizarse con la propuesta de Keel, aso-
ciada al célculo de la familia de controladores que estabilizan una planta cuya
informacién disponible es su respuesta en frecuencia, para con ello desarrollar un
programa de disefio asistido por computadora (CAD, idem) que permita ajustar
controladores PID de manera iterativa.

Este trabajo se estructura de la siguiente manera. En la seccién 2 se presenta
la teoria del método de disefio de la familia de controladores PID estabilizantes
para una planta estable descrita por su respuesta en frecuencia. El algoritmo de
disefio de esa familia de controladores es presentado en la seccién 4. Posterior-
mente, seccion 3, se aplica el algoritmo a una planta hidr4ulica, para finalmente,
seccién 6, presentar los puntos o conclusiones sobresalientes que surgieron du-
rante el desarrollo de este trabajo.
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2 Preliminares

El teorema de Hermite-Biehler establece que un polinomio real §(s) = 6.(s2) +
86,(s2) de grado n es Hurwitz estable si y s6lo si los ceros de su parte par 6,(—w2)
e impar §,(—w?) son:

1. Reales y distintos,
2. Los no negativos satisfacen la propiedad de intercalamiento

0 < wer < woy < We2-+*
y los dos coeficientes de mayor orden de §(s) tienen el mismo signo.

Por otro lado. considerando que un polinomio Hurwitz tiene la propiedad
monoténica de fase, es mds simple, en algunos casos, verificar si es Hurwitz a
través de su gréfica, la cual debe moverse contra reloj a través de n cuadrantes,
cuando se incrementa la frecuencia de 0 a w. Esta propiedad y la extensién al
caso de funciones racionales est4 detras del siguiente trabajo, dado que considera
se conoce solamente el comportamiento frecuencial de la planta {3].

Considere una funcién racional

N(s)

R(s) = _D(—s)'

con N(s) y D(s) polinomios con coeficientes reales de orden m y n y sin ceros

en el eje jw. Denote las parejas de nimeros de ceros y polos de R(s) en el lado
derecho e izquierdo del plano s respectivamente por

[:% &)+ [P PR]s

entonces se puede demostrar que el nimero neto de cambios en fase de R(jw)
cuando la frecuencia se barre desde 0 hasta oo estd dada por

; m, - -
AgoéR(JW) = E(:R = :; = (Pn = p;))a

este incremento en fase puede expresarse en términos de lo que se conoce como
firma Hurwitz de R(s)

o(R) & 2z — =5 — (Pr — PR), 1)
y dado que R(s) no tiene polos ni ceros en el eje jw, resulta que
AP £R(jw) = ga(n).

Adicionalmente, se ha demostrado que la firma o(R) puede expresarse en
términos de la parte real e imaginaria de R(jw) = Rr(w)+jRi(w) en un conjunto
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de frecuencias 2 = {0,w;,ws,:-+ ,00}, sin conocer la ubicacién de los polos y
ceros de R(s). Las relaciones resultantes se reducen a

-1
o(R) = (sgn(Rr(wo) +2) (=1)*sgn(Rr(wx)) + (—1)'89n(Rr(w))) :

k=1
(=1)""tsgn(Ri(wr))

paran—mpary

-1
o(R) = (39"(Rr(“’0) + 22(—1)k39n(3r(wk))) (=1)""1sgn(R;i(w))

k=1
para n — m impar, donde la serie de frecuencias
O=wp<wp <wy < ..y =00"

corresponden a los ceros reales finitos no negativos de multiplicidad impar de

Ri(w) {3].

3 Caracterizacién de PID estabilizantes

Con base en los resultados anteriores, el objetivo ahora es determinar la condicién
que debe tener la funcién racional asociada al sistema con un PID en lazo cerrado
para garantizar la estabilidad usando la firma Hurwitz de un racional.
Considere el esquema de la Fig. 1 y sea P(s) la funcién de transferencia de
la planta sin polos y ceros en el eje jw con grado relativo 7 = np — mp y cuyos
ceros y polos en el lado derecho del plano complejo se denotan por [:;, pﬁ] y en
el izquierdo [:;, p;] respectivamente. Entonces la firma de la planta estd dada

o(P) = (5 — =}) — (Pp — P}) = = — 2(z} — Pp) (2)

y cuando P es estable, la firma se reduce a o(P) = —r — 2z}.
Entonces, cuando se tiene la respuesta en frecuencia de la planta

P(jw) = Pr(w) + jPi(w)

se puede obtener el grado relativo a partir de la pendiente de la magnitud en
altas frecuencias, la firma de la planta a partir del defasamiento neto de w =0
hasta oo, y determinar el nimero de ceros inestables de P(s), a pesar de no
conocer la funcién de transferencia.

Sea la estructura del controlador
de K i

+—,

C(s) =
() Kp+1+sT 3

entonces, la estabilidad del sistema de control es equivalente a la ausencia de
ceros en el lado derecho del plano complejo de la funcién racional

F(s) = s(1+ sT) + (Ki + Kps + Kus®) P(s). 3)
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En terminos de la firma de Hurwitz la condicién de estabilidad de la familia de
PID estabilizantes se reduce a:

o(F) = (zf — =F) — (PF — P})
con pr = pp; PF = P}t; :F = 0; 2 =n+2,y por tanto o(F) = n+2—(p;—p;).
Con objeto de simplificar la busqueda de los intervalos de los pardmetros de
los PID estabilizantes y separar el ajuste de la parte proporcional de las otras
dos, se propone una funcién auxiliar.

Lemma 1. Sea la funcién auziliar F(s) £ F(s)P(—s), entonces la condicién
de estabilidad del lazo retroalimentado con el PID es equivalente a que la firma
Hurwitz de la funcién auziliar F(s) sea

o(F(s))=n—m+2:++2 (4)

Ademds, se puede demostrar que la parte real de F(jw), tomando valores
reales de w, depende de los pardmetros asociados a la parte integral y deri-
vativa. Por el contrario la parte imaginaria solamente depende de la ganancia
proporcional [3]. Es decir

F(jw) = (Ki — Kqw?) |P(jw)|* = w?TP,(w) + wPi(w) +
jw (K,, |P(jw)|? + Pr(w) +WwTP; (w))
= Fr(wy Ki:Kd) +jFi(“)y Kp)

y por tanto, las condiciones de estabilidad se han reducido a la firma de ¢(F) y
su cédlculo se puede hacer separando los valores de frecuencia w; < wy < ... que
satisfacen la condicién Fi(w, K;) = 0, y requiriendo que F(w, K;, K,) # 0 para
el mismo conjunto de frecuencias 0 < w; < wp < ... < 00.

Resumiendo se debe buscar el conjunto de frecuencias 2 reales para cada K,
que simultdneamente satisfacen la firma 4 y que Fi(jw, Kp) =0.

Para la verificacién del valor de la firma o(F(s)) se hace uso de

lio — 261 + 262 4 -+ + (=1)""22%; + (-1)'4)(-1)" Y =n—m + 2:F +2
[fo — 26y + 2ig + -+ + (=1)" 2%y )(-1)" i =n—m+2:* +2

demostradas en [3] con el conjunto de caracteres I = {ig,iy,--+4} con ix =
{+1,-1}.

El procedimiento para el caso de plantas inestables requiere conocer un con-
trolador auxiliar estabilizante C,(s) el cual permite generar la respuesta frecuen-
cial y determinar la tripleta {n,m,z*}, y por razones de espacio es omitido.

4 Algoritmo

El siguiente procedimiento calcula el conjunto completo de ganancias de la fa-
milia de PID que estabilizan la planta P(s), bajo el esquema descrito en la figura
1 suponiendo que la planta no contiene ni polos ni ceros en el eje imaginario.
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o)

»\_, Controlador ._," Sistema !

+T;P_ID L

Fig. 1. Sistema con retroalimentacién unitaria y un controlador PID

1. Para sistemas estables: Los datos disponibles son la respuesta en frecuen-
cia de la planta P(jw), i.e. |P(jw)| y £P(w).
(a) Con la pendiente de alta frecuencia del Bode de magnitud de P(jw)
determine el grado relativo (rp) de la planta

 meme L. P -
P 20 d(logyow)|wy—oo

donde P,p(w) £ 20logyo |P(jw)|.
(b) Con A [¢(w)] denote el cambio neto en fase de P(jw) para w € [0, 00).
Determine el nimero de ceros de la planta en el semiplano derecho ( =¥)

a partir de _
AT [pw)] = = [(n=m) +25*] 5

expresién obtenida a partir de la firma (Hurwitz) de la planta,
o(P) = —(n—m) —2(z* - p*),

con pt = 0, polos de la planta en el RHP.
(c) Ir al paso 2

1. Para sistemas inestables: Los datos disponibles son la funcién de trasfe-
rencia de un controlador estabilizante D(s) y la respuesta en frecuencia co-
rrespondiente del sistema estable en lazo cerrado G(jw).

(a) Calcule el Bode de magnitud y fase (|P(jw)|, £P(w)) de la planta con

o G(jw)
PGw) = pGaya - cGa)

(b) Determine el grado relativo de la planta rp a partir de la pendiente de
alta frecuencia del Bode de magnitud de P(jw), ecuacién (3).

(c) Determine los ceros en el SPD (z},) y el grado relativo (rp) de D(s).

(d) Calcule la firma G(s) con

o(G) = gamc(jw).
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(e) Calcule =* usando
+_1 +
Ft= 5[-7‘?—7‘0—2:0-0(0)]-

(f) Ir al paso 2

. Calcule g(jw) usando

. a Cos¢(w)+ wT sind(w)
90) = =BGl

con los datos del inciso (1), donde ¢(w) = LP(jw).

. Para K, = g(jw), fije Kp = K y resuelva

. _ _ 08 ¢(w) + w7 sin ¢(w)
e = [P(w)| d ©6)

defina wy; < w2 < -+« < wy—) las distintas frecuencias con multiplicidades
impar que son soluciones de la ecuacién anterior.

. Elija wo = 0, w; = 00 y j £ sgnFi(c0™, K3).
. Determine todas las series de enteros i, € {+1,—1} tales que:

(a) Para n —m par:
(o — 241+ 2iz+++- + (1) 120y + (<1)'4))(-1)' Y = n—m+2:+ 42,
(7

(b) Para n —m impar:

[io — 2i1 + 2ig + -+ + (1) "2 )(-1)' Y =n—m+2:* + 2. (8)

. Para la K, = K escogida en el paso 3, obtenga los valores (K;, Kj) estabi-

lizantes con la siguiente expresién

[w, sin ¢(w;) — w?T cos p(w)

- 2 .1
PG Kawi + Ki| 1> 0

parat=0, 1,---, L

. Repita los pasos previos variando K),. El rango en el cual K, puede tomar

valores, estd determinado por los requerimientos en que (7) u (8) se satisface
para al menos una serie de enteros, como lo establece el paso 3 (solucién de
6) que genera el siguiente rango

Kp € (K™ K™)

donde
min & __ * max 4
Kin £ L"elgg(“’)’ Ko g ngg(w)

y w = (w1, wi-1).
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5 Ejemplo Ilustrativo

Para ilustrar el procedimiento se ha tomado la respuesta en frecuencia de un
sistema hidrdulico. formado por dos tanques interconectados. Los datos son
muestreados con diferentes periodos de muestreo y la respectiva gréfica de Bode
se presenta a continuacién: a nivel de ejemplo la siguiente figura corresponde a
las sefnales senoidales de entrada y salida para f = 0.001H=.

tooevorne
[ ]
n: - ‘\‘\‘\
\\
| Soid NG
< ~ j
joi S
»; \
o
B
H
T
1 AN
) \
i \
r \
Il \
| N
N
: \\\‘
.n" 0? o' ©°* w* 7
Smaaser roaneat e B B 4B %N en W

Respuesta en frecuencia del sistema Registro de un punto de la respuesta
hidrédulico en frecuencia del sistema hidraulico.

El comportamiento frecuencial y el hecho de ser una planta estable corres-
ponde a la informacién requerida para el cdlculo de la familia de controladores
PID estabilizantes de la planta. Considerando que la pendiente de la magnitud
de la grafica a altas frecuencias es —20 db/dec se tiene entonces que n —m = 1.
Por otro lado, como el cambio total de la fase es —m/2 rad y la planta es estable
pt = 0y de la ecuacién (2) se tiene que la planta no tiene ceros en el lado
derecho del plano complejo es decir z+ = 0. Asf, la firma de la funcién auxiliar

que garantiza la estabilidad estd dada por
o(F(s))=n—-m+2=3
Dado que n — m es impar la cadena de enteros candidato se obtiene de
[io — 201 + 269 — ... + (=1)""224,] (-1)" 1 =3 9

donde
i =sgn[Fi(oo™, Kp)] = —sgn ( lim_g(w))
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L] 02 04 os

os 1 12 14 18 1
fecuencia (rads)

Fig. 2. Griéfica de la funcién g(w) para w de 0 a 2 rad/s

con
cos ¢(w) + wT sin ¢(w)

[P(jw]

De la forma de g(w) presentada en la figura 2 se observa que ésta tiene cuando
mucho dos rafces reales si se permiten valores negativos de K}, y una para K, >
—1.7e — 4 independientemente de los valores de K; y K4. Ademds j = ~1y por
tanto la cadena mfnima de caracteres que satisface (9) es:

F = {ioir} = {+1,-1}

con [ = 2. Esta condicién significa que K|, debe ser elegida tal que Fj(w;, K 5) =0
tenga una rafz real positiva y corresponde con la interseccién de g(w) y el valor
del término proporcional. Asi fijando la ganancia se calcula la frecuencia w; y el
conjunto de frecuencias

g(w) =~

2 = {wg = 0,wy,wp = 00}

junto con la desigualdad

(Ki — Kul + —w2T cos ¢(wy) + wy sin ¢(w,)) >0

| P(jwe)l

genera el espacio del conjunto estabilizante (Kj, Kgq).
En particular se reducen a las condiciones

K;>0
w?T cos ¢(wy) — w sin p(w)

[P(jwr)|
para cada valor de K, seleccionado. La Fig. 3 muestra la regién de valores
de los pardmetros de la parte integral y derivativa para los valores de K, €
{0,0.001,0.004} y 10 < K; < 0. Se omite el barrido completo de la ganancia por
motivos de visualizacién.

K; - Kq? <
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Famias de PID estabizantes

Fig. 3. Regién de valores de K; y Ka para Kjp € {0, 0.001,0.004}

6 Conclusiones

Considerando las condiciones de los PID estabilizantes para una planta SISO,
de la cual solamente se conoce su respuesta en frecuencia, se deriva un algoritmo
para generar toda la familia de controladores. Este algoritmo se aplica al caso de
un sistema hidréulico de dos tanques. La asimilacién de la propuesta reportada
recientemente permitié sentar las bases para la realizacién de un paquete CAD
que se encuentra en construccion.
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Abstract. Itis discussed the rigorous modeling of an oil wellbore during an acid
stimulation with the purpose of predicting and monitoring the remotion of clogs
on the formation around their bottom. The rigorous modeling of the fluidic system
is approached as a composition of energy dissipating lumped subsystems inter-
connected by power conserving variables in a similar fashion considered in [13].
The resulting chain of lumped models serves to predict the bottomhole pressure
during injection, simplifying the computational implementation of a system for
real-time monitoring, prediction and diagnosis of acid stimulation operations.

1 Introduction

These days, preserving the productivity of existent oilwells is the first concemn in the
mexican oil industry.

A common maintenance operation to keep oilwell productivity is known in the oil in-
dustry as matrix acid stimulation. The purpose of a matrix acidizing treatment is to
increase the productivity of an oil well by injecting a system of dissolving acids into
the wellbore, and with this, dissolving the near-wellbore formation damnage, commonly
called skin. These acids tend to create pathways (wormholes) around the borehole that
increase productivity. Similarly to hydraulic fracturing, the stimulation acids are neces-
sarily pumped at pressures above the reservoir static pressure but in a range of pressures
always below the reservoir fracture pressure, resulting in a cheaper operation, [3].
This operation is not always sucessful. Two determinant factors of success are the cor-
rect selection of fluids and additives and the operator practice in the field. While the
selection of fluids is nowadays determined by the software developed by the mayor ser-
vice distributors, the field practice can improved significantly by real-time monitoring
of their operations.

Real-time monitoring of the performance of matrix acidizing treatments needs of a dy-
namic model that provides an estimated bottomhole pressure during injection Py g; in
order to diagnose the reduction of skin. This paper focuses on the modeling issues as-
sociated to the prediction of the bottomhole pressure. The complementary paper [12]
concentrates on the algorithms for prediction of the skin factor along with the real-time
computer implementation of the overall system.

Typically, an estimulation consist of the injection of a system of fluids on a predesigned

M.A. Moreno, C.A.Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 147-156
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schedule of dosaged stages, e.g. the injection of a preflush fluid (with dilluted hydrochlo-
ric acid) followed by several main acids (regular mud acid, a mixture of HC! and hy-
drofluoric HF acids), several overflushes (with more dilluted hydrochloric acid) and
probably a diverter slug (very dilluted HCI), see Figure 1. After the necessary num-
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Fig. 1. Staggered energy transfer during stimulation

ber of these stages, the process is finished with a tubing displacement fluid (probably
N H,Cl brine or with foam), [3,9].

The traditional approach of modeling this process consist on assuming the sequential
stages of fluids to define a hydraulic column with an associated pressure drop on each
stage. see e.g. [18,15,1,23]. Nevertheless, the modeling difficulty of this process is
mainly due to the different properties of the system of fluids during the sequential in-
jection, along with the uncertainty introduced by each compressible stage.

In our approach, the resulting model consist of a system of differential-algebraic equa-
tions (DAESs) that keep track of the behavior of the control volumes of each fluid as they
are introduced along the production tubing (P.T.) until the control volume integrates into
the formation. Based on their properties it is possible to estimate the pressure drop of
each stage and along with the information of the surface pressure, it is possible to pro-
vide an estimate of the bottom hole pressure during this injection. Though, everytime
that a new fluid is added to the fluid column and everytime that the fluid at the bottom
hole integrates to the formation, the column pressure calculation is being modified, see
Fig. 1.
The main contribution of this work is a preliminar system-theoretic oriented, lumped
modelling of the acid stimulation process. In particular, influenced by the port-based
modelling of fluidic process systems presented in [13], we provide a differential-algebraic
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model to predict in real-time the bottomhole pressure during injection, which is funda-
mental in order to predict the remotion of clogs due to formation damage. Based on
a singular-pertubation type argument, the full fluid dynamic equations are reduced to
DAE:s consisting of a dynamic conservation equation restricted by an integral invari-
ance principle on the momentum equation. With the use of an optimization-based algo-
rithm to predict the pressure drop due to foams introduced in this paper, we formalize a
method that guarantees satisfaction of the momentum equation in contrast to the itera-
tive method by [6].

The paper is organized as follows. In Sec. 2 we provide the fundamental concepts of
lumped modeling for staggered fluids using the dissipative system approach presented
in [13]. In Sec. 3 we present the singular perturbation-based mode! reduction resulting
in an optimization approach to satisfy the spatial restrictions of the problem during the
calculations of pressure. In Sec. 4 we deal with the accommodation of volumes inside
the wellbore in order to predict the bottomhole pressure. Throughout the paper we dis-

cuss the advantages of using the systemic modelling approach presented. Finally we
draw some conclusions.

2 Port-based modeling of staggered fluids

An attractive paradigm for systemic modeling and interconnection of petroleum pro-
duction systems are port-based models. In this modeling paradigm for control systems
every subsystem is conceptualized as an energy distribution device whose exogenous
(input-output) variables are power conserving. In particular, the influential paper [20]
contributes to this viewpoint by including the (Euler) ideal fluid equations in the port-
Hamiltonian formalism. This systemic formalism has several advantages in applications
due their remarkable properties of energy preservation and closedness under system in-
terconnection. This approach has been succesfully applied for uncompressible fluidic
models like in open channels, see [7]. In the case of compressible fluids, in [13] the
authors provided some approximations of distributed port-Hamiltonian equations for
these fluids. The complete (exact) description of compressible fluids for non-ideal fluid
dynamics in the port-Hamiltonian formalism still seems to be too difficult, see [14, 5]
for recent progress of this formalism for irreversible Thermodynamics.

In the problem of this paper we deal with uncompressible, compressible, two-phase and
non-newtonian fluids with complex reological behavior, and therefore a complete port-
Hamiltonian should not be expected here. Nevertheless, the interconnection of subsys-
tems is highly benefited by the overall systemic approach based on energy preserving
interconnections. Moreover, in the distributed port-Hamiltonian formalism an Eulerian
JSframe is assumed and in the problem of this paper it is sometimes convenient to fix a
frame to the control volume V, resulting in a Lagrangean frame.

The modeling begins by identifying the functionals that characterize the properties of
the fluid involved, see Table 1 in [13]. In particular there are supply-rate densities given
by r(z(t)) = p for the mass and r(z(t)) = pv for the momentum with associated
supply-rate functionals R[r,v,A| = — [, pv-n dAand R[r,v,A| = - [, pv v-n dA
respectively. Furthermore, each control volume has mass and momentum storage func-
tionals S(z(t)) denoted as m = [, p dV and M = [, pv dV respectively.
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At the begining of the injection process, there is a remanent fluid inside the wellbore
that defines the initial bottomhole wellbore pressure. As the first injection fluid from the
(surface) top side displaces the remanent fluid to the botomhole side, such fluid reaches
the bottomhole and it incorporates to the formation around the wellbore. It is therefore
convenient to assume an Eulerian Frame attached to both extremes of the tubing. By

mass conservation and the Transport Theorem,
Qn Injection

1
—-Q¥  Ejection M

damy ot
— n dA=
5 vp(v ) {

where Qi is assumed to be measured by mass flowmeters and QYf can only be pre-
dicted by the model. In the middle of the boundaries of the tubing mass is conserved and
only changes of pressure, temperature and volume need to be considered. In this condi-
tions assume that a Lagrangean frame is attached to a control volume V; which encloses
every fluid i-stage. Between injection and ejgction. the total i-stage mass functional
m;t] remains invariant. We may write then 2« = 0. Nevertheless their fluid prop-
erties: density p, volume V, average temperature Tavg and pressure P,y may change
along the pipeline. For this reason a thermodynamic equation of state (EOS) should
be used to predict these properties as function of the local wellbore temperature and
pressures. In the case of black-oil simulations, correlations are available, see Table 1.

Table 1. Some sources for fluid properties

Fluid Property Method |Source
Nat. gas|Compresibility| Correlation {[2]
Nat. gas| Volume factor |Correlation |{2]

HCl Viscosity Table |[16]

N2 Viscosity | Sutherland |(22]

Foam Viscosity [Reidenbach|[19]

Proposition 1. Each fluid block contained in a control volume V; restrained by dissi-
pation, body forces and transfer of momentum as in Figure 1 has a momentum equation
expressed by

v v 106P 9z  fulv|

— Y = = -

ox 2D’

Proof. Consider a control volume V; along a flowline of length ds affected by a body
force with associated storage functional S(z(t)) = Wy = [, pf dV for a supply-rate
density r(z(t)) = pf and supply-rate functional R(r, v, A] = — [, pf v-n dA. Such
body force restrains the associated momentum of V; at the i-stage with a force exerted
to the interfaces as pressure given by f = P/p and therefore F,, = || aPv-ndAand
Wy = [, P dV. By conservation of momentum 82X = F, + F, i.e.

105

D _ épP
D—t/vpvdv—/APv-ndA—'[‘(P+a—s)dsv-ndA+prav-ndA
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otherwise written (with evident intermediate steps) as

Dv_ op_ oz ,
Pp: = 2z P95z P 3)

where the overall internal dissipating (frictional) forces are assumed to be collected on
the term o £ flv|/2D. With respect to the Eulerian frame, Eq. (3) reduces to the more
familiar momentum equation (2). Finally, express 9z/3z = hcos() = hsin(y) for
each staggered fluid section, see Table 2 for Nomenclature.

3 A ssingular perturbation viewpoint for reduction of two-phase
fluid equations

The simplest theory for two-phase flow is the theory of homogeneous flow, see e.g. [21,
8]. In essence, this theory assumes that such two-phase flow behaves as a pseudofluid
obeying the usual one-phase equations (namely, mass, momentum and energy conserva-
tion) with weighted averaged properties such as velocity, density, temperature and vis-
cosity. Throughout the paper we consider the mean density pm = prag +pc(1 - ayr),
0 £ ar < 1 and mean viscosity (Cicchitti, [8)) gm = (1 — X)ur + xpg, 0 < x < 1.
Since in the oil industry the english unit system is still the most common unit system,
in terms of this unit system we write Egs. (1) and (2) as follows

9pm _ v 9pm

ot = ez Var @
ov_ o 18P P Pmg

€6t = vax " pmAT'" - 5 cosé, 5)

with enthalpy h and the perturbation parameter € = 1 1o be used in the proof of Prop.
2. The well known fact in control theory that the theory of singular perturbations is very

! uq\!

<

ap || 04| an
i Lig.

Fig.2. Conceptual illustration of staggered two-phase blocks and Telescoped tubing

useful for model reduction will be used in Prop. 2 in order to justify a reduced order
model for two-phase homogeneous fluids.
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3.1 Considerations for incompressible fluids

By defining a control volume moving with the section of fluid injected, the pressuredrop
o 2F 2 . "
including friction effects results in AP; = Zph sin(¥5) — ——ﬂ’—‘:co:'w" with properties

obtained from Table 1.

3.2 Considerations for foams

A foam is a dispersion of gas in a solution such that the liquid is the continuous phase
and the gas is the discontinuous phase [4]. Foam is used frequently as a diversion fluid
for acidizing trcatments because is serves for effective placement of the acid. Thus,
as the foam stage is traveling along the pipeline its control volume V,um is being re-
duced and the overall contribution to the bottomhole pressure is changed accordingly.
Foams are compressible fluids with a rather complex rheological behavior, see (4, 19].
The uncertainty added by the inclusion of such complex fluid increases the difficulty
on the estimation of the bottomhole pressure. The rheological properties of foam are
dependent of concentration of the surface active agent and temperature. In particular,
the apparent viscosity of the foam is usually higher than of each of its constituents and
it may decrease with increasing shear rate. It is mostly agreed that foam behaves as a
non-newtonian pseudoplastic fluid [4). In this work we use the Herschel-Bulkley model
defined by the equation Tz — Ty = p(— dv) #, where T is the shear stress and the yield
stress 7y is obtained from a flow curve and m and viscosity x are determined by the
slope and intercept of the curve —% versus (Trz — 7y). For further information on this
model and its parameter adjustment see [10].

3.3 Pressure drop model

In this subsection we formalize the procedure presented by [6] as an interesting particu-
lar case of model reduction of fluidic two-phase systems based on singular perturbations
arguments, see e.g. [11]. One distinctive difference of our approach for the calculation
of the foam presure drop with the iterative method of [6] lies on the use of an optimiza-
tion algorithm running in real-time in order to satisfy exactly the momentum equation
implied on the calculation of the pressure drop.

Proposition 2 (Two-phase pressure drop model). Assume that the variation of fluid
velocity v is sufficiently lower than the mass flow variation. Then there exist an integral
invariant manifold parametrically described as M(P2, P, hy) = 0 where

hy

Diys ©

P
M(Po Pyt 2 [ H )P K
Py

such that given Py the pressure Py(Py,hg) can be determined as a function of the
pipeline height hy by the optimization problem posed as follows

{Minimize M2(Py, Py, hy) )

Restrictedto h{ >0, AP; >0, V;2>0
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Proof. The proof is appended at the end of the paper.

Our singular perturbation interpretation seems to be original. In the work oriented to
field application by [6], this problem is implemented with an iterative method running
along the temporal evolution of the estimation, resulting a poor calculation of P,. This
distinguishes our work where the nonlinear optimization problem determines P> and
hy simultaneously. Furthermore since the volume V go4m can be found from hy =
V foam/Ap, the problem simplifes to finding a root P, to equation M(Pz, P, hy) =
0. We used a modified van Wijngaarden-Dekker-Brent's method as the root-finding
algorithm, see e.g. [17]. Notice that this approach is independent of the rheologic model
(namely, Power law or Herschel-Bulckley) used to parametrize Fy and g foqm.

4 Volume accommodation inside the wellbore

The transient model for the acid stimulation process reduces to a set of control volumes
{¥0,V1,...¥,} containing each of the fluids sequentially introduced in the borehole,~
according to the stimulation schedule-, with V the initial fluid inside the borehole
before the stimulation and V, ...V, the subsequent injection fluids.

We assume that real-time measurements of the surface pressure P,, and mass flows
QL QS are available during all the stimulation. Thus the injected volumes can be
determined accurately by integration of the mass flow 9% = Quin — Qumlout since
m; = pV; and Qm = pg, (with g the volume flow), this mass conservation equation
simplifies trivially to <* = gin — Qout. © = 1,...,n and this calculation is performed
sequentially to all the fluids injected to the wellbore.

4.1 Estimation of Pyg from the production tubing pressure

Consider Fig. 1 again. Since the total volume V,,, of the pipe is limited by its physical
dimensions, the total sum of the volumes introduced in the pipe, the height and pressures
must satisfy

n

n n
> hi=ha, Y Pi=Pu, I Vi=Vix ®)
i=1

i=1 =1

All the remaining fluids exceeding the total volume V4, are incorporated to the forma-
tion at the lowest extreme of the pipe. The total volume V,; determines (along with
the pipe inclination and transversal area) the maximum vertical length h,; reached by
the fluid column during injection and such value assist in determining the bottomhole
pressure during injection Pyg.

The additional difficulty comes when some of the fluids are compressible like foam. As
the foam is injected along the pipe, their volume V s,y is decreasing and satisfaction
Eq. (8) obligues to modify the whole calculation of P,g at every time during the injec-
tion. While the properties of foam have been studied for a while [4, 19), it is evident
that this is an important source of uncertainty during all the calculations. At the begin-
ing of the estimulation operations the wellbore is filled with a mixture of residual fluids.
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Sometimes this residual fluids are the remains of the pre-test operations performed in
order to provide an estimate of the permeability, porosity and initial skin. As the stim-
ulation operation begins, thesc fluids are displaced following the order prescribed in
the stimulation schedule. Depending on the type of estimulations performed, most fre-
quently this injection is performed from the production line but sometimes this injection
is performed from the annular space. In any case, the appropriate height of each fluid
volume must be accounted for every pipeline segment diamcter.

4.2 Estimation of Pys from the annulus surface pressure

Frequently by economy reasons tubing and annulus are used for production of two
different zones of a reservoir [8]. In the situation when the stimulation fluids are injected
by the annulus (instead of the production tubing) it is necessary to consider in the model
the surface reduction of the annular space in the wellbore for telescoped pipelines, sce
Figure 2. The procedure for estimation of bottomhole pressure in this case consists
of performing the previous procedure for constant transversal area iteratively for each
segment ; of equal transversal area of the pipeline and transfering the excedent volumes

to the next segment &;_j.

5§ Conclusions

From the viewpoint of state estimators (observers), the nonlinear model presented in
this paper serves as an open-loop estimator. Clearly the prediction of the bottomhole
pressure during injection is suceptible of improvement by the appropriate application
of closed-loop state estimators in order to predict the remotion of skin despite the mod-
eling uncertainty associated to complex fluids like gelled/emulsified acids and foams.
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Proof of Proposition 2

Proof. When the velocity is singularly perturbed by the e-parameter in Eq. (5), we
obtain —c%’{ = v,% 4+ L8 5 gcosh + §%v2 = (. We are interested in char-

Ppm Oz

acterizing the integrant invariant manifold as € — 0, expressed in parametrized form
as M(Pz, Py, hy) = 0. In terms of differentials we may express the latter equation by
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vfdv,+%dP—gdz+#v;dx = 0 wheredz = —sin(0)dz. Since Qm = pmvy A, after

substitution it yields vy = ;%LA = Qmvs/A = 2 (282) such that dvy = —Z3¢dP.

We may write otherwise

[Qma (a+bP) (_ Qma,wp)] — 9 senddr

gA P Apz” ge
(a + bP) 2F; [Qma (a +bP)]?
wry lgpy L)X 2 =
+=p P+oglea P | #7°

which can be integrated after assuming a drag coefficient independent of z. Let us define
= ageA?, a3 £ bgcA%, By £ —2(Qma)?Fy,

a0 & ~(Qma)% o £ —Qhab, az =
B, & —4abQ2, Fy and A £ Duvg A} sin(£%) — 2Fy(bQm)?. After ordering it yields

Hip) = a3p® + azp? +aip + a0
Ap® + Bsp? + Bip
where 1 is the tubing inclination angle. H (p) can be factorized as
Hp) = G ¢ . ¥ e g“lp??f:f?;ﬂ%-
p(p?+ 2R+ 7) p(p=A1)(p—A2)

2
In terms of the determinant Age; = ( 2%—) — 8L, there may exist two solutions.

If Agee > O theroots Ay,2 = 52 1/ (:_f—’_,ll)- — B allows us to expand H (p) in partial

fracctions as

0]

ag ay 1 e
H = — =
P =Z+30,aP T P-x T P-x
2 )
where T £ @12 +:'f\’;’_'§(|°° 4) y, & ;mdoof = & ——l—(—)l—"’"\ :'l‘"f\’:‘_f\(;’" 4) and wy €

9%?323. Let K £ A then the defined integral as a function of pressure is written as

a3’

L Hpydp = Py - Py + My log [ 2
I74 - =12 1 1 10g Pl

P—)\ P> — )\
N 1 + N;l
* 2°g(P1—A1) ’ °g(P1—Az)
'where mMmE SetiNg = %S and N3 £ Q%T such that one may define the integral
in Eq. (6) such that M(P,, Py, hs) = 0 i.e. defines an invariant manifold.

2
When Ager < 0 the roots Ay 2 = 322 + Y, & _ (2%-) allows us to expand H(p) in
partial fracctions as

[+ %} [+ i) 1 AP+ B
H = 5t
P =F+33,3P Y PFT-aP + o)

The integrals i'mplied in the last expansion are of the type [ a—zz%xgg—g, S m’%ﬁ; with
standa.rd solutions. With similar arguments an equivalent expression for the integral of
H(p) is found.
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Abstract. In this paper, the Pontryagin’s maximum principle is used to
identify the reachability region when a bilinear system with controllable
damping and under the influence of a constant force is taken to the
origin. The bilinear control problem is partitioned into simpler linear
problems. Then, the optimal trajectory is obtained from the adequate
combination of the partial solutions. It is also shown that the minimum
time is obtained by reaching the origin with the damping active.

1 Introduction

Optimal control is an important area of control theory, which allows designing
more efficient and sophisticated systems. Optimal control studies the problem
of finding a control law for a given system such that a certain cost function is
minimized [1].

Optimization techniques have been widely studied by many authors as Pon-
tryagin (2], Bellmann (3], Bryson and Ho (4], Afanas'ev [5], among many other
mathematicians and scientists.

The maximum principle was given by L. S. Pontryagin in 1956. But the math-
ematical proof appeared a few years later in several works of V. G. Boltyanskii
and R. V. Gamkrelidze {2]. This methodology gives necessary conditions to find
the optimal control and optimal trajectories considering the initial states of the
system.

In previous paper (1] and (5] of one of the authors, the optimal control in
bilinear system with controllable damping has been studied. The main result
of this paper is that the optimal control of damping has two commutations at
most, but excitation force has only one commutation, if any.

It is important to remark that the models considered in these works can be
used to analyze fuel optimization in aircraft or automotive systems. The reader

* Work partially supported by scholarships SNI, COFAA and EDI granted b)f the
Mexican Consejo Nacional de Ciencia y Tecnologia (CONACYT) and the National
Polytechnic Institute (IPN).
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is referred to [6] and [7], where extensive lists of applications for bilinear systems
are presented.

Besides, many real-life processes can be analyzed through linear approxima-
tions. For instance, aerospace and marine navigation systems, thermic systems,
biology systems, chemistry and physics systems, robotics, among many others;
can be reasonably approximated by linear systems, at least locally (8,9]. For
that reason, we can expect a good performance of the linear controller at least
in the approximation region.

In [10], the authors derive a practical approach to obtain optimal controllers
based on the maximum principle. This approach is based on the integration of
optimal trajectory in inverse time with initial conditions in the origin at arriving
time T. In that work, it was considered a system with two controllers, showing
that one of the controllers has two commutations at most, while the other one
presents one comiutation, if any.

The present paper considers a bilinear system subject to constant external
force with controllable damping. Therefore, only one control is available. In that
sense, the reachability region is estimated and analyzed.

The rest of the paper is organized as follows. Section 2 presents the problem
of constructing the optimal controller for systems with controllable damping
under the influence of constant force. In sections 3 and 6 the problems without
damping and constant damping are analyzed, respectively. The estimation and
analysis of reachability region are given in section 5. Finally, some conclusions

are drawn in section 6

2 System with controllable damping subject to constant
force

Consider the dimensionless bilinear system of one degree of freedom of a
material point
&+ cut = 1, 1)
with ¢ > 0 as the controllable damping, u as the control, and initial conditions
z(0) = zo, £(0) = &o.
The control goal is to find the reachability region and valid input u(t) such
that
0<u®) <1,
and the system (1) converges to the origin, i.e., (T') = 0, Z(T) = 0; where T is
the minimum possible time.
This bilinear system can be rewritten as follows

Z) = T2 2)
2 = 1 - cuzs, (3)

where z, =z, %) =22 = % and & = &.
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The Hamiltonian can be defined as

H(z,u,¥) = o + 122 + ¢2(1 — cuz,),
while the adjoint variable vector ¢ = 1 2|7 is obtained from

oH
Yi=-— e (4)

On the other hand, the optimal control is obtained as follows (5,9

u = max (H) = max (—cyruzs) = 1 - sign(yora)

0<u<l 0<u<l 2 )
It is clear that control u has a commutation if adjoint variable 1, or velocity
z pass through zero.
Consequently, the optimal trajectory is determined when the following ag-
gregate nonlinear system is solved

T, =72 (6)
2:=2 =1+ c—-——1 B Slg;(wzh)zz )
%1 =0 (8)
o=—9 + Wzl'Lz(wﬂZ) (9)

subject to £1(0) = o, £2(0) = o, :(T) = 0 and z2(T) = 0, where T is the
arriving time to the origin.

As can be easily seen, the search for T must to be performed before the latter
system can be solved.

However, because of the existence of only one control, the reachability region
is reduced. This fact will be analyzed through the following sections by parti-
tioning the original problem in linear problems, using a similar method to that
presented in [10].

3 System without damping subject to constant force

Consider the dimensionless linear system of one degree of freedom without
damping

i=1, (10)
with z(0) = zo and z(0) = &, which can be rewritten as

i =22 (11)

Ty =1, (12)

where ry =z, ) = 29 =1 and 2, = 3.
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Notice that this system is not controllable. Therefore, initial state must sat-
isfy certain conditions in order to reach the origin. Such conditions will be clar-
ified below.

The solution for system (11)—(12) is

2.
z,(t) = 7 + ot + 2o (13)
zo(t) =t + Zo. (14)
The curves crossing through the origin are defined by integrating equations

(11)-(12) in inverse time and by assuming that at the arriving time (T°), the
system is at the origin, i.e., z(T) = z(T) = 0. Thus,

zat) = ETE (15)
za(t) = (£~ T). (16)

We use z.. to describe arrival curves, which later will become in commutation

curves for suitable values of *.
Consequently, system (10) can only arrive to the origin when initial state are

on curves (15)-(16). These are the conditions mentioned earlier.

4 System with damping and constant external force

Consider now the dimensionless linear system of one degree of freedom with
constat damping :

E+ex=1, (17)
with £(0) = zo and £(0) = %o, and where ¢ > 0 is the constant damping of the
system.

This system can be rewritten as
T) = T2 (18)
T2 =1-—cz2, (19)

where z, =z, ; =22 =% and 2 = .

Again, system (17) is not controllable. Therefore, initial state must satisfy
similar conditions to those given before in order to reach the origin.

The solution for system (18)—(19) is

t cto—1 _, cto—1
:!:1(t)=;—-—cTe ct 4+ (.1:0+ 2 ) (20)
1 cip-1
ty= = =0 -, -ct
.'L'g() c+ ¢ e, (21)

Once more, the arriving lines are obtained by integrating equations (18)-(19)
using inverse time and by assuming that at instant T (arriving time), the system
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is at the origin. Resulting,
t—T ~c(t=T) _
( ) 2 & - 1
c c
1 —c(t—
Tea(t) = (1 - e, (23)

Zci(t) =

(22)

with z.. defined as above.

As consequence, system (17) can only arrive to the origin when initial state
are on curves (22)-(23).

With this in mind, the problem of finding the optimal control for system (2)-
(3) is reduced to find the correct combination of the partial solutions derived o)
far.

5 Reachability region and optimal trajectories

In this section, the results obtained earlier are applied to determine the reach-
ability region and the optimal trajectory in order to take system (1) to the origin.

Figure 1 shows the reachability region lines for systems without damping
(c = 0) and with damping ¢ = 4. From this graphic, it can be readily concluded
that the origin can be only reach by a system with initial conditions between
curves without damping and with damping. This is due to the existence of only
one controller in system 1, which is the controllable damping.

L L L
/ Non-reachabiltiy
region 4

v
'
[l y
'
'
) ' Reachabiltiy
' region /'
s ' =0
1 Non-reachabiltiy
b ! region }
'
]
e '
'
'
I "
3w 0 3 o X3 [ on ) (] "

Fig. 1. Reachability and non-reachability regions for systems without damping c = 0
and with damping c = 4.

In words, if system (1) starts outside the reachability region we can only
activate (or deactivate) the controllable damping. As a result, the trajectory
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will be parallel to the arrival curve for the system with damping (or without
damping). Therefore, although velocity z2 will be zero at some instant, the
displacement z; will not be zero; and the system would not reach the origin.

However, if system (1) starts inside the reachability region we have two op-
tions:

1) At start, to deactivate the controllable damping. Then, wait for the intersec-
tion of the trajectory (for this case, curve without damping) and the curve
corresponding to the system with damping. At this very moment, the con-
trollable damping must to be activated. In this case the systems reach the
origin on the curve with damping.

2) At start, to activate the controllable damping. Then, wait for the intersection
of the trajectory (for this case, curve with damping) and the curve corre-
sponding to a damping-less system. At that very moment, the controllable
damping has to be deactivated. In this case the systems reach the origin on

the curve without damping.

Then, there are two trajectories for every staring point inside the reachability
region. This means that the system can arrive to the origin with u = 0 or u = 1.
In order to find the commutation time ¢; and arrival time T', we use a similar
approach to that presented in [10].

To determine ¢; and T, while reaching the origin on the curve with constant
damping, we need to solve the simultaneous equations generated by matching
equations (13), (22) and (14), (23), i.e.,

2 #1=T) e t1-T)_1
31 + oty + 30 = ——— + = (24)
1
t1+ o = 2(1 —e=anlh), (25)
with t; and T as unknowns.
After simple algebraic manipulation from equation (25), we have
] e(—c(tl—T)) =ct; + C(i?(], (26)
then, substituting (26) in (24), yields
s t1—T) cti+cd
§1-+zot1+zo=(l )i = (27)
=Tt &
c c ¢
Finally,
o ;
T=——2—1—C-'E0t1—czo~$o, (29)

tl — 1 (1 _e—c(t1+r'—;i+ciot1+czo+z'o)) i (30)

o
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Now, equations (29) and (30) can be solved by means of any mathematical
software.
Likewise, if we want to reach the origin on curve without damping, then

t; and T can be determined by solving simultaneous equations generated by
matching equations (15), (20) and (16), (21), i.e.,

t) cto—1 __, ctg—1 (t1 —T)?2
cT T Tt Ta )= B

1 o —
L cto — 1
c
Thus, substituting (32) in equation (31) gives
1 cig-—-1

T=t1———
[+

e t=¢ —T (32)

& ° (33)
t1 cto—1 _ P | 14 cio-lo-city2
? — oc_ze ety (zo + oc2 ) + (C 1.2 ) . (34)

As in the previous case, these equations can be solved using any mathematical
tool.

Now, we are able to compute the trajectories for any staring point inside the
reachability region.

Considering system (1) with ¢ = 4 and initial conditions 2o = 0.2 and z, =
—0.8. The trajectory to the origin, using the constant damping arrival curve,
appears in figure 2. For this case, t; = 0.1691 and T = 0.4839.

Fig. 2. Optimal trajectory with ¢ = 4, zo = 0.2 and %o = —0.8, reaching the origin on
the curve for constant damping.

Now, we solve the problem under the same conditions, but assuming that
the system reach the origin without damping. The trajectory for this situation is
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depicted in figure 3. Under this configuration, t; = 0.0653 and T' = 0.6238. This
suggests that the best option reaching the origin with damping. The following

table is intended to illustrate this fact.

.................................................

gt

Fig. 3. Another possible trajectory with ¢ = 4, 2o = 0.2 and 29 = —0.8, reaching the

origin without damping.

Table 1 shows the arrival times for different initial conditions inside the reach-
ability region, when the reaching curve is either without damping or with con-

stant damping.

Table 1. Optimal time for system (1) with ¢ = 4.

Reaching curve
Initial without |constant
conditions damping|damping
z(0) = 0.11031; £(0) = —0.8{ 0.3590 | 0.3587
z(0) = 0.15;£(0) = -0.8 | 0.5198 | 0.4106
z(0) = 0.2;£(0) = —-0.8 | 0.6238 | 0.4839
z(0) = 0.25; £(0) = -0.8 [ 0.7049 | 0.5719
z(0) = 0.3;£(0) = —0.8 | 0.7744 | 0.6947
z(0) = 0.32; 2(0) = —0.8 0.8 0.7999

Notice that in every case, reaching the origin with the controllable damping
activated results in the minimum time (1,5, 10].
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After a little deeper analysis, it can be deduced that if the initial conditions
are on one of the arriving curves then the system cannot leave such line in order
to reach the origin.

It is also important to remark that the first row of table 1 corresponds to
initial conditions very close of the arriving curve with constant damping ¢ = 4;
while the last row corresponds to initial condition very close of the arriving
curve without damping. Therefore, for the same initial velocity (zo = —0.8 in
this case), the minimum time is achieved when initial conditions are on the
constant damping arrival curve, from table 1 the shortest arrival time is around
T = 0.3587. On the other hand, the longest time is around T = 0.8, and it is
obtained when the initial conditions are on the arrival curve without damping.
So, if equation 1 represents an automobile brake system and the initial conditions
are inside the reachability region. It can be concluded that applying the brakes

at the end of the trajectory will result in stopping the vehicle after traveling the
desired distance using the minimum time.

Thus, for a given o < 0, we have a reachability region zpin(0) < z(0) <
ZTmax(0), as shown in figure 4.

ast

a4 ==~ -

-

eb-ceccecceccocnan=
=

Fig. 4. Reachability region for a given velocity £ < 0.

Therefore, on curve I (without damping) z(0) = ?-(291, from (15) and (16).

While, on curve IT (with constant damping) z(0) = — £ co - % In(1-c2(0)), from
(22) and (23). Resulting — %2 — % n(1 - ¢(0)) < 2(0) < Z2, for #(0) < 0.

This equation allows to compute valid values of £(0) in order to start inside
the reachability region for a given velocity £(0) < 0 and controllable damping
¢ > 0. Table 2 summarizes some results for different values of £(0) and c.Now,
it is clear that for a given £(0), Zmin(0) — 0 as ¢ — 0.
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Table 2. Estimation of reachability region.

1 2 10

1(0) xmin(o) Imnx(o) xmin(o) xln.\x(o) Imin(o) Iml\x(o)
70.5/0.0945| 0.125 |0.0767 [ 0.125 |0.0320 | 0.125
1 |0.3069| 0.5 [0.2253| 0.5 ]0.0760( 0.5
-10 | 7.6021 50 [4.2389 50 0.9538 50

6 Conclusions

In this paper, it has been analyzed the reachability region for a bilinear sys-
tem subject to constant force with controllable damping. The study was carried
out on the basis of the decomposition of the original problem in two parts,
namely: 1) systems without damping subject to constant force and 2) systems
with constant damping subject to constant force. The partition considered al-
lows determining the reachability region in a simpler and practical way. Figures
and tables illustrate the validity of the approach. It was also shown that the
activation of the controllable damping at the end of the trajectory results in
minimum arriving time. Another important outcome of this analysis is that the
inclusion of controllable damping in control systems may increase the durability
of the system, because the damping component is not active during the entire

trajectory of the material point.
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Instalacién experimental para estudiar la
interaccién llanta-pavimento®

Jeannete Aguilar-Martinez™ y Luis Alvarez-Icaza”™™*
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04510 Coyoacan DF, Meéxico

Resumen En cste articulo se describe el disefio una instalacién experi-
mental para estudiar el fenémeno de friccion entre llanta y pavimento.
Se estudia el problema de la dinamica de la traccién y frenado a través
de modelos din&micos de friccion. Estos utilizan el modelo de LuGre
(Canudas de Wit, C. et al., 1995). Se presentan algoritmos de control
para el movimiento del mismo y resultados de simulacion.

Palabras clave friccion llanta-pavimento; modelos dinamicos de fric-
cién; bauco de pruebas.

1. Introduccion

Los distintos estudios a propésito de la friccién llanta-pavimento han hecho
énfasis en el uso de modelos pseudoestaticos. En particular, la llamada “formula
magica”’ (Bakker, E. et al., 1987), es un modelo que reproduce el coeficiente de
friccién contra el deslizamiento. Los modelos pseudoestaticos tienen limitaciones
importantes: son dificiles de caracterizar y carecen de una base fisica. Por es-
ta razon, se introdujeron los modelos dinamicos de friccién que se han usado
para describir la friccién lanta-pavimento con mayor detalle. En este articulo se
presenta el disefio de una instalacion a pequeia escala para estudiar la interac-
cién llanta-pavimento que permitira estudiar con mas detalle el uso de modelos
dinamicos de friccion para control de traccién y frenado.

2. Modelo matemético de un cuarto de vehiculo

La dinamica longitudinal de un vehiculo utiliza un modelo de solo un cuarto
de vehiculo. Este tipo de modelo ha sido ya usado por otros autores como por
ejemplo (Kiencke, U., 1993), (Kiencke, U. y Daiss, A., 1994), (Liu, Y. y Sun,
J., 1995). Para describir el movimiento longitudinal de un cuarto de vehiculo se
utiliza el siguiente modelo

mv =4F; — Fy; (1)
" Investigacién patrocinada por el proyecto CONACYT 47583 y el proyecto UNAM-
PAPIIT IN117108
" Estudiante de posgrado, JAguilarM@iingen unam.mx
™ Investigador y corresponsal, alvar@purnas.iiugen.unam.inx

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds,)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 169-178
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donde m es la masa del vehfculo, v la velocidad longitudinal del vehiculo, F; la
fuerza entre la llanta y el pavimento y Fa: la fuerza aerodindinica de arrastre,
que puede escribirse cono .

For = Cozv” (2)
donde C, es el coeficiente aerodinamico que depende del 4rea longitudinal efec-
tiva, la densidad del aire y la forma del vehiculo. La fuerza de friccién llanta-
pavimento puede expresarse de la siguiente manera

F = —l‘El (3)

donde u es el coeficiente de friccion llanta-pavimento y Fn = =2 es la fuerza
normal en cada llanta. La dinamica rotacional de la llanta esta descrita por

Ilujl =Tm _n—Fle (4)

donde w, es la aceleracion angular, I, es la inercia de la llanta, Tm es el par de
impulso, n es el par de frenado y R, es el radio efectivo de la llanta. El banco
estara constituido por un rodillo y una llanta. Se ha supuesto que el rodillo se
comporte como el pavimento y que también represente la masa del vehiculo. La
llanta estd acoplada al eje de un motor de corriente directa sin trasmision. El
radio del rodillo est4 dado por Rg, wa es la velocidad angular del rodillo e I
es la inercia del rodillo (ver Fig. 1). La dindmica rotacional del rodillo que esta

Figura 1. Diagrama del banco para estudiar la friccion llanta-pavimento.

dada por
I2‘Ll)2 = FJ:R2 - Fa:rR2 (5)

De las Ecs. (1) y (4) se puede establecer que la velocidad angular wy y la velocidad
angular ws estan relacionadas a través de la velocidad relativa definida como
8= szg = R1W1 (6)

Tomando la derivada de la Ec. (6) y al hacer 7 = 7, — n, se tiene la siguiente
expresién

. mg Ro o R2 7 mg R, .
= Ro[—p—2—= — =] - —
§=Ry[—p 1T, Cazv Rzl R1[11+p 7 11] ()
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Al tomar las Ecs. (2) y (3) y sustituir en las Ec. (1), la dindmica del vehfculo se
puede expresar comno

U= —ap — bv? (8)

§=—(a+c)p—t?®—dr 9)
dondea=—";}1%,6=Cu,%,c=%ﬂ%:yd=-ﬁ.

3. Modelo dindmico de friccion

En (Canudas de Wit, C. y Tsiotras, P., 1999) se proponen modelos din4micos
de friccion basados en el modelo de LuGre que se utilizan como base para este
articulo. Este modelo supone que las superficies hacen contacto a través de cerdas
erizadas elasticas y cuando se aplica una fuerza tangencial las cerdas se deforman
como resortes, lo que hace que la fuerza de friccion aumente hasta llegar a un
punto donde ocurre deslizamiento. El modelo esta dado por

LI
dt g(s) (10)
P prios
fb =g =gtk o1 + 028 (11)

donde s es la velocidad relativa entre las superficies (llanta-pavimento) y z es
un estado interno que representa la deformacion promedio de las cerdas. Los
parametros oo, 01 y o2 representan respectivamente la rigidez, el amortiguarnien-
to y la friccién viscosa entre las superficies y F;, es la fuerza normal. Para modelar
y describir el fenomeno “Stribeck" ((Armstrong-Hélouvry, B., 1991) y (Canudas
de Wit, C. et al., 1995)) se utiliza la siguiente formula

9(8) = o + (s — o)™ (12)

donde g es la fuerza de Coulomb, u, es el nivel de la fuerza de friccién estatica
y vs es la velocidad “Stribeck". El modelo representado en las Ecs. (10), (11) y
(12) es un modelo con pardmetros concentrados y tiene como hipétesis que la
interfase llanta-pavimento es puntual.

4. Modelo dindmico del motor de corriente directa y del
sistema electro-mecénico

Las ecuaciones que caracterizan al modelo matematico de un motor de corri-
ente directa son las de del circuito eléctrico y equilibrio de pares, respectivamente

V. = L% + Ri, + Ky,
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chdl =Knia — 7

Donde V; es el voltaje de entrada, L la inductancia eléctrica, R la resistencia
cléctrica, i, la corriente de armadura, 7, el par de frenado, w) la velocidad angular
del eje del motor, J., €l momento de inercia equivalente, y Km, Ky constantes
apropiadas. Para obtencr ¢l modclo dinamico dcl sistema complcto sc recurre a
la Fig. 2 que muestra el sistema electro-mecénico. Partiendo del modelo estandar

Figura 2. Sistema electro-mecénico.

del motor de corriente directa, se obtiene

d
Laia =-Ri, - wal + Ve (13)

Sustituyendo la Ec. (3) y el par de frenado en la Ec. (4), se tiene
L1 = T — Buy + u%g-Rl (14)
y sustituyendo las Ecs. (2) y (3) en la dinamica rotacional del rodillo se obtiene

Lyup = lt%}-Rz — Cuz¥’ Ry (15)

En este modelo se considera pu=g(s)sgn(s) + o238, donde g(8)=p. + (us —

LN i : L
pe)e”!%1? | esta dltima ecuacion es una paratmetrizacion del efecto “Stribeck".
Este nuevo modelo pretende capturar fendmenos de friccién a bajas velocidades,
asi como predecir fenémenos de histéresis.
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5. Trayectorias deseadas

Para conseguir el control de traccién y frenado fue necesario fijar trayectorias
de referencia a partir de la velocidad deseada vg, puede expresarse como

vy = Raway
donde w24 es la velocidad angular deseada que se puede conocer a partir de vg4.

Conociendo vq4 y w24 y al usar la Ec. (5), se puede conocer el coeficiente de
friccion deseado, dado por

4 .
Hd = — Rzmg [12“)24 + Cuz'u;z[] (16)

Si se asume que z es nula! de la Ec.(10), donde 24 = msgn(sd), es el estado
interno de equilibrio de la Ec. (11), entonces se deduLe la velocidad relativa
deseada sq4 entre las superficies llanta-pavimento, dada por

1 4 )
Sa = 0_2[(— Fomg (Tow2a + Cazvg)) — ooz4) (17)

Por lo tanto se puede conocer w,4 de la Ec. (6), quedando como

w __}_2_2_“_) L3
4= pw Rlad (18)

De la Ec. (4) se puede deducir el torque del motor deseado 7,4 en funcién
de wid

mg, Ry
4 I1

y con ello la corriente deseada ¢.4, expresada como

Tmd = I)wia + pg——

Tmd - Rl
tad = K, K. [Ile +;1.,1 1 Il] (19)

Finalmente el voltaje deseado V.4, se expresa como

d. .
Vea = Lazad + Riga + Kjwia (20)

Una vez encontradas las trayectorias deseadas que logran que el frenado o
traccion sea congruente se puede diseniar un controlador con el modelo dindmico.

! Lo que implica suponer que la dinamica de z es més rapida que la de s.
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6. Ley de control para el sistema electro-mecénico

El objetivo principal del controlador es comprobar la estabilidad del seguimien-
to de las trayectorias para el sistema, para ello se utiliza teorfa de Lyapunov. Se

parte de la Ec. (1) rescrita como

. mgR2 Cur 2 2
= p——- — ——R5 21
w2 =p A T 2W2 (21)

Al tomar la Ec. (14) y despejando w;, se tiene
K,.. B mg
=g — Fwi - pT=R 22
w) T 1a A w1 [1,411 1 ( )
A partir de las ecuaciones anteriores, se puede obtener la derivada de la velocidad
relativa, que es
2 2 R
. mg [R;  Ri &B _koil-Fo p2o2 -
3_/‘—4—_[12+Il]+11[w1 mza] I; % 282 (23)

Por otro lado, al despejar la velocidad angular de la llanta, de la ecuacion de la
velocidad relativa, Ec. (6), ésta se puede escribir como

R, 1
w) R w2 & s ( )

Al despejar de la Ec. (13) $1q, se tiene

d R, K;[R 1 Ve .
—ig=——ig— =L [ w2 — =8| + = 2
dt‘l,a Lla L [ngz Rl ( D)
Por lo tanto el sistema sobre el que se disefiar4 la ley de control esta descrito
por

(;)2 = C][l = ngg (26)
§ = Cyp— Cyw? + Cswz — Css — Cria (27)
d. ;
= —Cyws — Cgig + C108 + C11Ve (28)

R2
it

Ra R} R}
donde C; = 2, €, = SuR3, G = 2[R+ o = Ea,
R2 R R K; R _ K/ |1
Cs =B, Co=£B, Cr="knm, Co=§, Co= 4t [B], Cro= 52 [4]
y Ciu= 71; Los errores de seguimiento para la velocidad angular wo, velocidad
relativa s y corriente i, estan definidos respectivamente como:

Wp=wy—wy, §=8—81 Y ig=1%s—%ad
donde wag, 84 ¥ iad Son los valores deseados para wo, 8 € ig.
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De las Ecs. (25), (26) y (27) se obtiene la dindmica del error de seguimiento,
que puede expresarse colo

W2 = —C\[y] — Cowl — g

(29)
§ = —Csly] — Caw? + Cswz — Cgs + Criq — 84 (30)
d: _ _ci —C c d.
e = ~Cbia = Cows +Cls +CnyVe ~ Jibed (31)

Ahora p depende tnicamente de la velocidad relativa 8. Para desarrollar la ley

de control para el seguimiento de trayectorias del sistema propuesto se utiliza

teorfa de Lyapunov y la técnica de Backstepping. Se define primero
1 2

W, = 5723 (32)

Se inicia con la derivada de la Ec. (31) y se sustituye la Ec. (29) en ella para
obtener

W2 = 728(Csp — C4w§ + Cswa — Ces — Criq — 84| (33)

Se utiliza Backstepping, por ello se asume que i, actaa por ahora como control

Por lo tauto, seleccionando i, de la Ec. (32), la que se denotara como 2L

; 1 . -
t:l = a[c:;p + Cw% — Cswa +Cg8 + 84 — fS] (34)

que incluye un término de correccion de error f3.
Al sustituir la Ec. (33) en (32), se tiene
W2 = _72f§2 (35)

Entonces, 3 = 0, es un punto de equilibrio asintéticamente estable, por lo tanto
Mmoo § =0 = limyoo 8 = limy—oc 84

Como en realidad i, no es el control, entonces se puede definir una variable
deerror 2 =1,—1, — tia=2+1i,y derivando Z con respecto al tiempo

iz = ii = ii'
" dt* dt° (36)
Al sustituir i, y £, en la Ec. (35), se tiene

ii--—Ci — Cywy + Cyg8 + C11 V. _4y

72 = ~Usta = Cown + Co Ve = 2ta (37

Por otro lado se define

1.,
We=Ws + '2'2- (38)
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Derivando la Ec. (37), se obtiene

. . : S d .
W.=W,+ ‘—;izi = Wh + 2[-Cs(Z +1i,) = Cowz + Cros + Cn1 Ve — 31;] (39)

Se selecciona V, de la Ec. (38), que es la variable de control, como
1 o d .7 o~
V. = =—|[Csig + Cow2 — Cr08 + =i, — Bz) (40)
Cn dt

que incluye un término de error de correccion B8z. Introduciendo la ecuacién de
el voltaje V. en la Ec. (38), se tiene

W, = W, — B2 — Cs3® = —72f 32 — (Cs + B)* (41)
Lo que prueba que Z — 0, asint6ticamente. Entonces ia = 1,.

Ahora se analiza la estabilidad de @2 = 0, derivando la ecuacion el error de
la velocidad angular, se tiene

W2 =Wy — Wad (42)
sustituyendo waq en (28), se obtiene

@ = —C1 (1 — pa) — Ca(w2 + wad)@2 (43)

donde (w2 + waq) > 0, por disefio.
En la Ec. (42) el término (u — pa) es acotado y uniformemente continuo, por

lo que no hay tiempo de escape finito pues p— pa €s uniformemnente continua, u
¥ fa son acotadas. Ademdas —Co (w2 +waq)w2 es Lipschitz en wz. Para un tiempo
suficientemente grande, se tiene que

Wy~ —Co(wa + Woq)W2
entonces

wr—0 = w—wy

Asi queda demostrado que se obtiene estabilidad asintética para ie=0,§=0
y w2 =0, con la ley de control propuesta V,.

7. Resultados de las simulaciones

Los resultados describen el comportamiento del vehiculo cuando éste realiza
varias maniobras. Las simulaciones se realizan con base en el juego de parametros
propuesto en (Aguilar, J.G., 2008). La siguiente simulacién muestra como sefal
de referencia (vq), una funcién senoidal, el controlador tiene como objetivo seguir
la trayectoria deseada durante todo el proceso.
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Figura 3. Resultados de simulaci6n. a) Velocidad angular deseada wsg, b) Ve-
locidad relativa deseada sq, ¢) Error de seguimiento en la velocidad angular @,,
d) Error de seguimiento en la velocidad relativa 3.

Las Figs. 3(a) y 3(c) muestran la velocidad angular deseada w,q y el error
de seguimiento en la velocidad angular @, mientras que las Figs. 3(b) y 3(d) la
velocidad relativa deseada sy y el error de seguimiento en la velocidad relativa
3.

La Fig. 4(a) muestra la corriente manipulada i, y la Fig. 4(b) el error de
seguimiento en la corriente z.

8. Conclusiones

Se obtuvieron modelos matematicos para la interaccion llanta-pavimento en
un modelo de un cuarto de vehiculo, con los que se pueden disefiar leyes de
traccién y frenado para poder controlar la velocidad relativa en la superficie de
contacto. Se obtuvieron trayectorias deseadas basadas en el modelo dinamico
del vehiculo. Se disefi6 una ley de control para el sistema electro-mecanico con
base en técnicas de Lyapunov que resuelve el problema de control de seguimiento
de trayectorias deseadas para un vehiculo en regimenes de traccion y frenado.
Finalmente, se presentaron los resultados de simulacién que muestran un buen
desempeno de los modelos dinamicos y del controlador.
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Figura4. Resultados de simulacién. a) Corriente deseada i, b) Error de
seguimiento en corriente z
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Control Basado en Pasividad de un doble péndulo
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Resumen Se presenta el modelo dinamico en ecuaciones Hamiltonias contro-
ladas por puerto (EHCP) de un doble péndulo subactuado, al que se incorpora
un modelo de friccion dinamico no lineal para describir la friccion en las articu-
laciones. Con base en el modelo, se disefia un controlador basado en pasividad
por asignacion de interconexion y amortiguamiento (CBP-AIA), que tiene una
accion global sobre el sistema. Se incluyen resultados de simulacién.

Palabras clave sistemas subactuados; friccion no lineal; Control Basado en Pa-
sividad

1. Introduccién

La técnica de modelado de sistemas por ecuaciones Hamiltonias controladas por .
puerto (EHCP) busca analizar su comportamiento desde una perspectiva de intercam-
bio de energia y a partir de ella identificar que elementos permiten llevar a cabo una
manipulacion de la energia del sistema con el objeto de lograr un comportamiento de-
seado (Ortega, R. et al., 2002).

Esta técnica se ha usado con buen éxito para el modelado y control de sistemas
mecanicos (Ortega, R. et al., 2001). Sin embargo, la inclusion de los efectos de friccion
en sistemas mecanicos en el marco de EHCP se ha limitado a incluir efectos lineales
de friccion viscosa (Acosta J. A. et al., 2005) y ha ignorado los efectos de friccion
dinamica no lineales que son comunes en esta clase de sistemas. Una de las razones
para esto estriba en las dificultades modelar estos efectos en el marco de EHCP.

En este trabajo se propone un modelo de friccion dindmico, desarrollado a partir
del modelo de LuGre (Canudas de Wit y Olsson H., 1995) y de evidencia experimental
(Jiménez, R. y Alvarez, L., 2005), que describe la friccion dinamica en las uniones de
un manipulador robdtico. Las coordenadas generalizadas del modelo se extienden para
incluir los estados internos asociados con los modelos dinamicos de friccion. La estruc-
tura resultante preserva las propiedades de los sistemas en EHCP, es decir, pasividad y
estabilidad en el sentido de Lyapunov del punto de energia minima.

* Investigacion patrocinada mediante convenio CONACYT 47583 y UNAM-DGAPA-PAPIIT
IN117108.

** Estudiante de posgrado CCornejoR@iingen.unam.mx
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El modelo en ECHP con efectos de friccion se desarrolla para el caso particular de
un doble péndulo subactuado con friccién no lineal en las articulaciones y, a partir de
la técnica de Control Basado en Pasividad por Asignacion de Interconexién y Amor-
tiguamiento (CBP-AIA), se disefia una ley de control que permite estabilizar el péndulo
en el punto de equilibrio inestable en lazo abierto.

La estructuracion del trabajo es la siguiente. En la seccién dos se describe el modelo
de friccion no lineal y en la seccién tres se resume la técnica de modelado por EHCP,
incluyendo el modelo de friccion dinamico. En la seccién cuatro se presenta el disefio
de la ley de control por CBP-AIA, y en la seccion cinco se presentan los resultados
de simulacion. Finalmente se presentan las conclusiones del trabajo y la direccion para

trabajo futuro.

2. Descripcion del modelo de friccién dinamico

La friccién se presenta cuando se producen fuerzas tangenciales por el contacto de
superficies solidas sobre las que actian fuerzas normales. Algunos elementos que ca-
racterizan la friccién son las propiedades de volumen de los cuerpos: dureza, fragilidad,
pardmetros térmicos y pardmetros elasticos (modulo de Young, médulo de corte, ener-
gia elastica almacenada, entre otros) y las propiedades de las superficie: las reacciones
quimicas de la superficie con el ambiente, peliculas o capas de sustrato aplicadas para
reducir la friccion, etc. Algunos fendmenos asociados a la friccion son particularmente
dificiles de representar. Entre ellos se encuentra el efecto Stribeck, cuyo comportamien-
to describe la transicion de friccion esttica a friccién dinamica y que se representa en

laFig. 1.

Fverza de
friocién

&

/\

Figura 1. Curva de friccion vs. velocidad que muestra el efecto Stribeck.

Los modelos dinamicos de friccién proponen una vision microscopica para analizar
este fenomeno. Asi, a estos modelos se les asocia un estado interno que describe la
deformacion promedio de las imperfecciones microscopicas del material en la zona de
contacto. A las imperfecciones se les denomina cerdas o peines, por la similitud de su
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comportamiento mecanico con el de objetos con estas formas geométricas, que primero
se deforman y luego se deslizan'.

Los modelos mas dinamicos de friccion mas populares para fines de control son el

modelo de (Dahl, 1976) y el modelo de LuGre (Canudas de Wit y Olsson H., 1995),
que tiene la siguiente estructura

F!, =09z + 012+ 028 1)
_oollsliz
g(s) =

donde FY, es la fuerza de friccion, § es la velocidad relativa de las superficies en con-
tacto, z es el estado interno de deformacion promedio de las cerdas, o; con constantes
convenientes y g(s) es un funcion incluida para describir el efecto Stribeck.

Desde el punto de vista de las EHCP, resulta claro que el modelo de LuGre no
presenta efectos acoplados entre la velocidad relativa de movimiento de 1a superficie
y la de deformacion de las cerdas. Este tipo de términos corresponde a los términos
de Coriolis en las formulaciones dinamicas de sistemas mecanicos. Para poder incluir

estos efectos, en este articulo se propone modificar el modelo de LuGre para darle la
siguiente estructura

Ffr =00z + 012 + 028 — 0102}|8{|3

3)
i= 5+ agllills — 2232 @)
g1
con a2 una constante.
Al sustituir (4) en (3) y simplificar se obtiene
Ffr = 09z + (01 + 02) 8 — a200||3||z )

Es también posible expresar (4) y (5) en la siguiente forma, que resultara de utilidad

mas adelante
—Ffr - 0-1 _ oy + o2 —0.2".‘3“ $ ©)
z 10 —aoflsl 213l 0oz
El funcionamiento de este modelo fue comprobado con datos experimentales obtenidos

del comportamiento de un amortiguador magnetoreologico en (Jiménez, R. y Alvaregz,
L., 2005).

3. Ecuaciones Hamiltonianas Controladas por Puerto

Las EHCP permiten modelar dinamicas de sistema de parametros concentrados de
tal forma que la estructura de las ecuaciones del modelo permite evidenciar la inter-
conexién y la disipacion de energia en el sistema (Ortega et al., 1998). Otra ventaja

! Ver (Armstrong Hélouvry B. et al., 1994) para un resumen extensivo de distintos modelos de
friccion.
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al utilizar estd metodologia es que 1a conexién en configuracion de retroalimenteacién
de sistemas modelados en EHCP genera un sistema que conserva las propiedades in-
trinsecas de las EHCP, ademas de permitir aplicar CBP-AIA de forma mas simple. Una

forma general de las EHCP es

: oOH
& =lJ(2) - R@)) 5 (@) +9(=)u @
oH
y=9"(@)5(2) (8)
donde z € R" es vector de estados, J(z) = —J (z)Tes la matriz de interconexion,

R(z) = R(z)T2>0 es la matriz de amortiguamiento, H(z) es la funcion de almace-
namiento de energia y u, y son la entrada y la salida, respectivamente cuyo producto

genera unidades de potencia.
El sistema en (7) y (8) es pasivo de u a y con H(z) la funcién de almacenamiento

de energia pues satisface

t
Hla(0) - HizO)] = [ wTOue)d - o),
2 \0 — o i R
energia-almacenads = = po B p

con d(t) la funcién que captura los efectos de disipacion del sistema.

Cuando no se ejerce accion de control, (u = 0), la funcién H (z) es no incremental,
esto es H[z(t)] < H([z(0)], y decreciente en la presencia de disipaci6n. Si la funcion de
energia es acotada por debajo, el sistema se estabiliza en el equilibrio. Ademas, si H (z)
es no negativa se tiene — fot u(t)y(t)dt < H[z(0)] < oo, que muestra que la energia
que el sistema puede disipar es acotada.

3.1. Dindmica del doble péndulo con friccion dindmica en EHCP

En la figura 2 se presenta el diagrama de cuerpo libre de un doble péndulo con
actuacion solo en la primera articulacion. Para este sistema mecanico, cuando no se
consideran efectos dinamicos de friccion, el modelo en EHCP tiene como estados la
posiciones angulares [q;  go]T y el momento angular [p;  p2]T. La funcién de energia
es

1
H= EPTM “Hep+U(g)

donde "M (g)pesla energia cinética y U(g) la energia potencial del sistema. Adi-
cionalmente se presenta la siguiente relacion que es util para el modelado del sistema

R

entonces

a1 — M1y = p11(g) p2(9) ] [m
[éz M p—[#zl(Q)#zz(Q)] _Pz] ©)
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Figura 2. Diagrama de cuerpo libre de un manipulador de dos grados de libertad

Cuando se incorporan los efectos dinamicos de friccion, se debe incorporar un estado
interno, 2;, con dinamica dada por (4), donde § = ¢; y un juego de constantes para cada
articulacion. La funcion de energia se modifica para incluir la energia potencial de estos
estados internos para quedar como

M2i1(q) M22(q) P2

1 ,,1
—magleacos(qr + g2) + 500%1 + 50072 (10)

-1
H= % [p1 22 ] [Mu(Q) Mu(Q)] [Pl] — (maler +maly)geos(qy)

A partir de (10), al seguir la forma general en (7) y utilizar (9) se obtiene el modelo
dinamico del manipulador que se presenta en (11).

@ 0 0100 07 [00 ©

0 0 A[VaH] [0
d2 0 00100} (000 o o0 o0 |[|v,H]| |0
pr|_JJ]-1000-10]| |00 ¢ 0 -a2d O |||V, H| |1
p2|7Y 0 —1000 -1|7|00 0 o 0 -ar||v,m|T|of
P 0 0100 0| |00-a24 O 24 0 ||V,H| |0
# 0 0010 0] {00 0 —a¥ 0 27 J[V,H]| [0

donde: 0 = 01 + 02, A = |pn1p1 + p12pa|, T = |pa1pr + poopal.
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4. Diseiio de una ley de CBP-AIA

Para el disefio de la ley de control se propone una dindmica deseada en EHCP para
el sistema en lazo cerrado de la forma

z = [Ju(z) — Rd(z)]%gi(z) (12)

con elementos que aseguren que Jq (x) = —J7T (z) (matriz antisimética de interconexi6n
deseada), Ra(z) = RY(z) > O (matrizde amortiguamiento deseada), Hy con mini-
mo en z, (funcién de almacenamiento de energia deseada) y z. el punto de equilibrio

deseado para el sistema en lazo cerrado.
Existen varias metodologias para el disefio de leyes de CBP-AIA. Una de ellas

consiste en disefiar el sistema de lazo cerrado de acuerdo con la siguiente

Proposicién 1 (Ortega, R. et al., 2002) Dados J(z), R(z), H(z), g(z) y el punto de
equilibrio deseado a ser estabilizado T.€R", asumir que se pueden encontrar las fun-
ciones B(z) Ja(z) Ra(z) y el vector x(z) que satisgan

8Hy

[V (z) + Ja — (R(z) + Ra(@)))(z) = —[Ja(s) — Ra(2)] 5~ (2)

donde J, es la asignacion de interconexion, R la asignacion de amortiguamiento, H,
la funcién de almacenamiento de energia deseada y 3(z) la ley de control, tal que se
asegure:

» Preservacion de estructura

=« Integrabilidad

s Asignacion de equilibrio

» Estabilidad de Lyapunov
Bajo estas condiciones, la ley de control u = [3(z) proporciona un sistema de lazo
cerrado (12), cuya funcién de almacenamiento de energia es de la forma

Hy(z) = H(z) + Ha(z) (13)
ademds se cumple que
2 (2) = (z) (149
oz
El equilibrio en lazo cerrado estd dado por
AR
= o Zl(g) =

Z, {zeR |[ 5% J Ry P (z) 0} (15)
y el estimado del dominio de atraccion esta dado por {zeR"|H4(z) < c}. ]

A partir de la dindmica de la planta descrita por la ecuacion (7) y el sistema deseado
en lazo cerrado dado por (20) La ley de CBP-AIA esta dada por

B(z) = lg" (2)9(2)) 9" (2){[Ja(z) — Ra(2)]VHa = [Ju(z) - Ra(x)]VH(z)}  (16)
donde se debe satisfacer ademas una condicién de aparejamiento?.

2 Ver (Ortega, R. et al., 2002) para més detalles.
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4.1. Ley de CBP-AIA para el doble péndulo con friccién dinimica

Para el caso del doble péndulo es posible demostrar que si el punto de equilibrio
deseado en lazo cerrado corresponde con la posicion erguida vertical, entonces las si-
guientes asignaciones satisfacen los requisitos de la proposicién

1 M
Ha= 5 o1 2a] [ (D 4D [22] 4 (mates + matgeontan)

1 1
+m:glc2603(QI + qz) + 50’02% + —0022

9972 an
_ Ri1d Ri2d
Ha=dtg [Rlzd Rna] (s
Donde la ley de CBP-AIA es
1
B(@)=_ {2(malcr +mal1)g sen(q1) +2maleasen(q +gz)
+Ry1a(p11p1 + p12p12) + Ri2a(p21p1 + pa2p22)} (19)

La dindmica de lazo cerrado, después de realizar las sustituciones correspondientes en
(17) se muestra en (20).
Al comparar las Ecs. (20) y (11), se observa la introduccién de los términos R, 4,

Ri24 Y R224 asociados a la asignacion de amortiguamiento extra en el sistema de lazo
cerrado.

@ 0 0100 0 60 0 0 0 0 o x
i 0.0 0 0 0 0 q

q2 0 0010 O e
D -1000-10 00Rua+o Riza —a24 0 a2

#|= ~100 Raa Ruato 0 —a|y|VmlH
p2 0 -100 0 -1 . R
2 : 00 =—a24 0 24 -

21 0 0100 O 00 0 T 0]0 a5 V:XH
22 0 0010 O -az o viH

(20)

5. Resultados de simulacion

En esta seccion se presentan los resultados de un experimento realizado por simu-
lacion que consiste en mostrar que la ley de CBP-AIA puede llevar al doble péndulo
a la posicion erguida vertical. Se proponen como condiciones iniciales que el primer
brazo se localice a 36° y que la posicion angular del segundo brazo sea 18°, segiin el
sistema de referencia mostrado en la figura 2.

Las figuras 3 y 4 muestran la trayectoria de los dos brazos del péndulo doble. Se
observa que ambos brazos se encuentran cerca de la posicion inferior de acuerdo con el
sistema de referencia adoptado y que al entrar en accion la ley de CBP-AIA los brazos
llegan a la posicion vertical superior. La ley de control empleada para el tnico actuador
en el primer brazo se muestra en la figura 5. Es importante notar que esta ley de control
es continua y que no es necesario usar una ley conmutada (Aracil J. y Gordillo F., 2005)

para primero impulsar el doble péndulo y luego estabilizarlo en la posicion de equilibrio
inestable en lazo abierto.
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6. Conclusiones y trabajo futuro

Se han incluido efectos dinamicos de friccion para sistemas mecdnicos modela-
dos en el marco de ECHP. Para ello se propuso una modificacion al modelo dinami-
co de friccion de LuGre que permite incorporar los estados internos de dicho mode-
1o en el marco del modelo dinamico en EHCP. Esta modificacion permite asegurar las
propiedades de pasividad inherentes a esta formulacién. Se aplicé esta formulacion para
el caso de un péndulo doble subactuado con efectos dinamicos de friccion en las arti-
culaciones. A partir de este modelo en EHCP se ha propuesto una ley de control global
diseiiada por la metodologia de CBP-AIA que estabiliza al doble péndulo en la posicién
vertical erguida en lazo cerrado. Esta ley evita la solucion tradicional al .problema de
control del doble péndulo erguido que consiste en recurrir a la conmutaglén entre dos
leyes de control (Aracil J. y Gordillo F., 2005); la primera de ellas proporciona un fuerte
impulso inicial y la otra se utiliza cuando el doble péndulo se encuentra en una vecin-
dad de la posicién erguida. Queda ain por verificar experimentalmente los resultados

obtenidos por simulacién.

Figura 3. Desplazamiento angular brazo | Figura4. Desplazamiento angular brazo 2
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Figura5. Ley de control

[Parimetros del robot

l1 {0,450

Parametros amortiguador l2 | 0,450

le1{ 0,091

o2 0,2[N - s/m)| e e

o1 0,1[N - s/m)| i B

e m1|23,902
oo|1z107*[N/(V - m)]

=4 m2| 3,880

a2 1210~ %[s/m] e

)
120,093
g1 981

Matriz de inercia,de Coriolis y vector de gravedad.

M1(g) = mall +mal? + 2malileacos(qz) + Iy + Iz
Mi2(q) = malZ; + malilcacos(q2) + Iz

M21(q) = malZy +malyleacos(q2) + I

Maz(q) = mal%, + I

C11(q) = —malilcaseng, (u21p1 + po2p2)

Cr2(q) = —malilcaseng, [(p11p1 + p12p2) + (p21p1 + p22p2)]

C21(q) = malilcaseng, (u11p1 + 12p2)

C22(q) =0

91(q) = [male1 +mali]gsen(q1) + magleasen(q + g2)
92(q) = maglcasen(qi + g2)

10
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Resumen Se desarrolla un modelo matemético para un sistema de
propulsién hibrido paralelo que consiste en un motor de combustién in-
terna encendido por chispa, una méquina eléctrica asociada a un sistema
de baterfas y un acoplamiento mecénico. Se presenta un algoritmo de
control para el flujo de potencia basado en reglas. Los resultados de si-

mulacién sobre ciclos esténdares de manejo demuestran la eficacia de la
estrategia de control.

1. Introduccién

La biisqueda de tecnologias para economizar combustible, reducir emisiones
contaminantes y proporcionar vehiculos més atractivos al consumidor, sin sacri-
ficar desempefio, seguridad, rentabilidad ha promovido el desarrollo de la propul-
sién hibrida (Schouten et al., 2002). Una de las motivaciones ha sido el limitado
rango de movilidad provisto por las baterias de los vehfculos puramente eléctri-
cos (Powell et al., 1998). Al incluir una fuente de energia auxiliar, como un motor
de combustién interna (MCI), se puede extender sustancialmente dicho rango,
mejorar el rendimiento del vehiculo y minimizar las emisiones contaminantes.

Los vehiculos hibridos usan al menos dos fuentes de energia para su propul-
sién; generalmente, la combinacién de una méquina eléctrica (ME) y un MCI
(Delprat et al., 2004). Con la ME se ayuda a mantener al MCI en su intervalo
de funcionamiento 6ptimo y también se puede recobrar energfa cinética durante
el frenado, mientras que con el MCI se obtiene, en caso de estar disponible,
potencia para hacer funcionar la ME como generador y cargar asf las baterias,
necesarias para la operacién de la ME.

Un algoritmo de control debe determinar la cantidad de potencia que aporta
cada una de las dos fuentes de energia(Lin et al., 2003). Debe también indicar
cuando cargar las baterias o usar frenado regenerativo. En general el algoritmo
de control influye directamente en la eficiencia del vehiculo.

Las estrategias de control para la administracion del flujo de potencia pueden
ser clasificadas en tres categorias: a) técnicas de control heuristicas, como control

" Investigacién patrocinada mediante convenios CONACYT 47583 y UNAM-DGAPA-
PAPIIT IN117108.

** Estudiante de posgrado, actualmente en Delphi S.A.; alfonso.pantoja@delphi.com

*** Investigador y corresponsal; alvar@iingen.unam.mx

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 189-198



190 Alfonso Pantoja-Vdzquez y Luis Alvarez-Icaza

basado en reglas, légica difusa y redes neuronales (Schouten et al., 2002; Ippolito
et al., 2003; Langari y Won, 2003; Koo et al., 1998), b) técnicas de optimizacién
por programacién dindmica (Sciarretta et al., 2004; Lin et al., 2003; Delprat et
al., 2004; Sebastien et al., 2001) y c) métodos basados en la conversién de la
potencia eléctrica en su equivalente de consumo de combustible (Paganelli et

al., 2002).
En este trabajo se desarrolla un modelo dindmico de un sistema de propulsién

hibrido til para simulaciones y se disefia un algoritmo de control de potencia.
El esquema completo se prueba en simulaciones de ciclos de manejo estandares

para ciudad y carretera.

2. Modelado del tren de propulsién hibrido-paralelo

La configuracién de un vehfculo hibrido paralelo tiene la capacidad de fun-
cionar con el motor eléctrico, con el motor de combustién interna o con ambos.
Tiene, ademés, capacidad de frenado regenerativo. La configuracién paralela fue
elegida sobre la configuraci6n serie pues esta tiene limitaciones en altas demandas

de potencia.

2.1. Motor de combustién interna

En este trabajo se usé un modelo reducido de un MCI (Cho y Hedrick, 1989).
Este modelo tiene tres estados que son: la masa de aire en el miiltiple de entrada,
la velocidad del motor y el flujo de combustible. Ademés incorpora un retraso de
la admisién de aire a la produccién de par y otro de la chispa a la produccién de
par. Hay tres posibles veriables de control: el 4ngulo del acelerador, la relacién
aire combustible y el avance de la chispa de ignicién.

La ecuacién de estado para la masa de aire en el miiltiple de entrada se
obtiene al considerar la conservacién de masa (Cho y Hedrick, 1989)

Mg = TMai — Tao (1)

donde 7i,; es el flujo mésico que entra al miiltiple de admisién y 74, el flujo
mésico que sale de este miiltiple y entra a la cdmara de combustién.
El flujo mésico entra en el miiltiple de entrada se modela como

Thei = MAX -TC - PRI )

donde MAX es el flujo méximo, T'C la caracterizacién normalizada del aceler-
ador, y PRI la influencia normalizada de la presién. El flujo méximo se obtiene
al abrir completamente el acelerador para flujo estrangulado!. La caracterizacién
normalizada del acelerador es una funcién del dngulo del acelerador, a, que se
puede representar con la siguiente ecuacién

_ [1—tcpara a < 79,46°
Les= {1 para a > 79,46° ®)

! Para el motor que se est4 modelando, MAX = 0,1843Kg/s.
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donde Zc = cos 1,14459 - a — 1,0600.

La influencia normalizada de la presién est4 en funcién de la relacién entre la
presién del miiltiple y la presién atmosférica, se puede usar la siguiente ecuacién

PRI =1 —exp (9 (;:':m—l)) (4)

donde la presién del miltiple de entrada, P, y la masa de aire del miiltiple de

entrada, ma, se relacionan por la ley de gases ideales (Cho y Hedrick, 1989),
Poam es la presién atmosférica.

La cantidad de flujo de masa que entra en la cdmara de combustién es

Tao = C1MyolMaWe (5)
donde w, es la velocidad del motor, y ¢, es una constante fisica definida como
¢ = V./4nVy, donde V. es el desplazamiento del motor, V;, el volumen del
miiltiple de entrada?. Para la eficiencia volumétrica, 7,01, se usa la siguiente
expresién empirica (Cho y Hedrick, 1989)

Moot = (24,5we — 3,110%) ma? + (—0,167w, + 222) mg + (8,1 104w, + 0,352)

(6)

El segundo estado esté asociado con el flujo de combustible. Cualquier méto-

do de inyeccién de combustible da como resultado la combinacién de un retraso

fijo y de un retraso variable. Por simplicidad, en (Cho y Hedrick, 1989) los dos
efectos son combinados en un retraso de primer orden de la forma

Ty + My =1y (7)

donde my; es la relacién actual de combustible entrando a la cdmara de com-
bustién, y 75 es la constante de tiempo efectiva de la inyeccién de combustible
se modela como 157 e B
OT Mg
= 0,050 + — -

7 =000+ =0 VA ®)
El tercer estado esté relacionado con la dindmica de los elementos rotacionales
de un MCI y es modelado como

L@y =T—T=T 9)

donde T; es el par del motor, Ty es la friccién del motor, T, es el par debido a
los accesorios e I, la inercia efectiva del motor y accesorios®.

El proceso de produccién de par del MCI es un evento discreto, pero puede
ser modelado en el dominio continuo del tiempo como

 Thao(t — Ati) :
Ti= op L5 AC(E - At) ICH(: - At (10)

2 Para el motor usado Ve = 0,0038m® y Vin = 0,0027m>.
3 I. = 0,1454 Kg m? para el MCI de interés (Cho y Hedrick, 1989).
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La influencia normalizada de aire combustible (IAC) es una funcién de la
relacién aire combustible (A/C) y se puede usar la siguiente aproximacién (Cho

y Hedrick, 1939)
IAC = cos(7,3834 - (A/C — 13,5)) (11)

La influencia normalizada de la chispa (ICH) es una funcién del avance/retro-
ceso de la chispa que se obtiene de MMP (minimo avance de chispa para un mejor
par) y se modela con la siguiente funcién

ICH = (cos (ACH-MMP))**" (12)

donde ACH es el avance/retroceso de la chispa respecto al punto muerto superior.
La constante de par, cr, representa la capacidad méxima de par de un MCI para
cierta masa de aire, velocidad del MCI, IAC= 1, y ICH= 1 4. La naturaleza
ciclica de un MCI de cuatro tiempos se captura a través del uso del retraso de la
admisién a la produccién de par, At;, y del retraso de la chispa a la produccién

de par, Aty5.
El par debido a la friccién del MCI es obtenido de datos experimentales (Cho

y Hedrick, 1989), es
Ty = 0,1056w, + 15,10 (13)
El par de accesorios, T, puede ser agregado arbitrariamente para evaluar el
rendimiento cuando el MCI es sometido a diferentes cargas de accesorios.

2.2. Motor eléctrico

La ME es una méquina asfncrona de tres fases, también conocida como
méquina de induccién. El modo de operacién estd determinado por el signo
del par mecénico de carga T, si es positivo, la ME funcionaré como motor y
si es negativo, la ME funcionard como generador. La parte eléctrica del motor
esta representada por un modelo de espacio de estados de cuarto orden, y la
parte mecénica por uno de segundo orden. Todas las variables y pardmetros
est4n referidos al estator. Para indicar esto se usa un apéstrofe () en las ecua-
ciones del modelo. Todas las variables del estator y del rotor estdn dadas con
respecto al marco de referencia arbitrario de dos ejes (marco dq). Los pardémetros
y subindices se definen en la tabla 1.

Un circuito equivalente para la miquina de induccién usando el marco de
referencia dq se muestra en las figuras 1(a) y 1(b). De estos dos circuitos se
obtiene un modelo dinémico en términos de voltaje y flujo

; R, R;L,,
¢qs = —mlﬁqs + m%, = wd)ds + Vqs (143‘)
; R R;L
Vs = _L_:r"'/’da + L’—L,:-%, + wqu + Vs (14b)
8 §&dp!

: Para el MCI de interés cr = 498636Nm/(Kg/s) (Cho y Hedrick, 1989).
Aty = 5,48/We, Aty ~ 1,30/(03
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Cuadro 1. Pardmetros y subindices p:

193

ara el modelo del motor eléctrico

o= (1-

2
Lm

Pardmetro{Definicién
R Resistencia
L Inductancia
|4 Voltaje
[ Corriente
Y Flujo Subindice[Significado
Win Velocidad angular del rotor d Variable en el eje d
O Posicién angular del rotor q Variable en el eje q
P Nimero de pares de polos r Variable del rotor
Wr Velocidad eléctrica angular s Variable del estator
del rotor (wm - p) 1 Inductancia de dispersién
0r Posicién eléctrica angular m Inductancia de magnetizacién
del rotor (6, - p)
Te Par electromagnético
Trm Par de carga en la flecha
H Constante combinada de inercia
de la carga y del rotor
Ejeq
(a)
Figura 1. Circuitos equivalentes: a) Eje q, b) Eje d
. R/ L R,
/ r~m e ! ! !
= Y- Y, - (wW-w +V l4c
‘wqr LsL:.U 1/’qa L;‘U‘wqr ( r)wdr qr ( )
. R.L R!
’ ri/m T ' '
= I = =T, — (W —w )P, + V. 14d
‘wdr LsL;.U"p L] L;‘awdr ( r) qr dr ( )
con

)

L'L,

Si se expresa el par en términos del flujo se obtiene

Im_

'
LSLI,‘O' ¢ds1pq

1
Te = 1,5p (E¢da¢qs -

Lm

1
" etV T TS

¢:ir¢qs)
(15)
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Las corrientes del estator y del rotor en términos de los flujos son

. 1 Lm ’ . 1 Lm ’
_— e— l gl Vet _— m— _—
o= Ve GLevr T LT mrgvr (%)
o 1 ’ Lm ol e 1 ’r Lm
tor = Zz;¢qr - L :.L,O"/}qa tar L;a,'pdr L;.L,U Yds (lsb)
Para la parte mecénica de la méquina de induccién se tiene el siguiente modelo
1
Wm = Eﬁ(Tc—me"Tm) (17)
On =wm (18)

donde F es la friccién en la flecha del rotor.

2.3. Acoplamiento mecénico
La ecuacién para la velocidad angular de la flecha de transmisién es

@y = % [R(k(t)) - (TarE - P+ T7CT) = U= Tori = Tere] (19)

donde w, es la velocidad en la flecha de transmisién, J es la inercia del vehiculo®,
R(k(t)) es la relacién de engranaje en la caja de velocidad, la cual depende del
ndmero de velocidad elegido k(t), p es la relacién del reductor usado con el motor
eléctrico para ajustar las velocidades de la ME y del MCI, 7apE es el par generado
por la ME, Tpcr es el par generado por el MCI, 7fric s el par generado por la
friccién, m es el par de carga y Tfre €S el par de frenado, en este caso se considera
el frenado como una fuente de par pero siempre negativa y acotada.
El par debido a la friccién estd dado por

Tiri=wWy-b (20)

Al considerar el reductor de velocidad y la caja de velocidades, la velocidad
angular del ME y del MCI también se ven afectadas de la siguiente manera

warer = wy - R(k(t)) (21a)
wmE = wy - pR(K(2)) (21b)

El par neto generado para la propulsién del vehiculo 7, se ve afectado por la
relacién obtenida en los diferentes cambios de la caja de velocidad, de la siguiente
manera

7y = R(k(t))  (Tmei + pTME) (22)
La velocidad lineal del vehiculo es
V=7 7T Wy (23)
con 7 la relacién final de engranaje del diferencial y r es el radio de la llanta.

¢ Dado que, comparadas con la inercia del vehiculo, la inercia del MCI y del ME son
despreciables, en la ecuacién de velocidad sélo se considera la inercia del vehiculo J.
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2.4. Bateria

Para las baterias se usa un modelo reducido que solamente considera el estado
de carga. Se toman eficiencias fijas de carga y descarga, que incluyen el efectos
de los convertidores CA-CD y CD-CA. Ademas se considera que el voltaje en

terminales es fijo. Para el vehiculo en cuestién se tomé una baterfa con las
caracteristicas descritas en la tabla 2.

Cuadro 2. Caracteristicas del sistema de baterfas

Capacidad 18 Ah
Nimero de médulos 20
Voltaje nominal 12.5 (volts por médulo)

La potencia eléctrica instantdnea en la ME se calcula a partir de la corrien-
te que entra o sale de las baterfas. Para ello se utiliza el producto punto de
componentes reales de la corriente y voltaje del estator, I, y V;, es decir

Pejec = I; -V, (24)

La corriente se determina al dividir esta potencia por el voltaje en las terminales
de las baterfas conectadas en serie’”

Pelec
=== 25
‘/bat ( )

El estado de carga de las baterias (EDC), que representan la proporcién de
la médxima carga presente en las baterias estd dado por

Ipat

hc=2
EDC = Z oo (26)

donde B = 1/n4 si Tpat < 0y B = nc si Ipee > 0, con 74 ¥ 7c las eficiencia de
descarga y carga de las baterias, respectivamente, y C la méaxima capacidad de
carga de las baterias.

3. Control basado en reglas

La estrategia que se presenta a continuacién para el control del flujo de
potencia fue desarrollada con base en intuicién ingenieril y el anilisis de los
mapas de eficiencia de cada componente (Lin et al., 2003).

Control de divisién de potencia : Fig. 2(a), con base en el mapa de
eficiencia del MCI , se elige un limite para la potencia a la cual el MCI puede

7 De acuerdo con la Tabla 2, Vi, = 250V.
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ser usado, Pnci_on, Y Un lfmite a partir del cual se tendré potencia asistida, Pp,_4.
Estos valores se eligen de tal manera que se evite el funcionamiento del MCI en
regiones de operacién en que sea muy ineficiente (Lin et al., 2003).

Control de frenado: Fig. 2(b), la estrategia de control de frenado se usa
cuando la potencia demandada por el conductor es menor que cero, es decir, se
desea frenar, Pjem < 0. Esta estrategia de frenado regenerativo es simple, pues
se intenta capturar tanta energia del frenado como sea posible. En este modo
de control hay una excepcién para proteger a la baterfa de una sobrecarga, y se
aplica cuando el EDC alcanza a un EDC méximo EDCraz, este valor se fija de
tal manera que no se daiie la bateria con una sobrecarga.

Control de recarga de baterias: Fig. 2(c), este modo del controlador entra
en accién cuando el EDC de la bateria pasa por abajo del limite inferior pre-
establecido, y pasa al modo de control de divisién de potencia cuando el EDC

supera al limite superior preestablecido.

3 ME Fae "B
Fa=5, Pre i} - —
i FHERECRC j MCI+ME
i et Frenos do Priccién | | e ~Re.on e
R L AMB ] [5oBe Rn 7o i g
Mt i — Pay=Bt B,
Pd- . [
Poct on X
ME PR ME X
sl ]
() (b) (c)

Figura 2. Modos de control de potencia. a) Divisién de potencia, b) Frenado
regenerativo, c) Recarga de baterias

4. Resultados

Los ciclos de manejo urbano y de carretera que se usaron para hacer las
simulaciones fueron tomados de la Agencia de Proteccién Ambiental de Esta-
dos Unidos (U.S. Environmental Protection Agency) (Agency, n.d.). El ciclo de
manejo urbano de la EPA (Urban Dynamometer Driving Schedule), UDDS por
sus siglas en inglés, es llamado “la prueba de ciudad” y representa condiciones
de manejo de ciudad (Agency, n.d.).

En la figura 3(a) se muestra el seguimiento de velocidad para el perfil UDDS
con un EDC inicial de 0,53. El error de seguimiento se muestra en la figura 3(b).
En la figura 3(c) se muestra el estado de carga de la bateria (con un EDC inicial
de 0,53), mientras que la figura 3(d) muestra la potencia entregada por el MCI
y por la ME en los primeros segundos de simulacién.

Como era de esperarse, con el uso del vehiculo hibrido se tuvo un mayor
ahorro de combustible. En la tabla 3 se muestra el consumo de combustible para
cada configuraci6n con el ciclo UDDS.

Los resultados son similares para el ciclo de manejo en carretera y no se
muestran por economia de espacio.
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Error de seguimeento Gdlo UDDS
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Figura 3. Resultados de simulacién para el ciclo UDDS. a) Velocidades real y

deseada, b) Error de seguimiento, c) Estado de carga de baterias, d) Potencia
en MCI y ME

5. Conclusiones

En este trabajo se obtuvo un modelo dindmico para un sistema de propulsién
hibrido cuyos subsistemas pueden ser facilmente redimensionados o intercambia~
dos para probar diferentes combinaciones o algoritmos de control.

Se propuso una estrategia basada en reglas para el control del flujo potencia
bésica, que dié muy buenos resultados para mantener al MCI en las regiones de
operacién més eficiente y el estado de carga de las baterfas en niveles deseados.
El seguimiento de los perfiles de velocidad impuestos por los ciclos de manejo
estandarizados fue también muy bueno.

Como mejoras para hacer més til el uso del modelo y del control se en-
cuentran: validar el modelo y el controlador con un prototipo fisico, hacer un
analisis mds detallado del dimensionamiento de los subsistemas y obtener un
mejor modelo de del arreglo de baterias.
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Resumen En este trabajo se presenta un estudio teérico y experimental
de dos controladores tipo PID (proporcional+integral+derivativo)
aplicados en un sistema de suspensién (o levitacién) magnética. El pri-
mer esquema de posicionamiento abordado aquf es el controlador PID
en modo fuerza, y el segundo es el controlador PID en modo velocidad.
El principal ingrediente de aportacion de este trabajo consiste en la eva-
luacién de resultados experimentales en tiempo real, que satisfacen el
comportamiento del modelo dindmico.

1. Introduccién

El control lineal de posicién de sistemas de levitacién magnética (MagLev)
es ampliamente abordado en la literatura, desde diversos puntos de vista. En
este trabajo se estudian dos controladores de tipo PID de posicién, detallando
la descripcién del método sistemético de ubicacién de polos de lazo cerrado, pa-
ra realizar la sintonizacién de ganancias de estos controladores, a partir de un
modelo dindmico linealizado (bajo ciertas condiciones de operaci6n) del sistema
de suspensién magnética. La existencia de trabajos de investigacién en la lite-
ratura, que abordan la problemética de control de sistemas MagLev (similares

al abordado aqui), y que se utilizan como referencia en este trabajo son: (2], [6],
(7], (8], [10] y [11].

2. Modelo dindmico del sistema MagLev

El MagLev puede ser visto como un sistema electromecénico, que se compone
de un rotor traslacional sin friccién (esfera metéalica), que se desplaza por debajo

de un electromagneto sostenido por un pedestal, tal y como se muestra en la
Figura 1.

* Este trabajo ha sido parcialmente apoyado por CONACYT y DGEST.

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 199-208
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Figura 1. Sistema de suspensién o levitacién magnética (MagLev).

Donde u(t) [V] es la tensién de control , i(t) [A] es la corriente, A(t) [V]
es la tensién inducida, A(t) [Wb) es el enlace de flujo del entrehierro, R [Q2] es
la resistencia del alambrado, fm [N] es la fuerza de atraccién , fg = mg [N]
es la fuerza debida a la gravedad de la tierra, m [kg] es la masa de la esfera,
g [3] es la constante de gravedad, y(t) = c — 6(t) [m] es la posicién de la
esfera, y la constante c representa el entrehierro nominal, (véese la Figura 1). La
inductancia del sistema se define en la referencia [5] como L(y) = Loo + Eo_}ym
[H], donde Lo [H] es la inductancia propia del electromagneto cuando la esfera
se coloca en el infinito, y, [m| es un coeficiente de desplazamiento. Para modelar
la dindmica del MagLev, se recurre a la definicién de la coenergfa acumulade
W/, la cual es una funcién de las variables de estado i(t) e y(t) [1], y se expresa
como Wy, (i,y) = 3L(y)i*(t). La fuerza de atraccién magnética producida por
el electromagneto se define como f, = QVX%%!, desarrollando la expresién
anterior, se tiene que, ;

_ k) 1
Im = 3 ey O ©

donde k [%’“;] es la constante de fuerza del electromagneto.

Larelacion entre A(t) e i(t) se define como A(t) = L(y)i(t) [1]. Para simplificar
el modelo se formula la hipétesis:

k
L =L,=Le+ (2)
(y)ly=y. Yo+ Ye
donde y. [m] es la posicién de equilibrio o de operacién de la esfera. Aplicando_ ley
de tensiones de Kirchhoff del circuito eléctrico, se tiene que u(t) = Ri(t)+L. "—L‘?

El movimiento o desplazemiento de la esfera mévil es modelado mediante la
suma de fuerzas aplicadas al centroide de la esfera y recurriendo a la segunda
ley de movimiento de Newton mjj(t) = fm + f, (ver Figura 1). Utilizando las
expresjones anteriores el modelo no lineal en términos del vector de estado z(t) =
[y(t) i(t) (t)]T se expresa como:
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¥(t)

d |¥® 1 i
= {z(t) =|1 [u(t)z— Rt(t)] 3)

y(t if(t

u(e) —'2% uol+v(¢) t9

La ecuacién (3) es un caso particular del modelo lagrangiano del MagLev
presentado en [5]. Los pardmetros en el punto de equilibrio son: j. = 0 (2], L, =
Loo + 37%5- [H), u. = Ri, [V] y io = k7s(yo + y.) [A]. Donde ky; = Img(A

k lml
es la constante de precompensacién de corriente. El punto de equilibrio en mall}a
abierta se expresa como z, = [y, i. 0] con u(t) =u, [V] constante.
Aplicando una linealizacién aproximada del modelo no lineal expresado en
la forma & = f(x,u) en (3), utilizando la serie de Taylor truncada, evaluada en
el punto de equilibrio ., se obtiene un modelo lineal aproximado en la forma
6x(t) = Adx(t) + Bou(t), que de forma explicita resulta ser:

d[#O] [0 9 1ran] [
4 s | = 78 5it) | + | & | suct
E|se] |2 2 oo| sy Lo‘l won
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Yo+Ve te 0

A partir de la ecuacién de estado (4), se obtiene la funcién de transferencia
(FDT) en lazo abierto del MagLev (5), la cual es claramente inestable:

- JY(S) _ kcdc —kbdcwg
Gra(s) = UG [ocs n 1] [32 s
los pardmetros del sistema linealizado son: kede = % [—

v} 0e = % (8] (pardme-
tros de la dindmica eléctrica), y kpac = ,/2"7'9 (2], wp = yf28leLe (=]
(pardmetros de la dindmica electromecénica). ¢

3
Los valores numéricos de los pardmetros del sistema MagLev (9] son: y, =
7 x 1072 [m], m = 0.068 [kg], g = 9.81 [%], R= 11 [Q], ¢ = 0.014 [m], y, =

2 x 1073[m)], kss = 142.9292 [2], Lo, = 363 [mH] y k = 6.5308 x 10~° [I‘_A";i

©)

—

3. Objetivo de control

El objetivo de control es encontrar una sefial u(t) tal que lim; .o ye(t) =0,

donde y.(t) = y4(t) — y(t) es el error de posicién y ya(t) es la posicién deseada
de la esfera metélica.

4. Ley de control PID en modo fuerza

Este controlador esté formado por dos controladores conectados en cascada,
uno es de tipo PID de posicién y el otro es de tipo PI de corriente, la estructura
del controlador se muestra en la Figura 2. La ley de control se expresa como
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precompen:acién
>

v

1
Figura 2. Sistema de control PID en modo fuerza.
uy(t) = kpcic(t) + kic [ ie(t)dt (6)
ie(t) = uc(t) — i(t) ™
uc(t) =1ia(t) + krsya (®)
alt) = kooge®) + K / ye()dt + kge(t) ©)

donde u.(t) es la corriente calculada por la ley de control PID més el término
de precompensaci6n de fuerza expresado como sy = kg ¢y, i4(t) es la corriente
dinémica del posicionamiento deseado e ie(t) es el error de corriente del lazo de
control interno PI. La variable u,(t) = u(t) representa la tensién de control que se
aplica al sistema MagLev, mientras que kps y kpc son las ganancias proporcionales
de posicién y de corriente respectivamente, ki y kic son las ganancias integrales
de posici6n y corriente respectivamente, y k, es la ganancia de velocidad.

4.1. Sintonizacién del controlador interno PI de corriente

La sintonizacién de las ganancias kpc y kic se realiza de tal manera que la
dinédmica electromagnética se desacople del controlador del PID de posicién.
Para la sintonizacién de las ganancias se utiliza el método de colocacién de los
polos de la FDT [9].

La FDT del controlador PI se expresa como (ver la Figura 3 del lado izquier-

do):

o) x[(E)a+]

o5 (3 2)

donde se puede identificar el siguiente polinomio caracteristico:

Geuols) =

(10)
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Figura 3. Controlador PI de corriente (izquierda), PID de posicién (derecha).

que al comparalo con el polinomio caracterfstico deseado
Qc(8) = 8% + (—0e1 — @c2)s + @12 = 0 (12)

se obtiene el siguiente par de ecuaciones de sintonizacién:
kpe = —(ac1 + ac2)Ls — R,  kic = aqacaL, (13)

Los valores obtenidos en la sintonizacién de ganancias son kpe = 100 [%],

kic =170 | A‘is]. Es importante notar que se debe cumplir la condicién kpe > kie,
con el propésito de evitar una respuesta con sobrepaso de la corriente del elec-
tromagneto.

4.2. Sintonizacién del controlador PID de posicién

Considerando el desacoplamiento de los controladores conectados en cascada,
la ley de control u.(t) (de tipo PID) se puede aplicar directamente a la dindmica

electromecénica del MagLev, (ver la Figura 3 del lado derecho). La FDT de lazo
cerrado se expresa como:

_sY(s) (2] [(f=ge) o 1]
Ghic(s) = 6Ya(s) &34 (2&’&) s + (@L“ - y—"’#) i¥ (gg'h) (14)

donde se identifica el siguiente polinomio caracteristico de lazo cerrado:
29ky\ 2 2gkpb 29 2gk;
Ps=sa+(—. )s +(—.p—— L

»(8) ie te Yo + Yo ek ie (15)

que al compararlo con el siguiente polinomio caracteristico deseado
Qb(s) = + (—ab1 — a2 - au3)s? +
(a1 + ab1003 + Cb2a63)s — e a0y = 0 (16)

se obtienen las siguientes ecuaciones de sintonizacién

. 2
B is(aprav +avi ass+avzasz + L)
pb =

29
k, = _t-fabx+;';bz+ab3) (17)
b= _is(aviapeas)
ib = 29
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Los valores obtenidos en la sintonizacién de ganancias son kpy = 380 [ %] y kip =
750 [ A ] y ky = 15 [Am;‘ . La FDT de este sistema de control presenta la

S—m
siguiente agrupacién de polos y ceros dominantes

sv(s) _ o (5 +1) a8)
6Y4(s) 2+ 2(wns + w2

donde wp es la frecuencia natural no amortiguada, oq es la constante de tiem-
po v C es el factor de amortiguamiento del sistema [3]. El coeficiente p =
kis [(hrs + k,,l,)w,,]—l designa una razén que especifica la magnitud del cero con
respecto a wp, que puede afectar visiblemente la velocidad de subida y el sobre-
paso méximo de la respuesta dindmica de posicién del MagLev (4]

4.3. Respuesta del sistema en modo fuerza

En la Figura 4 (izquierda) se muestran las gréficas de la respuesta experi-
mental en tiempo real del controlador PID (caso regulacién) aplicado al sistema
MagLev, y la respuesta simulada en el programa Simulink de MatLab (utilizando
el modelo no lineal del MagLev). La posicién deseada es un escalén de 2 [mm)] de

amplitud, con f = 0.2 [Hz]. La condicién inicial es: [ 0.0065[m] Z.[A] 0[Z] ]T.
La frecuencia de muestreo para el célculo numérico en tiempo real del controla~
dor se asigné en f, = 1 KHz. En la Figura 4 (derecha) se muestra la respuesta
experimental del sistema de control PID en tiempo real (caso seguimiento), don-
de se observa que el objetivo de control se cumple en un intervalo de tiempo
relativamente ripido. En la Figura 4 (en ambos casos) se observe que hay un
sesgo apreciable entre la gréfica experimental y simulada de las variables i(t)
y u(t) en régimen estacionario, lo cual se debe a la corriente de magnetizacién
del niicleo ferromagnético del electromagneto, cuyo efecto no esté agregado en
el modelo no lineal del sistema MagLev. -

5. Controlador PID en modo velocidad

En la Figura 5 se muestra la estructura del controlador PID en modo ve-
locidad, esta ley de control agrega un controlador interno de velocidad tipo PI
con prealimentacién. Este tipo de estructura es uitlizada en el control de servo-
motores de cc, por lo que su aplicacién en un sistema de suspensién magnética
resulta interesante y es validada aqui mediante resultados experimentales. La
ley de control definida en la Figura 5 se expresa como

U(t) = kpeie(t) + kic [ do(t)dt (19)

id(t) = kove(t) + kiv [ ve(t)dt + ksrya(t) (20)
Ud(t) = kpbye(t) (21)
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Figura 4. Respuesta del sistema, caso regulacién (izquierda), caso seguimiento (dere-
cha).
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Figura 5. Controlador PID en modo velocidad.

donde ve(t) = v(t) — va(t) es el error de velocidad, v(t) = §(t) es la velocidad de
la esfera, k, es la ganancia proporcional de velocidad, ki es la ganancia integral
de velocidad y kb la ganancia proporcional de posicién. La ley de control PID
en modo velocidad se puede reescribir al sustituir el error de velocidad w.(t),

junto con v4(t) en la ecuacién (19) y con algunas manipulaciones algebraicas,
obteniéndose la siguiente expresién

ia(t) = —kpye(t) — ki f Ye(t)dt + kuy(t) + kg sya(t) (22)

donde kp = kykpb+Fkiv, ki = kivkpb y Ky son las ganancias proporcional, integral y
derivativa respectivamente del controlador PID. En esta seccién ya no se detalla
la sintonizacién de las ganancias del lazo de control interno PI de corriente ya
que resulta ser la misma que la del controlador PID en modo fuerza.
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5.1. Sintonizacién del controlador interno PI de velocidad

La sintonizacién de este controlador se realizé utilizando la técnica de colo-
cacién de polos con controlador mostrado en la Figura 6 (izquierda).

g B e
'-f = -3\
—_ A (e 8,)S v(t)
W)@ R oA — >
o+ : i) 24 s AL e

| !
Figura 6. Controlador PI de velocidad (izquierda) y P de posicién (derecha)

La ley de control PI se suma con el término is¢ = kssya(t) de.precompen-
sacién de corriente o fuerza y se aplica a la dindmica electromecénica. La FDT

del sistema de control PI de velocidad se expresa como
2g(kiv—kyys) ks
8V (s) [ e 7 ) s+ 1]

G s) = == .
vie( Va(s) 24 k.,%_‘ls + (5."‘ - Wi—y') 29

(23)

donde se puede identificar el siguiente polinomio caracteristico de lazo cerrado
de segundo orden:

29 kip 1
=352 == 2. 2 24
Pu(s) S +kvi.3+(i‘ y0+y‘) g ( )

el polinomio caracteristico deseado se expresa como:

Qu(s) = 8% + (w1 — @2)s + @102 (25)
haciendo una analogfa entre (25) y (24) se tienen las siguientes ganancias de
sintonizacién

1s

k, = (_avl - 002)2_9' (26)

.| Qp1Qy2 1
ki =1s + ] 27
’ [ 29 Yoty 27

Las valores resultantes de la sintonizacién de ganancies son : kp = 20 [1],
ks = 10 [2=2], ky = 500 (2], kpe = 500 [¥], kic = 70 [55]. El valor de la

m
ganancia kpp se obtiene de la FDT del controlador de posicién (desacoplado)
;; ((‘;) = ;-wl—ﬂ, tal y como se muestra en la Figura 6 (derecha), kpy = rl_,,’ T es la

constante de tiempo de posicién.
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5.2. Respuesta del sistema en modo velocidad

En la Figura 7 (izquierda) se muestran las gréaficas de la respuesta experi-
mental en tiempo real del sistema de control PID (caso de regulacién), en donde
se observa que la posicién de la esfera presenta un comportamiento dindmico
de primer orden. Se observa que la posicién de la esfera alcanza a la posicién
deseadea en un tiempo relativamente rapido y se puede apreciar que el error en
régimen estacionario tiende a cero, cumpliéndose asi el objetivo de control.
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Figura 7. Respuesta del sistema, caso regulacién (izquierda), caso seguimiento (dere-
cha).

Mientras que en la Figura 7 (derecha) se muestran les graficas de la respuesta
en tiempo real del sistema para el caso seguimiento, donde se observa claramente
que el sistema de control PID en modo velocidad cumple con el objetivo de
control de forma satisfactoria.

6. Conclusiones

La validacién experimental de los dos controladores tipo PID aplicados en el
sistema MagLev, demuestra que la respuesta de posicién del sistema es satisfac-
toria, ya que el error de posicién cumple el objetivo de control (ver la Figura 8).
Los resultados de simulacién obtenidos a partir del modelo dindmico son razona-
blemente parecidos a la respuesta experimental del sistema. Si las respuestas de
los errores de posicién de ambos controladores son comparades (ver la Figura 8),
es evidente que el controlador PID en modo velocidad no presenta sobrepaso y
su dindmica es més répida, por lo que puede ser considerado como el controlador
de mejor desempefio, en comparacién con el controlador PID en modo fuerza.
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Figura 8. Errores de posici6n, caso regulacién.
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Resumen. Los convertidores cuadraticos son una altemativa interesante para la
construccioén de reguladores de CD-CD con una amplia relacién de conversion
de voltaje. Estos convertidores se construyen con dos filtros LC; y por lo tanto,
presentan una dinamica de cuarto orden. En este trabajo se presentan modelos
para el convertidor cuadrdtico elevador incluyendo el efecto de la resistencia
serie equivalente de los capacitores. A partir de un estudio en respuesta en
frecuencia, para el modelo promediado lineal, se muestra que al incluirse este
efecto se modifica la respuesta del convertidor al amortiguarse sus picos de
resonancia. Por otra parte, la mayoria de las fallas en las fuentes conmutadas se
presenta en los capacitores, esto motiva su estudio. Se presentan resultados
experimentales para un convertidor elevador cuadritico utilizando un
analizador de respuesta en frecuencia.

Palabras Clave: Convertidores conmutados, convertidores cuadraticos,
modelado promediado, resistencia serie equivalente.

1 Introducciéon

El desarrollo de nuevas tecnologias requiere de fuentes de CD-CD con amplios
rangos en la relacién de conversién de voltaje; por ejemplo, en equipos portatiles y
arreglos fotovoltaicos [1]. El desarrollo de equipos de comunicacion portatil se ha
acelerado por la demanda de los usuarios de nuevos dispositivos que los hacen mas
versitiles, pero que incrementan la demanda de energia de la bateria [2]. Por otro
lado, las celdas de combustible pueden ser una altemativa viable en la generacién de
energia eléctrica, la cual se produce de manera ecologica y eficiente, pero presentan la
desventaja de una alta variacion y bajo valor del voltaje de salida [3).

En teoria, un amplio rango de conversion de voltaje puede obtenerse ajustando la
modulaci6n de la sefial de control del convertidor de CD-CD. En la practica, el rango
de conversion de los convertidores convencionales es limitado debido principalmente
a las caracteristicas de los dispositivos de conmutacién. Por otro lado, se pueden usar
transformadores para elevar el voltaje; sin embargo, se pueden presentar problemas de
saturacion, ancho de banda de! transformador e interferencia electromagnética.

Una configuracién que provee un amplio rango en la relacion de conversién de
voltaje es el convertidor elevador de dos etapas, el cual estd construido por dos

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds,)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 211-220
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convertidores de CD-CD bésicos conectados en cascada con el correspondiente
incremento de las pérdidas de potencia [4]. En el convertidor clevador de dos etapas,
el rango de conversion estd dado por una (uncion cuadritica del ciclo de trabajo.

En la literatura técnica s posible encontrar varios trabajos acerca de convertidores
elevadores de dos etapas con un solo interruptor activo (5], pero solo algunas tratan el
tema del modelado para este tipo de convertidores [6]. [7], [8). en los cuales no se
consider6 ¢l efecto de la resistencia serie equivalente (ESR por sus siglas en inglés)
de los capacitores. el cual tiene una gran influencia en la dinamica del convertidor. En
¢l presente trabajo se muestran los modelos para el convertidor elevador de dos etapas
incluyendo ¢l efecto ESR de los capacitores. Estos modelos pueden obtenerse por
medio de técnicas de modelado promedio del interruptor PWM: sin embargo, en este
trabajo los modelos se obticnen por medio de una representacion en espacio de
estados en la cual se incluye la ESR de los capacitores del convertidor.

La ESR representa todas las pérdidas ohmicas de un capacitor y estd dada por la
relacién ESR =R, +1/0* R,C* en donde R, representa a la resistencia debida al
alambre usado en las terminales de conexién y queda determinada por el tipo y
tamaiio de las mismas. La resistencia R, modela a la resistencia equivalente paralela
y representa la oposicion que presenta el capacitor a la corricnte de fuga. El valor de
la ESR aumenta con el tiempo y disminuye al aumentar la capacitancia, la
temperatura y el rango de voltaje de trabajo. El valor tipico de la ESR va desde 2 mQ,
para capacitores de alto valor con terminales de tornillo, hasta 10 Q para capacitores
miniatura. Los fabricantes proveen dicho valor a una temperatura de 25°C y una
frecuencia de operacion de 120 Hz.

El capacitor puede representarse por un modelo simplificado donde la ESR aparece
como una resistencia en serie, denominada R, seglin se muestra en la Figura 1. Este
modelo representa al capacitor como un circuito RC y pareciera muy sencillo; sin
embargo, al momento de operar los convertidores conmutados aparecen fenémenos
interesantes.

R, C
Fig. 1. Modelo simplificado de un capacitor.

Cuando el convertidor conmutado estd operando, una onda cuadrada de corriente
es aplicada al capacitor, resultando con esto un deterioro del mismo y por lo tanto un
daflo en la fuente de poder conmutada. Segin datos estadisticos [9], el 60% de las
fallas en las fuentes conmutadas se presenta en los capacitores, dicha falla se
relaciona directamente con la ESR del capacitor. Aunado a lo anterior, el cambio de
valor en la ESR del capacitor provocara un cambio en la dinamica del convertidor
llegando a causar inestabilidad en el sistema de lazo cerrado de la fuente conmutada

[10].
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2 Modelado de un convertidor cuadraitico elevador con un solo
interruptor activo

El convertidor cuadratico elevador con un solo interruptor activo se muestra en la
Figura 2 donde E es el voltaje de entrada, V, es el voltaje de salida y U el ciclo de
trabajo nominal. Este convertidor esta construido con dos filtros LC, un interruptor
activo (MOSFET) y tres interruptores pasivos (diodos), y utiliza un solo circuito de
control a diferencia de dos circuitos de control requeridos cuando dos convertidores
elevadores basicos son conectados en cascada. En el convertidor cuadratico elevador,
la ganancia de voltaje en corriente directa es una funcién cuadratica del ciclo de

trabajo nominal U y esté dada por V, = E/(] - U)l ;

D2
Ll D] LI D;
LYY Pt
+
RCI RCI
E= U.n_r\_S_E R2V,
6} T cz.[

Fig. 2. Convertidor cuadratico elevador con un solo interruptor activo.

Las condiciones de operacién en estado estable en conduccién continua pueden
obtenerse a través del circuito del convertidor usando las condiciones de encendido y
apagado del MOSFET y los diodos [11]. El modo de conduccién continua implica
que el pico del rizo de corriente del inductor es mas pequefio que la componente de
CD de la corriente en el inductor; y por lo tanto, se garantiza que la corriente del
inductor siempre circule en el mismo sentido. Despreciando todas las pérdidas, las
condiciones de operacion en estado estable son:

E E
Vc1=’l__U’ ch="l_U)z

B ._E_ M
" (1-u)'R " (@-uyr

Por otro lado, si el efecto de la ESR es considerado la expresién (1) cambiaria a:
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UR E

E (o} =
V. = —]|1- ——<—|, V,=
cl 1-U R(I-U)J c2 1-U

=D Lo 1

iI.l (l-U)” a 1-U

)

0

donde R, contiene el efecto de la ESR asociado al capacitor uno y R, contiene el
. UR R +R(1-U)
asociado al capacitor dos, y J = 4+ .
efecto de la ESR p Yy R(1- U)) Ro +R

Los rizos de corriente de los inductores y rizos de voltaje en los capacitores estan
dados por:

UE UE
Vo, = —mmm 7> Ay, = ——————
e R(l 'U)zcnfs" ¢ (R"'RC:)(] - U)C:fsj
A < UE aoUE_ [ _URq ®
uTLg 4T TOLE| R-U)d

donde f es la frecuencia de conmutacién del convertidor.

Usando herramientas de teorfa de circuitos se obtienen las trayectorias eléctricas
que se forman cuando el interruptor activo (MOSFET) esta encendido o apagado. El
modelo conmutado lineal para el convertidor cuadratico elevador obtenido se presenta
en la ecuacién (4), donde e € Res el voltaje de entrada, los estados son las
corrientes en los inductores y los voltajes de los capacitores, y q es una funcién de
conmutacién con valores [0, 1]. El valor de q es 1 cuando el interruptor activo se
encuentra encendido y 0 cuando el interruptor activo esté apagado.

En muchos circuitos de electronica de potencia es mas importante saber los valores
promedios de los voltajes y las corrientes que los valores instantaneos de los mismos
[12]; y por lo tanto, el promedio de la funcién de conmutacion q es obtenido. Para los
convertidores de CD-CD en modo conmutado, el valor promedio de la funcién de
conmutacién q es u (ciclo de trabajo del convertidor). El modelo promediado se
muestra en (5), siendo un modelo de tipo no lineal debido a que la matriz y los
vectores de entrada dependende u € R.
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Modelo conmutado lineal:

[_(0-aRq (=q)R,, (-q) o
3 L‘ LI LI .
i (1-aR;  Rq(R+R)+(-QR R | a-qr i 1'-
e | L, Ly(R+R,) L, LiR+R) [ |, o' ¢ @
va (-q) L 0 0 Ve, 0
) G G, vo.) o
\Z3} " (1-q)R § _ 1
L Ci(R+R(,) C(R+R¢,) |
Modelo promediado no lineal:
[ (1-uwR,, (1-uw)R, (1-u) & "
E L, L, L - 1
.l« (1-u)R,, R (R+R¢ )+(1-u)R¢ R 1 (1-u)R |lin T
i | L; L(R+R,) L, L,(R+R¢) ||i, . 0. :
s (1-u) 1 ¢ Ve, ®
ve, e -— 0 0 - 0
. [ c, vol lo
ve, 0 (1-u)R ° _ 1
L C;(R+R¢)) C,(R+Rc,)-

El uso del modelo linealizado es una estrategia muy comiin para convertidores de
CD-CD. Dichos modelos pueden ser obtenidos facilmente desde (5). El proceso de
linealizacién describe el comportamiento del convertidor a una pequeiia perturbacién
alrededor de un punto de operacién. A partir del modelo promediado lineal sin ESR y
con ESR es posible obtener las funciones de transferencia con respecto al ciclo de
trabajo de las corrientes de los inductores y los voltajes de los capacitores y asf
comparar su respuesta dindmica en el dominio de la frecuencia.

3 Resultados experimentales

Un prototipo de un convertidor cuadrético elevador fue construido en el Laboratorio
de Electrénica de Potencia y Sistemas de Control del IPICYT. El convertidor fue
disefiado para tener una relacién de conversion de 9 V a 48 V con un ciclo de trabajo
de 0.58, una corriente promedio para el primer inductor de 6.73 A y para el segundo
de 2.44 A, una resistencia de carga de 53 Q, una corriente de salida de 0.905 A y una
potencia maxima de 43 W. Los parametros de disefio se muestran en la Tabla 1. Los
valores ESR de los capacitores fueron medidos utilizando un puente de impedancias
de la compaiiia GW Instek, modelo LCR821.

Inicialmente se estudia la funcién de transferencia de la corriente del primer
inductor a la sefial de control. Cuando la ESR del capacitor no se considera, los polos
de esta funcion estan localizados en {-323.7 + j1898.6, -32.3 + j6613} y sus ceros en
{-697, -334 £ j7221}. Mientras que cuando se considera la ESR de los capacitores, la
localizacion sera ahora en {-678 + j1867, -1365 £ j6438} y sus ceros en {-660, -1495
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+ j6778). En la Figura 3 se muestra la respuesta en frecuencia de dicha funcién de
transferencia. asi como el diagrama correspondiente de polos y ceros. Se muestra
que la ESR afiade amortiguamiento a los picos de resonancia por lo que se simplifica
el disefo del controlador. Ademas se encuentra que ain cuando ambas funciones de
transferencia son de fase minima, al considerar el efecto de la ESR, los polos se

mueven mas a la izquicrda del eje imaginario.

Tabla 1. Pardmetros del convertidor

Capacitor C, 114 uF
Capacitor C, 44 uF
Inductor L, 94 uH
Inductor L, 411
uH
Resistencia de 3Q
carga R
ESR C, 495
mQ
ESR C, 250
mQ
Diodos D,, D, y MURI
D, 560
Interruptor S, IRF74
0

Posteriormente se estudio la funcién de transferencia voltaje de salida a la seiial de
control. Los polos de las funciones de transferencia con y sin ESR son los mismos
que los de las funciones de transferencia antes citadas. Sin embargo, los ceros estan
localizados en el caso del modelo sin ESR en {21604, 568 + j5843}, mientras que
para el modelo considerando la ESR se localizan en {20362, -1170 + j5896}. Es
interesante observar que sin considerar el efecto de la ESR del capacitor la funcién de
transferencia tiene todos sus ceros localizados en el lado derecho del plano-s, mientras
que al considerar la ESR dos ceros se mueven a la izquierda del plano-s.

La Figura 4 presenta la respuesta en frecuencia y la localizacion de polos y ceros
en el plano-s para la funcion de transferencia voltaje de salida a sefial de control del
conve}-tidor prototipo. Al igual que en el caso anterior, por efecto de la ESR de los
capacitores existe un amortiguamiento significativo en los picos de resonancia. En
este caso, la funcién de transferencia corresponde a una funcién de fase no minima, es
decir, tiene ceros en el lado derecho del plano-s, los cuales dificultan el disefio del
controlador al cerrarse el lazo de retroalimentacién.

Es interesante observar, que al considerar el efecto de la ESR de los capacitores,
dos de los ceros que segiin el modelo sin ESR se encuentran en el lado derecho del
planf):s, en realidad estan localizados en el lado izquierdo del mismo. Por lo tanto, la
fungxo.n. presenta un mejor comportamiento dindmico al esperado y existe una mayor
flexibilidad al usar la corriente del primer inductor para el disefio del lazo de control.
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Fig. 3. Funcién de transferencia del primer inductor a la seial de control: a) Diagrama
de Bode, y b) ubicacion de polos y ceros en el plano-s.

La Figura 5 muestra el diagrama de conexiones utilizado para obtener
experimentalmente las respuestas en frecuencia de las funciones de transferencia
corriente primer inductor a sefial de control y voltaje de salida a senal de control.

La Figura 6 muestra la respuesta en frecuencia experimental para las funciones de
transferencia corriente primer inductor a sefal de control y voltaje salida a seital de
control, las cuales se obtienen a través del analizador de respuesta en frecuencia
modelo 300 de la compaiiia AP Instruments. En dichas graficas se muestran también
las respuestas en frecuencia tedricas las cuales incluyen la correspondiente ganancia
del modulador 1/V,. A partir de estas graficas es posible observar el efecto de la

ESR de los capacitores amortiguando los picos de resonancia, principalmente en los
polos localizados a baja frecuencia.
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Fig. 4. Funcion de transferencia voltaje de salida a sefial de control: a) Diagrama de
Bode, y b) ubicacion de polos y ceros en el plano-s.

La grafica corriente primer inductor a sefial de control muestra un comportamiento
de un cero a baja frecuencia y una caida de 20 dB/dec en alta frecuencia. La grafica
voltaje salida a sefial de control presenta un comportamiento de un cero a baja
frecuencia ubicado en el lado izquierdo del plano-s y una caida de 20 dB/dec en alta
frecuencia.

D,
: Arafzzior b " Anslindv &
DL |D frecueocia D, D, fiuctia
Tl,,» “Rq 4 [foome » Fuate A
ET [ —S-E RY, EZ §..E R3Y,
Ll Uy T dar
G v Conparador Volue salia Comporador

] M\k'uv M\L"Jv

Fig. 5. Esquemas de conexidn para obtener las respuestas en frecuencia de las funciones de
transferencia.
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Fig. 6. Grafica experimental de ganancia y fase: a) Funcion de transferencia corriente
primer inductor a sefial de control, y b) voltaje salida a sefal de control.

4 Comentarios finales

Los resultados obtenidos en este trabajo muestran que la respuesta en frecuencia
del convertidor cuadréatico elevador, que corresponde a la de un sistema de cuarto
orden, por efecto de la ESR de los capacitores se modifica de manera significativa al
atenuarse los picos de resonancia. Ademds, las funciones de transferencia corriente
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primer inductor a sefial de control y voltaje salida a sefial de control, cuyas sefiales se
utilizan generaimente al disefiarse controladores, presentan un mejor comportamiento
dinamico al indicado por el modelo que no considera el efecto de la ESR. En especial
se observa que en la funcion de transferencia voltaje de salida a sedial de control,
algunos de los ceros que parecen estar localizados en el lado derecho del plano-s estan
en realidad localizados en el lado izquierdo del mismo, por lo que en la practica se
facilita el diseno del esquema de control para el convertidor.
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Modelo para la potencia de una turbina eélica’
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Resumen Se proponen dos modelos para la potencia mecénica produci-
da por una turbina eélica. Los dos modelos de potencia estan basados en
la velocidad relativa entre el viento y las hélices. Estos son comparados
con un modelo de potencia heurfstico de referencia usado en la literatura.

Palabras clave: Turbina eélica, potencia mecénica, velocidad relativa
y friccién.

1. Introducciéon

Las energias renovables juegan en la actualidad un papel muy importante
en la busqueda de formas diferentes para generar energia eléctrica. El uso de
turbinas edlicas para extraer la energia cinética que est4 contenida en las co-
rrientes de aire es una de las fuentes renovables con mayor crecimiento en el
mundo. Se desea que estas turbinas maximicen la energfa extraida, siempre y
cuando se pueda mantener condiciones seguras de operacién. Para esto, el con-
trol tiene un papel muy importante en el estudio de la conversién y extraccién
segura de la energia disponible en el viento.

En la literatura se pueden encontrar trabajos donde se lleva a cabo el disefio y
la simulacién de controladores a través de diferentes técnicas que buscan mejorar
el funcionamiento de las turbinas eélicas y que hacen uso de modelos heuristicos
para la potencia mecéanica, (P), y del coeficiente de potencia, (C,), de la turbina.

En (Heier, 1998) se puede encontrar un modelo que se utiliza frecuentemente y
que esta dado por

P= %pc,,(x, ) A, (1)
donde
C, =05 (1-;3 ~0da - 5> e %, @
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con
1 1 0,035
XN \X+008a a+1)°
y
K
A
Aquf,

a Ap es el 4rea de barrido de la turbina
= C, es el coeficiente de potencia

s £ es la velocidad del viento

= p es la densidad del viento

u ) es la relacién de velocidades en la punta de la hélice

= a es el 4ngulo de ataque de la hélice
s R es el radio de las hélices
= w es la velocidad angular

3

4

En la Fig. 1, se observan las curvas caracterfsticas del coeficiente de potencia

(C,) dado por la Ec. (2) para distintos valores de a.

Figura 1. Curvas caracterfsticas de Cp vs ), para distintos 4ngulos de ataque.

El coeficiente de potencia es un elemento muy importante dentro del modelo
de potencia mecénica de la turbina, ya que es el factor que determina la canti-
dad de energia cinética que se puede extraer del viento. Tiene un limite teérico

(limite de Betz) dado por C, < 0,59.
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En (Villanueva y Alvarez-Icaza, 2007) se puede encontrar una transformacién
del modelo de Cp, que est4 dada por

PO ki

y Em #0,

i )
~ Bl _yim
a=Bfi-xts | ©
(O +5)+ 8.
r= R[ | )
116 — 0,08a ((o,4a +8) + 5= 1)
1 (1 o0pss
% \X+008a 2d+1) (®)
Cp = sgn(X')0,5 (1—;2 -0da— 5) e, ©)

La Fig. 2 muestra las curvas caracteristicas para este modelo. Debe notarse

la simetrfa del modelo que describe indistintamente los regimenes de turbina y
ventilador.

Figura 2. Curvas caracteristicas de Cp vs X'.
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2. Potencia Mecéanica de la turbina.

El interés en controlar una turbina est4 mas relacionado con la potencia
mecénica que se puede extraer del viento que con el coeficiente de potencia.
Por ello, en esta seccién se introduciran dos modelos que estian directamente
relacionados con la potencia mecénica de la turbina que dependen de la velocidad

relativa, dada por
tp =% — Rw. (10)

Para esto es necesario observar el comportamiento de la potencia mecénica
en contra de la velocidad relativa, como se puede apreciar en la Fig. 3 para
diferentes valores de la velocidad angular, w, y a=0, al utilizar las Ecs. (1), (9)

y (10).

Figura 3. Potencia mecénica vs Velocidad relativa, £g.

De la Fig. 3, se observa que cuando P = 0 entonces £g # 0 y su valor
es distinto para cada valor de w. Por ello que se supone que existe una nueva
velocidad relativa, &, elegida de tal forma que cumpla con

P=0&=1i.=0,
donde

e =% —r'w, (11)

como £ y w son conocidas, 7 debe satisfacer

t-rw=04=P=0,
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de esta manera se tiene que

=

els

(12)

Evaluando en los puntos donde P = 0 con los valores de £ y w, se tiene
que 7' = 0,078R para todos los casos!. Se puede observar en la Fig. 4(a), la
influencia que existe de la velocidad relativa con la potencia mecénica. La Fig.
4(a) representa también los dos regfmenes de las curvas de Cj, en la Fig. 2.
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(a) Caso 1: a = constante y w = variable. (b) Caso 2: w = constante y a = variable.

Figura 4. Potencia mecénica vs Velocidad relativa, z,.

Se debe notar que las curvas en la Fig. 4(a) son vélidas para el caso de @ = 0.
Al evaluar este mismo para w constante y a variable, se observé que solo en el
caso de a = 0 se tiene P = 0 cuando &,» = 0, por lo que se propuso tomar el
valor de r dado por la Ec. (7). De esta se tiene que

I =% — 1w, (13)

por lo que se obtiene la representacion para el caso de w constante que se muestra
en la Fig. 4(b). Se puede observar que se representan también los dos regimenes.

2.1. Modelos de potencia propuestos

Las curvas de la Fig. 4(a) pueden ser usadas para proponer la estructura
de los dos modelos en términos de la velocidad relativa. Para tales modelos se
considerard un rango de viento donde se pretende tener un valor de potencia
positiva en la mayorfa de los casos.

1 El valor obtenido para el caso de estudio fue R = 4,5 m, de esté forma ' = 0,078 x
R =0,351.
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Primer modelo El modelo est4 dado por
P = kie(~** ¥ ) sign (&, ) |2 "2 23, (14)

donde kj, k2 y k3 son los pardmetros que se deben de estimar. El modelo esta
inspirado por la forma de las curvas en la Fig. 4(a) y el trabajo en (Yi et al., 2002).
Este modelo puede ser parametrizado de la siguiente forma

o1
In (zfa-) =[1 2z In(z))] [gz] )
3

donde el vector de par&metros estd dado como

a1 ln(kl)
D= ga | = —kz ’
|:t73 k3

mientras que el regresor estd dado por

$=[1 z In(l2.])]

Por lo que la parte positiva de P puede ser expresada como

In (5—) =% (15)

La Ec. (15) permite utilizar el método de minimos cuadrados recursivos nor-
malizados (ver, por ejemplo, (Ioannou y Sun, 1996)).

Segundo modelo Este modelo est4 dado por

P = 100000, &, + 100002 sign(&,) 42 + 1003 &3, (16)

el cual estd inspirado por la forma de la fuerza de algunos modelos de fric-
ci6n dindmica (ver (Canudas de Wit et al., 1995)). Este modelo puede ser
parametrizado como sigue

(1
P =[10000%, 1000 sign(z,)32 1023 | o2 | . (17)
03

3. Resultados de simulacién

Para examinar los modelos propuestos contra el modelo de referencia, se
utilizaron los siguientes datos

s R=45m.
I, =15m/s.
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[}
s .8
————

Vientol#], (m/s)
__ 2 3 __& ..

Figura 5. Senial de viento, #, vs tiempo

s a=0.
s p=1.225 kg/m3.

y como sefial de excitacién al viento, &, cuya velocidad est4 dada por la sefial
que se observa en la Fig. 5.

Para los valores de w y «, se tomaron dos casos de evaluacién, debido a los
dos tipos de generadores que se utilizan. En el primer caso se tomé6 w en un
rango de 1 a 27 Hz, con a = 0, mientras que el segundo a « en el rango de 0° a
30° con w = 26.5 Hz. Esto permite comparar ambos modelos entre si.

3.1. Caso 1: w variable, a constante.

Primer modelo Para observar con mejor detalle los resultados, en las figuras
se muestran las sefiales para los valores de w=1, 10.5, 26.5. Se puede observar
en la Fig. 6(a) los resultados de la estimacién para el modelo dado por la Ec. (14).

La Fig. 6(b) muestra la evolucion de los pardmetros con respecto al tiempo,
para los mismos casos de w que se muestran en la Fig. 6(a).

La Fig. 6(c) muestra la variacién de los parmetros o; contra la variacién
de w, la velocidad angular del rotor. Como se puede observar con respecto a las
Figs. 6(a), (b) y (c), un conjunto particular de parametros es vélido solamente
para una determinada w.

Segundo modelo En este caso, se tiene la sefial de potencia en la Fig. 6(d), que
muestra un mejor resultado con respecto al que se observa para el primer modelo
en la Fig. 6(a). En la Fig. 6(e) se observa la evolucién de los parametros con
respecto al tiempo y en comparacién a lo mostrado en la Fig. 6(b), se concluye



228 Juvenal Villanueva Maldonado y Luis Alvarez-Icaza

que no hay mucha diferencia en el tiempo de evolucion. La diferencia entre estos
modelos se observa en las Figs. 6(c) y 6(f). En la Fig. 6(f) se puede ver el cambio
de los parametros en contra de w. para el segundo modelo. Como se observa, estos
muestran una complejidad mayor a la mostrada por los pardmetros en la Fig.

6(c).

3.2. Caso 2: w constante, a variable.

Para este caso solo se mostraran las gréficas de potencia contra el tiempo,
mostrando solamente las sefiales para a =0, 5y 30, y de los parametros o;
versus «, para ambos modelos.

Primer modelo Para este caso los resultados que se observan en la Fig. 7(a)
resultan ser muy buenos, al igual que en los casos anteriores. Pero en este caso,
se observa que un sefial de potencia es negativa cuando a = 0, esto significa que
se tiene una velocidad relativa negativa, dada por la relacién entre el viento y
]a velocidad angular, lo que significa que el aerogenerador est4 trabajando como

ventilador, caso que no se desea.

En Fig. 7(b) se muestra el comportamiento de los pardmetros o; con respecto
al cambio de valor de @, el cual presenta también un mayor grado de compleji-
dad que en los casos anteriores. Asi mismo, se tiene un conjunto particular de
parémetros para cada valor de .

Segundo modelo La Fig. 7(c) muestra un mejor comportamiento del modelo
en la potencia con respecto al mostrado en la Fig. 7(a). Se observa en las Figs.
7(b) y 7(d) un resultado similar al mostrado en las Figs. 6(c) y 6(f) que muestran
el comportamiento de los pardmetros g; vs &. Como se puede observar, las sefiales
de la Fig. 7(d) tienen un grado de complejidad mayor al mostrado por las seales

de la Fig. 7(b).

4. Conclusiones

Se han presentado dos nuevos modelos para representar la potencia mecénica
de una turbina eélica. Estos modelos fueron inspirados por la representacién de
la friccion pseudo-estatica y dindmica, en un intento de reproducir la transforma-
ci6n de energfa cinética del viento por las hélices de la turbina como un fenémeno
de friccién. Los nuevos modelos hacen uso de la nocién de la velocidad relativa
que hay entre el viento y las hélices. Los modelos mostraron un comportamien-
to similar a un modelo heuristico de referencia de la literatura, el cual es muy
popular para este tipo de estudios. Existen dos ventajas principales en el uso
de las nuevas representaciones. Los pardmetros tienen una interpretacién fisica
y es posible utilizar técnicas de identificacién para obtener sus valores para una
turbina dada. Se est4 realizando el estudio de la dependencia de los parametros
enwy a, con lo que se espera obtener un modelo global de la potencia. También
est4 en proceso la verificacién experimental de estos modelos.
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Figura 6. Se muestran los resultados de simulacién obtenidos en el caso 1, los resul-
tados del primer modelo se muestran en (a), (b) y (c), y para el segundo modelo se
tienen en (d), (e) y (f).
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Figura 7. Se muestran los resultados de simulacién obtenidos en el caso 2, los resulta-
dos del primer modelo se muestran en (a) y (b), para el segundo modelo se tienen en
(c) y (d), donde en (a) y (c) la linea de referencia: continua, y la estimada: discontinua.
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Resumen—G@Gran parte de la electricidad se desperdicia por uso ineficiente y se
han propuesto métodos que permiten eficientar su uso en las viviendas
reduciendo el consumo eléctrico y el costo econémico y ecolégico. Algunos
requieren la participacion activa del usuario, otros son estrategias pasivas, y
otros implican el uso de controles automaticos. En promedio el 44% de la
electricidad en el hogar es consumida por aires acondicionados y el 33% por
iluminacion. Este documento muestra el impacto econémico que resulta al
utilizar equipos ahorradores en iluminaciéon y aire acondicionado en una
vivienda y da un ejemplo de reduccién de consumo eléctrico en las areas de
iluminacién y acondicionamiento de ambiente con un ahorro del 69.2% en
iluminacion; ademas. muestra una estrategia de automatizacién inteligente con
uso de sensores de presencia con la cual se espera un ahorro integrado mayor al
30% en esas areas.

Palabras clave: Ahorro de energia, Automatizacién de edificios.

1 Introduccion

El desperdicio de energia generada con recursos no renovables es un problema
grave que puede acabar con estos recursos. Existen dos alternativas: utilizar recursos
renovables como el viento o el flujo de agua para generar electricidad; o modificar el
comportamiento de la gente para reducir el desperdicio de energia en los hogares.

Segin la CONAFOVI[1] en el 2004 el 19.3% de la energia fue consumida por el
sector residencial; y de acuerdo con la CONAE[2] el 44% de la electricidad en una
vivienda es consumida por acondicionamiento y el 33% por iluminacién. Haciendo
uso eficiente de la electricidad en los aspectos de acondicionamiento e iluminacion
puede lograrse una reduccion considerable en su consumo eléctrico.

Para usar eficientemente la electricidad en aspectos de acondicionamiento e
iluminacion, varias organizaciones presentan propuestas, que van desde cambiar focos
incandescentes por ldmparas fluorescentes hasta el uso de complicados sistemas que
otorgan a las viviendas cierto grado de automatizacion.

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds,)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 231-240



232 Julio César Avila y José de Jesis Rodriguez

Hay que hacer notar que estas recomendaciones evitan salir del confort estadistico;
no tiene caso reducir el consumo eléctrico a costa del confort. La mayoria de las
personas encuentran confortable un ambiente con una temperaturas entre 20y 24°C en
verano y entre 23 y 27°C en inviemo, humedad relativa entre 40 y 60%, y una
velocidad del viento entre 13.7 y 30.5 (m/minu_to)[.3]. . .

Si se utiliza equipo ahorrador se logra una disminucion en el consumo eléctrico. En
este articulo se muestra un breve estudio del consumo de una vivienda al usar equipo
convencional y al usar equipo ahorradoy en 'ailje a?ondicionado e iluminacion.
Ademas, muestra una estrategia de automatizacion inteligente con uso de sensores de
presencia con la cual se espera un ahorro integrado mayor al 30% en estas areas.

q

Control

Servicio

PR

Terraza techada

Figura 1. Plano de la planta baja de la residencia en estudio.

2 Instalacion Estandar

Esta seccion explica las caracteristicas basicas de una casa a la que se aplican las
estrategias de reduccion de consumo eléctrico aqui presentadas. La casa tiene dos
plantas y una superficie construida de 465m’. Se orienta de norte a sur y se utilizaron
materiales comunes y aislantes térmicos en la construccion.

La figura | muestra la planta baja de la casa. El techo esta a 2.8m de altura. La
planta baja puede ser dividida en 4 dreas: escaleras, sala y comedor forman la primer
area con 138m’; el estudio y su bafio forman la segunda area con 30m’; mientras que
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desayunador, cocina y cuarto de servicio forman la tercer 4rea de 80m’ y la cuarta es
el cuarto de control que tiene 5.6m?.

El estudio tiene un 4rea de 22m’ y la actividad alli es altamente sedentaria.
Requiere 300 luxes de iluminacién general y 100 luxes mas, en el escritorio, como
iluminacién local. La iluminacion general se hace con 4 lamparas fluorescentes
compactas de 14W empotradas en el techo y la carga térmica es de 14,820 (BTU/h)
por lo que se requieren 1.2 Toneladas de Refrigeracion (TTR’s). El bafio se ilumina
con un foco incandescente de 40W y con dos focos de 25W a los lados del espejo.

El 4rea del comedor es de 32m?. La iluminacion recomendada es de 150 luxes; esto
se logra con 4 focos incandescentes de 40W y, en la pared, un par de lamparas
fluorescentes de 14W para complemcntar la iluminacién.

La sala es de 6.5m x 4.8m, requiere 500 luxes, lo que se logra usando seis lamparas
fluorescentes de 14W suspendidas a 0.5m del techo.

El area de las escaleras es de 80m?. Se ilumina con 150 luxes que se obtienen de 9
focos mcandescentes de 40W. La sala, el comedor y las escaleras suman un area de
143m’, la carga térmica de estas tres zonas es de 46,965BTU/h 6 3.9 TTR’s.

Terraza

g K g g

Figura 2. Plano de la planta alta de la residencia en estudio.

El segundo piso, mostrado en la figura 2, tiene 314.61m’, el techo esté a 2.70m y
se puede dividir en seis reas, cada una incluye una recamara con bafio y vestidor; la
quinta drea es la sala de Tvy la sexta es el area de las escaleras. La recamara
principal tiene un drea total de 70.93m’; la recimara 1 tiene 33.97m’ la recimara 2
tiene 42m’; la recamara 3 tiene 43m’y la sala de Tv 22m?. Para reducir la necesidad
de acondlclonamwnto de gran capacidad, no se climatizan bafios ni vestidores.
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La recamara Ppal. es de 38m? se ilumina con 300 luxes, que se obtienen con seis
lamparas incandescentes de 60W empotradas en el techo; la carga térmica cs de
23.223BTU/ 6 1.9TTR’s. El vestidor se ilumina con dos lamparas halogenadas de
35W; mientras que el baiio requiere dos halogenadas de 35W y tres incandescentes de
25W

La recamara | tiene 18.5m? y requiere 300 luxes que se obtienen con cuatro focos
incandescentes de 60W empotrados en el techo; la carga térmica es de 17,138 BTU/h
6 1.4 TTR’s. El bafio se ilumina con una lampara halogenada de 35W y dos
incandescentes de 25W; mientras que el vestidor con una halogenada de 35W.

La recamara 2 es de 26m? y requiere 300 luxes, y tabmién se utilizan cuatro focos
incandescentes de 60W empotrados al techo; pero la carga térmica en este caso es de
17,420 BTU/ 6 1.5 TTR's. El vestidor se ilumina con una lampara halogenada de
35W, y el baiio usa una halogenada de 35W y dos incandescentes de 25W.

La recamara 3 tiene un area de 26m’ y se requiere de 300 luxes, se utilizan cinco
focos de 60W empotradas al techo, la carga térmica de esta recamara es de
19,603BTU/ 6 1.6 TTR’s. Se requieren también dos lamparas halogenadas en el
vestidor y seis en el baio (tres de 25W y otras tres de 40W).
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Figura 3. Potencia requerida para iluminar y climatizar todas las areas de la residencia.
En total se requiere de una potencia eléctrica para iluminacion de 2,834W; para el

primer piso 918W y 1,916W para el segundo. Ademas, se requieren 13.4 TTR’s para
mantener confortable el espacio interior. La figura 3 desglosa estos datos.

3 Mejora en Acondicionamiento

El clima artificial es el mayor consumidor eléctrico en la vivienda, por lo que la
primera estrategia es la colocacion de equipo acondicionador de aire eficiente.
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Los equipos de aire acondicionado se compran de acuerdo a su capacidad de
enfriamiento, la cual se mide en toneladas de refrigeracion. Una tonelada de
refrigeracion es igual a 12,000 BTU/h. Es importante saber la capacidad de
enfriamiento necesaria en el cuarto para no exceder ni quedar bajos en capacidad.

Ademas, la eficiencia de los equipos es un dato importante ya que mide la cantidad
de BTU/h que un aparato entrega por cada W que consume; este numero se llama
EER' o SEER? y actualmente esta entre los 8.5 y 10.8; entre mas grande el SEER,

mas eficiente el equipo. Por ejemplo, un equipo de 10 SEER retira del ambiente
10,000 BTU/h por cada KW que consume.

Analizando las unidades en energias:

1 BTU = 1055.056 J = 1055.56 Nm = 1055.56 kgm?/s* . 1)

Mientras que en potencias:

1 BTU/h=0.293J)/5s=0.293 W . 2)

Una comparacion entre tres tipos de minisplit comerciales, de dos toneladas pero
de distinto SEER comprueba la cantidad de energia que se ahorra al utilizar el mas
eficiente. La tabla 1 muestra las caracteristicas de estos equipos.

Tabla 1. Caracteristicas de tres minisplits.

Marca Carrier LG EcoFreeze
Modelo 53FQXP243C S242HG SK-F-241
Capacidad (Toneladas) 2 2 2
(V-F-Hz) 220-1-60 220-1-60 220-1-60
Corriente (A) 11.82 11 8.6
Flujo de aire (m’/h) 2520 850
Consumo energia (W) 2500 2550 1900
Eficiencia (SEER) 10.1 10.2 12.6
Precio $10,059.78 $11,304.50 | $10,637.50

Al comparar estos equipos solo por su eficiencia energética se puede obtener el
ahorro al usar el equipo de mayor SEER. Si los tres equipos se mantienen encendidos
durante 8 horas diarias por 30 dias, al final de las 240 horas habran retirado del
ambiente 5,760,000BTU’s; pero el primero (modelo S3FQXP243C) habra consumido
570.297kW, el segundo (modelo S242HG) habra consumido 472.131kWh y el tercero
(modelo SK-F-241) 457.143kW, lo cual en promedio es un consumo de 2.376kWh
para el primero, de 1.967kWh para el segundo y de 1.905kWh para el tercero; si el
costo del kWh es de $0.6573, por el primero se pagard $374.69, por el segundo
$310.19 y por el tercero $300.34; se produce un ahorro del 17.2% entre el primero y
el segundo, y del 20% entre el primero y el tercero solo por la eficiencia del equipo.

'Energy Efficiency Ratio o Razén de eficiencia energética estacional.
2Seasonal Energy Efficiency Ratio o Razén de eficiencia energética,

3 Tarifa doméstica 1A permitida para octubre del 2008 en temporada fuera de verano.
www.cfe.gob.mx
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Al considerar los precios de adquisiciéon de estos equipos se tiene un tiempo de
retorno de inversion de 7 meses y 23 dias al comprar el mds eficiente.

La mayoria de los acondicionadores pequefios tienen un compresor convencional
que trabaja siempre a velocidad méaxima; en ese caso el control de temperatura se
realiza de la siguiente manera: cuando la temperatura deseada es menor que la
temperatura actual, se enciende el compresor a su capacidad maxima; y cuando se
alcanza la temperatura deseada, se apaga el compresor; cuando el compresor esta
apagado, la temperatura del aire aumenta paulatinamente hasta que sale de la banda
de tolerancia y el compresor vuelve a encender. Estos ciclos de re-encendido se
realizan automaticamente sin que el usuario lo note y producen picos de consumo que
elevan el costo de la electricidad y reducen la vida del compresor. Al agregar un
variador de velocidad al compresor, equipo de aire acondicionado puede variar su
capacidad de enfriamiento de acuerdo a los requerimientos fle temperatura. Esto
permite al compresor variar su velocidad de trabajo permaneciendo encendido mas
tiempo, alcanzando la temperatura deseada mas rapidamente, coptrolando mejor la
temperatura y evitando picos de consumo. Los ciclos de re-encendido no se presentan
en los equipos que cuentan con variadores de velocidad.

Temperatura 9
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Figura 4. Comparacién entre las temperaturas alcanzadas por un equipo con inversor y uno
convencional.

La figura 4 muestra un comparativo entre el comportamiento de un equipo de aire
acondicionado con variador de velocidad y uno convencional.

4 Mejoras en Iluminacion

El siguiente sistema es el de iluminacion; entonces, la siguiente estrategia es
cambiar los focos incandescentes por fluorescentes compactos.

En algunas areas se prefieren los focos incandescentes por la velocidad de
encendido, por el IRC o por la capacidad de atenuacion que presentan; sin embargo,
ya existen en el mercado lamparas fluorescentes compactas que cuentan con esas
caracteristicas y bajo consumo eléctrico. El hecho de remplazar las lamparas por unas
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mas eficientes reduce el consumo eléctrico por iluminacién de 2,834W a 872W, un
69.2%; y la carga térmica de 161,535 BTU/h a 157,404 BTU/, un 2.55% segun los
calculos de las figuras 3 y 5. La figura 5 desglosa los cambios que trae la estrategia.
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Figura 5. Desglose de las lamparas que se sustituyen y la reduccion en carga térmica debida a
este cambio.

5 Sensar Presencia

Otra estrategia activa para reducir el consumo tiene que ver con apagar las luces y
los equipos de acondicionamiento al salir. Solamente cuando haya personas en el rea
deben estar encendidas las luces y la temperatura agradable; si no hay personas en un
lugar, no es necesario forzar la temperatura a un nivel confortable.

La tercera estrategia es utilizar sensores de presencia en las diferentes areas para
controlar la iluminacién y el clima. Algunos fabricantes de equipo de aire
acondicionado ya estan incluyendo sensores de presencia infrarrojos para elevar el
Setpoint (SP) de temperatura cuando no hay personas.

Es necesario analizar cual es el sensor mas adecuado para el lugar que se desea
monitorear. Todos los cuerpos emiten cierta cantidad de radiacion infrarroja, los
sensores infrarrojos pasivos (PIR) detectan esa radiacién y la usan para saber si hay
personas, sin importar si la persona se mueve o no, una de las mayores desventajas de
estos sensores es que solamente detectan en “linea de vista”. Existe otro método de
deteccidn de personas el cual consiste en enviar ondas ultrasonicas y utilizar el efecto
Doppler para detectar movimiento; la desventaja de este método es que si la persona
no se mueve por un rato, el sensor deja de detectarla. Existen también en el mercado
sensores que retinen las ventajas de ambas tecnologias en el mismo encapsulado y
pueden detectar tanto calor como movimiento; sin embargo, sueles son mas caros.
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Los sensores PIR pueden colocarse en las recdmaras, comedor, sala, estudio, o en
cualquier lugar que no tenga barreras; mientras que los ultrasénicos se utilizan en esos
lugares con barreras o donde exista mayor movimiento de personas.

6 Estrategia Propuesta

En esta seccion se explica un sistema de reglas para variar la temperatura interna
de un lugar y modificar su iluminacion para lograr un ahorro mayor al 30%, estas
reglas implican el uso de una automatizacion inteligente al usar sensores de

temperatura y presencia.

6.1 Estrategia Propuesta por Horario

Con las estrategias antes mencionadas (cambiar focos incandescentes por
fluorescentes compactos, utilizar equipos acondicionadores de aire de mayor
eficiencia, y la aplicacién de sensores de presencia y temperatura) se obtiene un
ahorro en el consumo eléctrico. Sin embargo, este ahorro puede incrementarse al
agregar un dispositivo de control, ya sea PLC’s o computadoras, que indique al resto
de los dispositivos cuando actuar. Estos controladores pueden ser programados con
una estrategia como la presentada en [4], donde se comprueba, por simulacién, un
ahorro integrado del 30% en iluminacién y acondicionamiento de ambiente.

Esta propuesta consiste en considerar la temperatura exterior de un local para
modificar el SP de temperatura interna hasta 8°C debajo de la temperatura exterior de
acuerdo al horario de trabajo. Es decir, si la temperatura exterior es de 30°C y no
debe haber usuarios en el local, el SP puede configurarse en 22°C; pero si la
temperatura exterior es menor a 30°C y no hay usuarios, se puede apagar el equipo de
acondicionamiento. En cuanto a la iluminacion, se propone apagar las luces cuando
no deba haber personas en el local. La figura 6 muestra el diagrama de flujo de esta
estrategia, primero se toman los datos de temperatura exterior y horario, luego se
pregunta si debe haber personas en el interior del local; si no debe haber personas, se
calcula un Setpoint virtual (SPV) 8°C menor a la temperatura exterior y, si este SPV
resulta menor que 22°C (considerando 22°C la temperatura de confort), se puede
apagar el acondicionador de aire; en caso contrario, €l nuevo SP de temperatura
interna se vuelve igual al SPV. En caso de que si deba haber usuarios, se utiliza una
tabla para modificar el SP de temperatura de acuerdo a la temperatura exterior.

6.2 Estrategia Propuesta con Sensores

Basarse solamente en el horario para controlar la temperatura de un lugar puede no
traer un ahorro suficiente porque puede que los usuarios hayan salido, pero regresen.

Por eso se propone un cambio a la estrategia agregando el uso de sensores para
detectar la presencia de personas y poder controlar no solo la temperatura interna,
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sino también la iluminaci6n. El cambio se realiza en el bloque de “Hay usuarios” del
diagrama en la figura 6. En la seccion anterior se recurre a un horario para saber si
debe 0 no haber personas en el interior de un lugar, en esta propuesta se recurre a
sensores de presencia 0 movimiento para salir de ese bloque.

El ahorro esperado con este cambio es mayor al 30% obtenido con la estrategia

presentada en [3].
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Figura 6. Diagrama de flujo de la propuesta 6.1.

7 Sistemas Dométicos

La ultima frontera para reducir el consumo eléctrico es que todos los sistemas de la
vivienda se encuentren integrados y controlados por un solo ente que tenga por
objetivo el ahorro eléctrico manteniendo el confort y la seguridad de los habitantes.
Estos sistemas son dométicos porque automatizan muchas de las actividades que se
realizan en la casa; hay sistemas abiertos y hay sistemas cerrados, generalmente los
dispositivos de un sistemas cerrado no puede comunicarse con dispositivos de otro.

Estos sistemas desarrollados permiten variar la temperatura, la intensidad
luminosa, el volumen de la musica ambiental, controlan el encendido y apagado de la
bomba de agua, y muchas funciones mas. Algunos son aldmbricos, otros son
inalambricos; algunos permiten la creacién de escenarios; otros tienen la capacidad de
ser controlados desde Intemnet; pero suelen ser muy costosos al inicio.
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Conclusiones

Existen varias estrategias (automatizadas, activas y pasivas) para reducir el

consumo eléctrico en las viviendas.
Se deben utilizar equipos de aire acondicionado de alta eficiencia pues permiten

una recuperacién de la inversion mas rpida y mayor ahorro. En el ejemplo se
recuperd la inversion en menos de 8 meses con un ahorro de 20%, equivalente a $74

mensuales.
La iluminacion es uno de los sistemas que mas consumen energia en una vivienda.

Es por esto que se hace necesario analizar y reducir el consumo en esta area; una de
las maneras mas sencillas de hacerlo es cambiar las luminarias. Se analiz6 el consumo
de una residencia determinada y se logré una reduccion del 69.2% en iluminacion.

Se pueden usar sensores de presencia que permitan la modificacién en la
temperatura intema y la iluminacién, esto implica el uso de una automatizacién
inteligente donde se utiliza un conjunto de reglas para automatizar las modificaciones
en los SP de temperatura intema e iluminacion. Esta estrategia utiliza también la
temperatura exterior del local. La figura 6 muestra una estrategia de este tipo y se
espera lograr un ahorro integrado mayor al 30% en acondicionamiento € iluminaci6n.

Existen sistemas domoticos que automatizan algunas de las actividades de la casa 'y
pueden resultar aceptables; sin embargo, requieren una inversién inicial alta.

Es visible que, al aplicar estrategias (activas, pasivas y automatizadas) de ahorro de
energia, se logra una reduccion considerable en el consumo, y las consecuencias
economicas y ecoldgicas de este ahorro sirven como motivacion.

Como trabajo futuro queda realizar pruebas de consumo eléctrico en viviendas

aplicando la estrategia de la figura 6.
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Modelado y Simulacion de un Generador de Induccién
Tipo Jaula de Ardilla.
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Resumen. Este articulo presenta el modelado de un generador de induccién tipo
jaula de ardilla (GIJA) en el marco de referencia fijo al estator (MRFE), el
generador se maneja por medio de un pri-motor a velocidad constante, (el pri-
motor puede ser una turbina de viento, para simular una planta de generacién
eoloeléctrica). Se presenta la simulacion del GIJA alimentando una carga
resistiva (R) y también a un motor de induccién tipo jaula de ardilla.

Palabras clave: Generador de induccién, Motor de induccién, Auto-excitacién,
Inductancia de magnetizacion.

1 Introduccion

El viento es una fuente de energia gratuita, inagotable y muy poderosa, debido a ello
es importante saber utilizarla para el provecho de la sociedad. A partir de esta fuente
de energia es posible generar energia eléctrica a través de una planta de generacion
eoloeléctrica. Una planta de generacion eoloeléctrica es un sistema que transforma la
energia cinética del viento en energia eléctrica. Se encuentra compuesta
principalmente por una turbina edlica, un generador eléctrico y una carga que
alimentar. Una turbina edlica es un dispositivo capaz de transformar la energia
cinética del viento en energia mecénica (movimiento). El generador eléctrico es un
dispositivo que convierte energia mecanica (movimiento) en energia eléctrica.

Una méquina de induccién puede trabajar como generador auténomo si se le hace
girar a una velocidad superior a su velocidad sincrona y si se conecta el adecuado
banco trifasico de capacitores en sus terminales de estator, que le proporcione la
potencia reactiva necesaria para generar su campo magnético.

El GIJA es ampliamente utilizado debido a que presenta algunas ventajas como lo
son: robustez, tamafio pequefio, construccién simple, bajo costo de mantenimiento,
son baratos y tienen proteccion natural contra cortos circuitos. Asi, un generador de
induccién se puede utilizar para generar y suministrar energia eléctrica a lugares
aislados, donde no es posible la distribucién de energia a partir de una central
eléctrica.
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2 Generador de Induccién Jaula de Ardilla

Si con un pri-motor se impulsa una méquina de induccién hasta hacerla girar a una
velocidad superior a su velocidad sincrona, trabajard como generador. La méaquina de
induccién, trabajando como generador no tiene un circuito independiente para su
excitacion, por lo cual se debe de proveer la excitacién necesaria para establecer el
campo magnético en el entrehierro, misma que puede ser suministrada conectando a
las terminales del estator un banco trifasico de capacitores, como se muestra en la Fig.

1.

h GUA CARGA
Primotor 1T
S % Sance
I:Ef:_"tu’l(lﬂ.

Fig. 1. GIJA auténomo.

En el arranque del generador de induccién, la fuerza electromotriz y las corrientes
inducidas en los devanados se incrementaran hasta alcanzar un punto de equilibrio
debido a la saturacién magnética en la maquina. EI magnetismo residual en el rotor
_ establece el voltaje inicial, el cual se incrementa con la corriente del capacitor lo que

provoca un incremento continuo del voltaje. Para que ocurra el proceso de auto-
excitacion en el generador se deben cumplir las siguientes condiciones:

e Debe de haber suficiente magnetismo residual en el rotor de la maquina.
o El banco trifasico de capacitores debe ser de un valor adecuado.

3 Modelado del GIJA

El modelo trifasico del GIJA fue simplificado utilizando la teoria del marco de
referencia, a un modelo bifasico (qd0); el modelo seleccionado es el del MRFE, por lo
cual la velocidad angular del Marco de Referencia es 0, (w.=0). En la Fig. 2, se
observan los circuitos que representan al GIJA en el MRFE.

(-@)\ g (-0
e ST e SV VYR, | DY, | &= ) &V
I— I X)s X re Is Xis X’k r
—> +— = —_ <4+
Cqs Iqs El I,qr Cds Ids I’d,
Imq Imd

Fig. 2. Circuitos del GIJA en el MRFE, ejes g y d.

Las ecuaciones que representan al GIJA se obtienen de los circuitos mostrados en
la Fig. 2:
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Vm +rl,+ pl" =0

Vie ¥ 114+ pA,=0
rl, ~a,&, + pA, =0 M

ril,+eA, +pA, =0
donde Vs y Ve son los voltajes en los capacitores del eje qyd; r,y r’, son las
resistencias del estator y del rotor; /,, y I’ son las corrientes del estator y del rotor del
eje q; Ius y I'4- son las corrientes del estator y del rotor del eje d; w, es la velocidad del
rotor; p representa el operador derivada; 4. y ', son los enlaces de flujo del estator y

del rotor del eje q; us ¥ 4’4 son los enlaces de flujo del estator y del rotor del eje d.
Los enlaces de flujo para los devanados del estator y del rotor estén dados por:
A,=L]I, +L‘,I;,
Ag=Ll,+L,I, (2)

Ay =Ll +L,0, +4,
Ay =Ll + L0y + A @)

donde L, y L', son las inductancias del estator y del rotor; Ly es la inductancia de
magnetizacion; A ;0 = 4 4li-0 Y 4 40 = A 4ls-0, SON los enlaces de flujo residuales. Estos

enlaces de flujo residuales y la velocidad del rotor provocan que se forme un voltaje
rotacional, el cual est4 dado por:

wr‘;' =0, (Erl;' +L.!(Iql +“;'°)= @, (l;’,;' ® L~"lvl)+ K“' (4)
o, =0,(LI,+L,1, +A,',,0)=o),(b,l:, +l<\,1,‘,)+ K, 5)

donde K, = w,l',,,g y Ky = @A 40 SON voltajes iniciales inducidos debidos al flujo

magnético residual. Sustituyendo (2), (3), (4) y (5) en (1) se obtienen las ecuaciones
que representan al GIJA en el MRFE:

Ve trl +Lpl +L,pl =0
Vietrly+Lpl +L,pl, =0

(6)
rl,~oLl,-oL,~K, +Lpl +L,pl,=0
rly +“’,L,fq +o LI +K, +Lpl, +L,pl, =0
En donde:
1
V== [Ldi+V,
g C', ,[ 9 950 7)
1 (
V.= = [Tadt+7 g

donde Vo Y Viseo SOn los voltajes iniciales en los capacitores de auto-excitacion; Cys
y Cy son las capacitancias de los capacitores en los ejes q y d.
De (6) se obtiene la representacién matricial del G1JA, la cual estd dada por:
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0 r,+Lp 0 L,p 0 1, Vese
0 0 r,+Lp 0 Lyp || 1s Ve
= . . . .+
0 L,p -ol, r+lLp -olL 1, -K, (8)
0

oLy L,p ol, r+Lp I, K,

Cuando se hace trabajar a la maquina de induccién como generador, es necesario e
importante tomar en cuenta la saturacion magnética de la maquina e incluirla en el
modelo de simulacién del GIJA, ya que la variacion de la inductancia de
magnetizacién es la razén principal para que se lleve a cabo el proceso de auto-

excitacion.
Una forma de incluir la saturacién de la miquina es encontrar la corriente rms de

magnetizacion, la cual estd dada como:
I~=lq,+l;, s Ly=1,+1, 9)
2 2
L=y(1.,) + (L) 12
=\ () +(Ins) (10}

La variacién de la inductancia de magnetizacién se aproxima de forma usual
mediante una curva polinomial en funcién de la corriente de magnetizacién como:

L, =ali+a,l}+a]} +a,l +a an

De esta manera, con (7), (8), (9), (10) y (11) se tiene el modelo del GIJA completo
y listo para llevar a cabo las simulaciones pertinentes.

4 Condiciones para la Auto-excitacion

La auto-excitacién en un generador de induccion es el incremento de la corriente y el
incremento asociado en el voltaje a través de los capacitores sin un sistema de
excitacion externo. El proceso del aumento de voltaje continta hasta que el nicleo se
satura y el voltaje se estabiliza.

La auto-excitacién se producira en el generador si una de las raices de su ecuacién
caracteristica tiene parte real positiva. Las raices del GIJA dependen de los
pardmetros de la maquina, del valor del capacitor conectado al estator y de la
velocidad del rotor cuando esté acoplado a un pri-motor externo. Por lo tanto, un paso
importante para saber si existir4 la auto-excitacién o no, es determinar las raices de la
ecuacién caracteristica de las corrientes del GIJA. Sustituyendo (7) en (8), agrupando
términos y reacomodando se obtiene:

1
r+lp+— 0 Lp 0 |

pr I Ve

0 r,+[,,p+L 0 L,p lul_ e

Co e &
; 4 &
L,p oL, n+lp oL |I,] (K, (12)
| ol L,p ol, "r""‘l;P_
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De (12) se puede obtener la ecuaci6n caracteristica para las corrientes /;; de esta
forma (12) se puede representar como:

Z =<V

donde ¥ es el vector formado por los voltajes de los capacitores y los voltajes iniciales
inducidos; / es el vector de corrientes; Z es la matriz formada por los parametros de la
maquina y la velocidad del pri-motor. De aqui, apoyados en la regla de Cramer,
despejando el vector de corrientes se obtiene:

I=—V.i%

donde V; es la matriz formada al aplicar la regla de Cramer. Debido a que la ecuacién
caracteristica esta determinada solo por la matriz Z, sélo se desarrollara ésta; asi, la
ecuacion caracteristica para las corrientes /; es de la forma:

AP +AD +AD +AD + AP +Ap+ 4,=0 (13)

Los coeficientes 4, ..., 45 se encuentran definidos en el apéndice A.

La ecuaci6n (13) es una ecuacion de sexto orden, por lo cual existen seis raices
complejas diferentes dadas de la forma:

(p=0,+jo)(p.-0,- jo)(p,~0,+ jo,)(p -0, - jo,).. (14)
-~~(Ps -0+ jo,)(ps-0,~ j’”:)

Para que la maquina de inducci6n logre trabajar como generador, requiere de cierto
valor minimo de la velocidad del pri-motor y del capacitor conectado a las terminales
del estator. Para conocer estos valores es necesario resolver las raices del polinomio
de sexto orden dado por (13) y ello se puede realizar por dos métodos:

1. Para un valor de capacitancia dada, se varia el valor de la velocidad del pri-motor y
se obtienen las raices de (13), en el valor de la velocidad en el cual una de las
partes reales de las raices cambia de negativa a positiva, esa ser el valor de la
velocidad minima para que ocurra la auto-excitacién.

2. Para un valor de velocidad del pri-motor dado, se varia el valor de la capacitancia
Y, el valor de la capacitancia que hace la parte real de una de las raices positiva es

el valor minimo de capacitancia necesaria para que ocurra el proceso de auto-
excitacion.

5 Inductancia de Magnetizacion

La variacién de la inductancia de magnetizacién es la razén principal para la
generacion de voltaje en el generador, ya que de ella depende la dindmica del
aumento y estabilizacion del voltaje generado.

Si se utiliza el modelo de (8) junto con la inductancia de magnetizacién a voltaje
promedio, el generador trabajaria en su zona lineal, lo cual haria que el voltaje
generado tendiera a infinito, hecho que es imposible de obtener con cualquier
méquina real; por ello es importante la variacién de la inductancia de magnetizaciony
el efecto de la saturacion de la maquina de induccidn para limitar el voltaje generado
por el GIJA.
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La variacién de la inductancia de magnetizacién en la MI se muestra en la Fig. 3.
Se puede observar que la inductancia de magnetizacién empieza en un valor
determinado, aumenta hasta alcanzar un valor pico maximo y después comienza a
disminuir. Esta variacién con la ayuda de la saturacién del nicleo de la maquina de
induccion, es precisamente lo que hace posible que se obtenga un voltaje limitado en

el capacitor de auto-excitacién.

[
'

'

L ]
4 4.5 3

0.0555 15 2.5 3 3.6
o Clriente de magnetizacién |, (Amp)

Fig. 3. Variacién de la inductancia de magnetizacion en funcién de la corriente de magnetizacion.

6 Simulacién del GIJA

Para encontrar el valor de los capacitores se aplicé el método 2, mencionado en la
seccién 4. Si la variacién de la inductancia de magnetizacién no se toma en cuenta, el
generador de inducci6n trabajara en su zona lineal y la corriente del estator y, por lo
tanto, el voltaje generado creceran sin control y tenderén al infinito.

La inductancia de magnetizacién puede ser aproximada de diferentes formas, en
este trabajo se calcula en funci6n de la corriente rms de magnetizacion /,, y ésta dada

mediante el siguiente polinomio:
L, =-1.175¢"[} +1.353¢™ 1> =2.08¢™"I2 +2.183¢™[, +7.88¢™ (15)

En la Fig. 4 se muestra lo anteriormente mencionado. Los pardmetros utilizados
para la simulacién del generador de induccion se muestran en la Tabla 1.

Tabla 1. Parametros del generador de induccién jaula de ardilla.

Parimetro Valor
R, 0.5825Q
R, 0.5032Q
Xis 1.3184Q
Xir 1.9776 Q
) 2
@r 188.6 rad/sg
Cos=Cys 125 uF

Ry 30Q

Donde N, es el nimero de pares de polos.
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Fig. 4. Corriente y voltaje generado sin considerar y considerando la saturacién de la maquina.

Para conectar una carga al generador de induccién, es recomendable que éste se
encuentre en su estado estacionario, de lo contrario se corre el riesgo de que se pierda
la excitacién de la maquina y de perder el magnetismo residual de la m4quina que
ayuda al proceso de auto-excitacion. Si esto llegase a ocurrir, existen tres formas de
volver a excitar a la maquina de induccién:

1. Hacer trabajar a la maquina de induccién como motor por un breve periodo.
2. Conectar una bateria a las terminales del estator de la maquina.

3. Cargar a los capacitores de auto-excitacion y descargarlos en las terminales del
estator.

6.1 Operacién del G1JA con Carga Puramente Resistiva

En la Fig. 5, se observa la respuesta del generador cuando se le conecta una carga
puramente resistiva de 30 Q. Como la carga consume corriente, la corriente que

circula por el capacitor ahora es menor y por lo tanto el voltaje generado también
disminuye.

Corriente en los capacitores 'Iq”" 'l‘*'

cinsitadlh ik
1% 1 2 3 r} 5 ] 7 0 v 10
Tiempo "s*
Voltsje de los capacitores 'qu' 'Vm'

200, —

() 1 2 3 4 5 ] 7 8 9 10
Tiempo "s*

Fig. 5. Corriente y voltaje generado considerando la saturacién de la méquina y conectando una
carga puramente resistiva.
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6.2 GIJA Alimentando un Motor de Induccién

El generador de induccién también puede alimentar cargas mas complejas, como un
motor de induccién. En la Tabla 2, se muestran los pardmetros del motor de

induccion utilizado.

Tabla 2. Parametros del motor de induccién.

Pardmetro V 1!;);2
fi: 8.92Q
Xi 132Q
Xir 10Q
Xnm 397Q
J 4.8195¢e-3 Kgms®
T 1.6 Nm

En la Fig. 6, se muestra la respuesta del generador de induccién cuando el motor se
conecta a sus terminales en un tiempo t=4 seg., se puede observar una caida de
corriente y voltaje y enseguida se estabiliza en un valor un poco menor que su voltaje

generado sin carga. e . .
También se puede observar otra variacién en la corriente y en el voltaje, cuando en

t=7 seg., s le conecta un par de carga mecanico al motor.

Corriente en los capacitores "lq“" " d""

=1% i 3 3 CE T £ ¥ @
Tiempo "s"
Voltaje de los capacitores "V " "Vy,."

5
Tiempo "s"

Fig. 6. Corriente y voltaje generado considerando la saturacién de la maquina y conectando como carga un
motor de induccion.

En las Fig. 7, se presenta la respuesta del motor de induccidn, contiene las
corrientes del estator y del rotor y en ellas se puede observar la variaciéon de la
corriente cuando el par de carga mecénico se conecta al eje del motor, ademas de la
velocidad mecénica del eje del rotor, la cual es cercana a la velocidad sincrona, pero
en cuanto la carga mecénica se conecta, la velocidad disminuye y se estabiliza en un
nuevo valor por debajo de la velocidad sincrona.
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Fig. 7. Comportamiento del motor de inducci6n.

6.3 Aumento de Voltaje

Como se observ6 en las Fig. 5 y 6 siempre que una carga eléctrica se conecta al
generador de induccién el voltaje disminuye. Una manera de aumentar el voltaje
generado es incrementar la velocidad del pri-motor o incrementar el valor del
capacitor conectado a la terminal del estator; en la Fig. 8, se muestran estos
procedimientos para el aumento del voltaje generado; en ambos caso la velocidad y la
capacitancia se incrementan en t=7 seg.

Voitaje de los capacitorss 'vq“-

Vaeo"

Voitaje de los capacitores 'V.“' Voo
200—- —

~100:
200 —— OO e e e e e
o 2 4 (] L] 10
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200 1.6 ==
l ' ' 1 —_—__J | —C
1 fnmaW! 00 - e el ecc|men o= - C— —
e o —— T D |
E. | I | | | 14}——-""----—--1""L""!
bkt kL o Ly :""1 aabme sl = il sl ot
T o ol L
2 ) 10 “o 2 e 10

‘I:ompo ':‘ T:ompo ‘:"
Fig. S. Aumento del valor de la velocidad del pri-motor en un 5% y del valor de la capacitancia
en un 20% en t=7 seg.

7  Conclusiones

En este trabajo se realiz6 la simulacién de un GIJA para la generacion de energia
eléctrica manejado por medio de un pri-motor, el cual puede simular el
funcionamiento de una planta de generacion eoloeléctrica. Se present6 el modelo del
generador de induccion tipo jaula de ardilla en el marco de referencia fijo al estator, €l
cual es capaz de describir la parte dindmica (proceso de auto-excitacion) y la parte
estacionaria de la respuesta del generador de induccién.
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Se habl6 sobre la importancia de la inductancia de magnetizacién y la saturacién
de la maquina de inducci6n para poder lograr un funcionamiento real del generador de
induccién y se relacioné la inductancia de magnetizacién en funcién de la corriente

rms de magnetizacion. .
Se mencioné un método sencillo para calcular el valor del capacitor de auto-

excitacion, sélo tomando en cuenta algunos pardmetros de la maquina de induccién;
ademas, se consideré el efecto de la conexién de una carga eléctrica a las terminales
del generador de induccién sobre el voltaje generado, presentando una carga pasiva
(resistiva) y una carga activa (motor de induccién), y se mostr6 que incrementando el
valor de la velocidad del pri-motor o de la capacitancia de auto-excitacion es posible
compensar la caida de voltaje debido a la carga eléctrica conectada.
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Compensacion adaptable de friccién dindmica en
robots manipuladores

Juan C. Martinez-Rosas * y Luis Alvarez-Icaza **

Instituto de Ingenieria
Universidad Nacional Auténoma de México
04510 Coyoacéan DF, Meéxico

Resumen Se presenta un modelo novedoso para describir la friccién
articular en un robot industrial. Este modelo es una extensién del mo-
delo de fricciéon dindmica LuGre. El efecto Stribeck es modelado con
una ecuacion diferencial no lineal de primer orden. La principal venta-
ja de la nueva descripcién radica en la posibilidad de identificar todos
los pardmetros relevantes de friccién en linea. La validez del esquema

adaptable de compensacién de friccion dindmica es verificada mediante
resultados experimentales.

Palabras clave Modelos de friccion dindmica; Friccién de Coulomb;
Efecto Stribeck; Modelo de friccién LuGre.

1. Introduccién

La friccién dindmica es un fenémeno fisico inevitable que tiene comportamientos
no lineales complejos que deterioran el desempefio de servomecanismos de alta
precision. Para obtener una compensacién adecuada de friccién, es importante
contar con un modelo de friccién conveniente [9} que prediga la friccién real y
comande una accién de control opuesta para una eficiente compensacion [16,18).
Uno de los cambios mas importantes en control orientado en modelos de fric-
cién se enfoca a que estos sean tan simples como sea posible, para describir los
fenémenos bésicos que induce la friccién durante un movimiento (8]. Un paso im-
portante en esta direccién es el modelo de friccién introducido en (2], donde los
autores presentan un modelo dindmico de primer orden junto con una ecuacién
de salida para describir la fuerza de friccién en una regién de contacto entre
dos cuerpos. La principal ventaja de éste y otros modelos de friccién dindmica
en la literatura ! radica en su habilidad para reproducir un comportamiento
de histéresis y el llamado “efecto Stribeck” que explica la transicién de friccién
estdtica a friccién dindmica. Se han realizado intentos para proponer esquemas
de adaptacién en linea para modelos de friccién dindmica. En [9,6,7,10,11] se
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! Ver, por ejemplo, [1,3,4,5].

M.A. Moreno, C.A.Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
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presentan esquemas para adaptar los pardmetros del modelo de friccién dindmi-
ca introducidos en [2]. El nimero de pardmetros sujetos a adaptacién cambia en
cada caso. pero en todos ellos, se tiene que asumir el conocimiento de algunos
pardmetros. En este articulo se propone un nuevo modelo de friccién dindmica
que extiende al presentado en [2]. La principal diferencia en la nueva descrip-
cién con respecto a (2], es en la descripcién del efecto Stribeck, el cual ahora es
modelado con una ecuacién diferencial no lineal de primer orden. La friccién de
Coulomb y el comportamiento de histéresis son de igual manera modelados con
una ecuacién diferencial no lineal de primer orden. Esto tiene como resultado
un modelo de friccién dindmico de segundo orden que intuitivamente preserva y
reproduce un comportamiento de estado pseudo-estacionaric? y ofrece las mismas
propiedades de entrada-salida del modelo previo. La princ1'];"al v.en’taja de esta
nueva representacién con respecto a otros modelos de friccion dindmica radica
en la posibilidad de identificar todos los pardmetros relevantes que caracterizan

la friccién.

2. Modelo de friccién dindmica

El modelo de fuerza de friccién dindmica tiene la siguiente estructura
F =o0oF.z+ 012 + 02 + (Fs — Fe)y + ay, (1)

donde F, > 0 es el coeficiente de friccién de Coulomb, F,; > 0 es el coeficiente de
friccién estatica, o; > 0;4 = 0,1,2 son constantes que pueden ser interpretadas
como pardmetros de rigidez o amortiguamiento viscoso. En este modelo z y y
son los estados internos del modelo de friccidn, el estado z esta relacionado con la
friccién de Coulomb y el estado y se relaciona con el efecto Stribeck. La dindmica
de z y y esta dada por

z =g —aoldlz, (2)

§ =~y +sign(g)e™™", 3)

donde § es la velocidad relativa de las superficies en contacto, m es una cantidad
conocida?, @ > 0 es una constante y n = |1/g,|™, con g, es la velocidad Stribeck.
La ecuacién (1) presenta ligeras modificaciones con respecto al modelo presen-
tado en [8]. La ecuacién (3), y los términos (Fy; — F¢)y y  en (1) representan
el proceso transitorio en el deslizamiento de la unién de contacto que va desde
un estado de méaxima deflexion sin deslizamiento a un estado de deslizamiento
completo. Este proceso transitorio estd detras del efecto Stribeck. Sustituyendo
(2) y (3) en (1) se obtiene

F=0yF;z+ 01— 0901|§|z + 020+ (Fs — F)y +a [_y ot Sign(q)e—ﬂlr“m] '
4)

% La literatura se refiere al usode m = 1/2 o m = 2.
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Para calcular la respuesta en estado pseudo-estacionario, se fija ¢ y se coloca
zZ =0y ¢y =0, entonces el equilibrio para (2) y (3) es

1 . , a1
z = —sign(q), ¥ = sign(g)e™"4I". (5)
(
La sustitucién de (5) en (4) con 2 =0y g = 0 resulta en

F = F. sign(q) + (F, — Fe)sign(q) e™9™ + 0,4, (6)

lo cual coincide con la solucién en estado estacionario presentada en [2].
3. Propiedades de Pasividad

Las propiedades de pasividad del modelo de friccién en (1)-(3) son estable-
cidas por

Proposition 1. Si F, > F,, el sistema dindmico en (1)-(3) define un operador
estrictamente pasivo X : Lye — Lo, : @ — F, esto es, a lo largo de las soluciones
de (1)-(3) con condiciones iniciales cero, es decir I(0,T) = foT gFdt > 0.
Prueba

T T
10,T) = / gFdt = ] (00Fcz + 012+ 02 + (Fs — Fo)y +ag)gdt.  (7)
0 0
que puede ser descompuesto como I(0,T) = I,(0,T) + I(0,T) + I3(0,T) +
Ii(0,T).

Donde I;(0,T) = fOT (012 +029)gdt, I5(0,T) = ooF. foT zgdt, I3(0,T) =
o o gadt, 14(0,T) = (F, - F.) [y ygdt.

Si las condiciones iniciales satisfacen z(0) = y(0) = 0, entonces es posible acotar
z y y mediante

1

I < —, lyl S e, (8)
0

Tomando ahora I;(0,T), sustituyendo (2) y usando (8) se consigue
T T
L(0,T) = / (01§ — 0001|¢|z + 02q) g dt > / (=01 + 01 +02)¢*dt > 0. (9)
0 0

Para I5(0,T), usando z(0) = 0, (2) y (8) obtiene

T UOFc T
L(0,T) = ooF, / 2 (2 ~aoldls) dt = 20 AT) + 00 °F. / 2d| > 0. (10)
0 0

Para el caso de I3(0,T), se toma (3) y (8) para obtener

T T
LO,T)=a / (—y+sign(q)e'"‘“' )thzfx / (=g + gl e~ gt > 0.
0 0

(11)
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Finalmente, para I;(0,T), se _considera primero el caso para ¢ # 0, entonces se

usa (3) para conseguir § = e__%gwm Sustituyendo esto en I4(0, T'), usando (8)
y y(0) = 0 se consigue

T J+y T L T 3
LO.T) = (F, - F) [ ;?—"mwyléldtz(a—ﬂ){ [ vitdtae+ [ g2lanae
0

T
> (F, - F.) {Iq.miuly(T)z +‘/0. yZIqI dt} >0,

con |¢| < |Gmin] donde ¢ # 0 y asumiendo que Fy > Fe. El otro caso, ¢ = 0,
implica directamente I3(0,T) = 0 . Finalmentesi Fy > Fe = 1(0,T) = (0, T)+
(0, T)+I5(0,T)+1,(0, T) > 0. Esta prueba ha usado la estructura presentada

en [12].
4. Esquema de identificacién

En esta seccién se presenta una estructura para propdsitos de identificacién.
Asumiendo el conocimiento del pardmetro n, lo que implica que la velocidad
Stribeck también es conocida® se puede escribir la fuerza con una estructura

lineal en los pardémetros como F=U P, (12)

dond
ey =[z,-(dlz,4,9, 9], P. = [00F¢,0001,01 + 02, Fs — F¢, 0] . (13)

5. Control adaptable de robots con friccién dinamica

En esta seccién es disefiado un controlador adaptable para robots manipuladores
con compensacién de friccién dindmica. La dindmica de un robot manipulador
de n-grados de libertad [15] es descrita mediante.

H(q)§+C(q,4)4+9(qg)=7—F, (14)

donde g € R™ es el vector de coordenadas articulares generalizadas, H(q) €
R™ " es la matriz de inercia simétrica positiva definida, C(q,q)q € R™ es el
vector de Coriolis y fuerzas centrifugas, g(g) € R" es el vector de fuerza grav-
itacional, F = [F; ..., F,] € R™ son las fuerzas de friccién actuando de manera
independiente en cada articulacién?, cada uno de ellos estructurado de acuerdo
a (12), 7 € R™ es el vector de pares actuando en las articulaciones. El modelo
del robot (14) tiene las siguientes propiedades bien conocidas [14]:

= 1)Existen constantes positivas y; y p, tales que u I, < H(q) < polI,.

% Esta suposicién puede ser facilmente relajada, tal como se muestra en [8]
4 F = U, P, es el vector formado por (12).
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= 2) La matriz H(q) — 2C(q, q) es anti-simétrica.
= 3) C(q,x)y = C(q.y)=.

= 4) El modelo del robot (14) puede ser parametrizado como H(q)g +
C(q,4)q4+9(q) + F = U2(q,4,4) P2,

donde P € R! contiene los parametros desconocidos del manipulador y la matriz
del regresor U2(q, q,§) contiene las funciones conocidas. Considerando que los
estados en (2) y (3) no pueden ser medidos y por consiguiente deben de ser
estimados. El siguiente observador adaptable es propuesto para estimar Z,yy
los parémetros del modelo P = [Py, P,|7, usando el regresor U = U1, Uq)

2=q-do 42, (15a)
¥ = - + sign(g)e~"4I", (15b)
2 ~T

P=-IU s, (15¢)

donde & denota el estimado de e, con la excepcién de U = [U’;, Un,'=IT>0
es una matriz 5. Definiendo las siguientes sefiales de error 3 = % — z2,y=9-y,
P=P—-P,F=F—F como el error de friccién y 8 se define posteriormente.
Para disenar la ley de control, se considera el modelo (14) y define el error
de seguimiento dado por g C q — qq4;, donde gy; es una trayectoria deseada
acotada suave. Otras definiciones son ¢, = g4; — Agy 8 = g — 4., donde
A; = k;I € R™>™ con k; > 0. El controlador propuesto est4 entonces dado por

7= H(q)4, + C(q,4,)d; +3(q) + F - Kps, (16)
donde Kp € R™*™ es una matriz diagonal positiva definida.

Proposition 2. Considere el sistema dindmico (14), el observador adaptable
" (15) y la ley de control (16) entonces el error de sequimiento §, los errores de
observacion 2z, § y las seniales s, UP tenderdn asintdticamente a cero.

Prueba Si el sistema dindmico de error esta dado por

z=-|q)z, (17a)

y=-9 (17b)
UP-UP=U,P,-U,P, +U,P,

=U,P, +U,P, +U,P,. (17¢)

Considere la siguiente funcién candidata de Lyapunov

V= %“’TH (@)s+ 5P 1P+ 1321 B2 (18)

2 2

5 Notar que ha sido introducido un ligero cambio en la manipulacién del coeficiente a
el cual no cambia las propiedades del modelo

N —
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con v; > 0 una ganancia escalar. El siguiente paso es calcular la derivada de la
funcién candidata de Lyapunov en (18) a lo largo de (17), la cual puede ser
mostrada para satisfacer

. : -~ 2 - s "
V=3TH(q)§+%sTH(q)s+ mzz+nyy+P rolp. (19)

Después de sustituir la ley de control propuesta (16) en (19), con 8 = § — g,
usando las propiedades 2 y 3 y realizando algunas manipulaciones, es posible

obtener
V=P OTOP+sTU\P + M2 +v0y-6"Kps,  (20)
donde los términos U, P, en (20) pueden ser descompuestos como
U.P; = [p,, — P1,14l]z + [P, -l =vZ+vy. (21)
La sustitucién de (21) dentro de (20) lleva a
V- Pl UPsTvi2+8Tv20+ MmZ2+70 -8 Kps, (22)
realizando manipulaciones en (22) se obtiene
V < lollislllizll + lozlllslllgl = mllz)? (23)
~ 2l - kolls| - PTOTP.

con kp como el minimo valor propio de K p. El siguiente paso es seleccionar
las ganancies para garantizar que V' < 0. Es posible proponer kp = 2 + 4,
72 = 3v3 + 8§ y m = }v? + & para completar la funcién cuadrada, con § > 0.
Asi, (23) llega a ser negativa semidefinida, i.e,

5 T AT~ =~
v < -3llsl - 61131 - 812 - PO O P <o. (24)
Usando el Lema de Barbalat [13] es posible demostrar que conforme ¢ — oo

2-0,7—0,8-0,UP—0

6. Resultados experimentales

Se llevaron a cabo los experimentos para demostrar el desempefio del mode-
lo de friccién dindmica aqui presentado. Para tal propésito se utilizé un robot
industrial (ver Fig. 2(a)) que se encuentra en el Laboratorio de Robética de
la Universidad Nacional Auténoma de México. El robot es el A465 de CRS
Robotics. El esquema de control ha sido programado en una computadora Pen-
tium IV, con un tiempo de muestreo de 8 ms. Unicamente las tres primeras tres
articulaciones del robot se usaron para los experimentos. Cada articulacién es
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actuada mediante un motor de CD. Para implementar la ley de control (16), los
pares fueron convertidos a voltajes mediante el uso de constantes apropiadas {17].
Se llevaron a cabo dos experimentos para probar la compensacién dinimica de
friccién. La primera tarea consisti6 en el seguimiento de una trayectoria deseada
y la segunda en regular una posicién fija en el espacio articular. Para propdsitos
de comparacion, cada experimento adaptable se realizé con ¥ sin compensacién
dindmica de friccién. La trayectoria utilizada para seguimiento est4 dada por

((k1 + k2) sin(fwit))(1 — eKert®)
qq(t) = | (k3 + kq) sin(fwat))(1 - eKeat®) (25)
((ks + k) sin(fwsat))(1 — eKeat’)

con ki = 0,kz = ,174, k3 = 0,ka = ,174, ks = 0,349, kg = ~0,261, k.1 = k,2 =
ked =01, fur = fuz = fws = 0,5, A = diag(35, 35,35}, Kp = diag{30,30,30}.
Para el caso de regulacion la seleccién fue g4(t) = [0,03,0,03, 0,03|T. Las Figs. 1(a)
y 2(b) ilustran las trayectorias deseadas. Las Fig. 1(a) y 2(c) muestran los errores
de seguimiento en ambos casos en las tres articulaciones del robot. La Fig. 2(c) in-
cluye una comparacién de la compensacién de friccién usando el modelo original
de LuGre [2]. Se puede observar que los errores de seguimiento con compensacién
de friccién son reducidos significativamente en ambos casos, superando al contro-
lador sin adaptacién de friccién y el modelo en [2]. Las Figs. 2(e) y 2(f) muestran
la evolucidn en el tiempo de los pardmetros de friccién estimados. Las Figs. 1(b)
y 2(d) muestran la estimacién de los estados de friccién internos 3 ¥ ¥ cuando la
friccién adaptable estd activa. Los resultados experimentales confirman el buen
comportamiento del esquema adaptable propuesto. Esto es particularmente no-
table para la tarea de regulacién, donde claramente la trayectoria deseada no
tiene excitacion persistente.

N Estmaciindey Estmacién de 2
= Sinydapt F 1 0
Con Adapt F
i ¥ o= %0 goz S
Fy ) i
0 ] 10 18 ] s 10 15 ) o
U] [ o s 10 15 2 0 s 10 5 2
2| 1 04
[ S f I
3 ® z-z %0 S o2y
: 1] -4 W
0 5 10 15 [] s 10 18 -1 U 0
Pl ™ o 5 1w 15 2 0 s w0 15 2
] I o \/ i o8
2] To| >~——m0—
! L 1 o
d, e ] NG
0 s 10 15 0 5 10 15 c:o . TR .050 3 TR
tme
td 1 n o wl o
(a) (b)

Figura 1. Resultados experimentales para regulacién. a) Posicién deseada y errores de
seguimiento, b) Estimado de y y 2
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Cuadro 1. Resultados comparativos de los experimentos de seguimiento

Controlador Promedio L[g) = /4 fOT [1G112dt

...+F —-Kps 0.1681 [deg
...— Kps 1.0413 [deg
ve.+ Frugre — Kps 0.9366 [deg

El Cuadro 1 muestra la rafz cuadrdtica media -RMS- de la norma euclidiana
truncada para el error de posicién durante un tiempo T obtenidos en los ex-
perimentos. Como puede apreciarse, los resultados mostrados con adaptacién de
friccién superan con amplio margen a los resultados obtenidos sin adaptacién de

friccién y a los obtenidos con el modelo Lugre.

7. Conclusiones

Es presentado un modelo novedoso de friccién dindmica para compensacién de
friccién articular en robots industriales. La principal diferencia en el modelo
aqui presentado con respecto a [2], radica en la descripcién del efecto Stribeck,
el cual ahora es modelado con una ecuacién diferencial no lineal de primer orden.
El modelo resultante es un modelo de friccién dindmico de segundo orden que
reproduce el comportamiento de estado pseudo-estacionario y ofrece las mismas
propiedades de entrada-salida del modelo original. La principal ventaja de es-
ta nueva representacién con respecto a otros modelos de friccion dindmica se
centra en la posibilidad de identificar todos los pardmetros relevantes de fric-
cién en tiempo real mediante el uso de algoritmos de adaptacién de pardmetros
estandar. Esto es particularmente importante para aplicaciones de control de
friccién en tiempo real, donde los pardmetros cambian con el tiempo debido
a factores externos o variaciones en las condiciones de operacién. Se llevaron
a cabo experimentos en un robot comercial para probar el enfoque propuesto.
Los resultados confirman la factibilidad de operacién en linea de este esquema
de compensacién de friccion dindmica. Los resultados experimentales obtenidos
pueden ser considerados muy buenos en seguimiento y regulacion.
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Figura 2. Resultados experimentales para seguimiento. a) Robot CRS A465, b) Trayec-
torias deseadas, c) Errores de seguimiento, d) Estimado de y y z, d) Estimado de los
parametros de friccién [ooi Fei, 00i®, 0; + 2] e) Estimado de pardmetros de friccién
[Fsi = Feiyai]”.
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Resumen: Este articulo propone el uso de un controlador no lineal basado en
pasividad para controlar las posiciones de los dedos de una mano robética
denominada mano CENIDET. Para fines de comparacion también se usaron
controladores convencionales tipo PID y proporcional con compensacion de
gravedad (PD+G). Estas comparaciones no solo se realizaron a nivel simulacién
sino en forma experimental usando el prototipo de la mano CENIDET, donde
se buscé emular los movimientos de una mano humana. Se uso el emor
cuadratico medio (ECM) como figura de mérito en la comparacién. Se presenta
en la seccion dos el modelado cinematico y dinamico, mientras que en la
seccion tres se disefian los controladores mencionados. En la seccién cuatro se

presenta los resultados obtenidos y la seccion cinco presenta las principales
conclusiones.

Palabras clave: Control no lineal, Pasividad, Modelo dinimico, Posicién,
Euler-Lagrange, Mano Cenidet.

1 Introduccion

El problema de control de posicién y trayectorias en robots manipuladores es bien
conocido en el campo de la robdtica. La mano robot CENIDET es un caso particular,
desarrollada para reproducir algunos movimientos de la mano humana. Esta
constituido de 4 dedos con 4 grados de libertad cada uno. Para controlar las
posiciones de los dedos se proponen controladores convencionales para comparar su
desempefio con un controlador no lineal basado en pasividad, buscando obtener una
congruencia entre las respuestas tanto de simulacion como de experimentacion.

Algunos de los controladores més estudiados aplicados a manipuladores son el
control PID [1] y PD con compensacion de gravedad (PD+G) [2). En esta aplicacion
se desarrolla alternativamente un controlador basado en pasividad para ser aplicado a
la mano CENIDET y obtener asi informacion sobre su desempefio comparado con los
otros dos controladores convencionales [3].

La principal motivacion para la seleccion del controlador basado en pasividad se
relaciona con las ventajas que éste presenta en términos de un manejo
comparativamente mads eficiente de la energia aplicada al sistema a controlar. El
concepto de pasividad esté relacionado con el de disipatividad, la cual fue tratada por

M.A. Moreno, C.A.Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 263-273
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Willems [4] dentro de los sistemas disipativos. A su vez, las aportaciones realizadas
por Hill [5]-[6] constituyeron también un enfoque general sobre condiciones de
estabilidad en sistemas interconectados retroalimentados. Por otra parte Byrnes et al
[7] abords la equivalencia de sistemas pasivos no lineales con un enfoque geométrico.

El desarrollo inicial del control basado en pasividad estuvo enfocado dentro del
contexto de sistemas Hamiltonianos, con aplicaciones a sistemas manipuladores
robdticos por Takegaki y Arimoto [13] y Slotine y Lie [14]).

El disefio del controlador por pasividad para la mano CENIDET mostrada en la
figura (1a) [9], busca obtener mayor informacién sobre su comportamiento dindmico.
Por lo que en este articulo se presenta en un inicio la metodologia de modelado
matematico (cinematico y dindmico), posteriormente se presentan los controladores
convencionales y el controlador no lineal por pasividad para esta aplicacion.

La metodologia empleada para la obtencion del modelado cinematico directo de la
mano CENIDET se basa en la convencién de Denavit-Hartenberg [11] y para el
modelado dinamico se usa el formalismo de Euler-Lagrange [12]-[13]. Las
consideraciones realizadas a cada modelado estuvieron fundamentadas en los
movimientos de flexion, extension, abduccion y aduccién de una mano.

También para la aplicacién del controlador basado en pasividad al prototipo de
mano CENIDET se retomd el controlador propuesto por Paden y Panja [14].

Cada simulacién y validacién experimental de los controladores fueron hechas
usando Matlab 7.1 y LabView 7.1, mostrando los resultados correspondientes.

(a) (b)

Fig. 1. Mano CENIDET
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2 Modelo Matemaitico
2.1 Modelo cinemadtico directo

El problema El problema cinematico directo se abordé usando la convencién Denavit-
Hartenberg (D-H). De la figura b se determinaron los parametros D-H (ver tabla 1)
utiles para las matrices de transformacion homogéneas, expresadas en la ecuacion 1.

T=°A|‘A11A)’A¢ (1)

Tabla 1. Parametros Denavit-Hartenberg

Eslabon 0; aQ; l] d;
1 6, 90 L 0
2 6: | 0| L[ 0]
3 6; 0 15 0
4 6. 0| I,| 0

Sustituyendo los parametros D-H en la ecuacién 1 y resolviéndolas, se obtienen las
coordenadas de posicion,

P, =lcCy +1icicyy +1heic, +lic @
D, =150y + 135,00y + 1350, +1i5,
P. =S + 15y +1y5,

donde: ¢, =cos(g,) ¥ s, =sen(d,)-

2.2 Modelo dindmico

El modelo dindmico para robots manipuladores normalmente tiene la siguiente
representacion:

D(g)i+C(q.9)§+Glg)=7 ®)

donde: p(q)e®™ es la matriz de inercias, C(q)e R™ representa la matriz de fuerzas

Centrifugas y de Coriolis, G(q)e ®" es €l vector de fuerzas gravitacionales y 7€ %" es
el vector de pares de entrada.

Adicionalmente, se usan las siguientes ecuaciones de movimiento de Euler-

Lagrange (E-L), donde cada dedo es considerado como un manipulador
independiente:

4 2 s )= o
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Para conformar la ecuacién 4 es necesario encontrar el Lagrangianp, L, que es la
diferencia entre la energia cinética total, K(g,4), ¥ la energia potencial total, y(q).

Es decir:
L{g.4)=K(g,9)-U(q) ®)

3 Diseiio de controladores

3.1 Controladores convencionales
¢ Controlador PID
La ley de control PID simplificada es:
T=er+Kvé+K‘.f (6)
donde: X,,K,K,€ R son las matrices de ganancias proporcional, integral y
derivativa, respectivamente (simétricas y definidas positivas).

e Controlador PD+G .
Este controlador satisface el objetivo de control de posicién pura en forma global para
robots de n grados de libertad, seleccionando las matrices de disefio K, y x, como

simétricas y definidas positivas. Para este controlador se requiere conocer parte del
modelo dinamico del sistema a controlar, que es el vector de pares gravitacionales

G(g)-
7=K,e+K,é+Glq) )

donde: vaKwK: e ®™ son matrices definidas positivas y G(q) es el término de

gravedad.

3.2 Control No Lineal Basado en Pasividad (CBP)

Identificando que el problema de control es por naturaleza no lineal. El control basado
en pasividad trata el problema de control mediante el moldeo de energia del sistema
robatico.

El esquema de Takegaki y Arimoto consiste en una ley de control de posicion,
retroalimentando para ello la posicion y las fuerzas gravitacionales para entonces
afadir fuerzas articulares que conlleven a un minimo en el error entre la posicion
deseada y la real. Esto se consigue adicionando amortiguamiento. Es decir:

t=g(q)—KPe+v (8)

donde: y=—K dé es una nueva entrada de control.
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Tomando la ley de control de Paden y Panja (que es una modificacién de (8) donde
se emplean los conceptos de energia cinética y encrgia potencial) se tiene:

t=M(q)d, +Clq,4}d. - K e+v 9)

donde v=-K e.

4 Resultados

4.1 Espacio de trabajo

La representacién del espacio de trabajo de la mano CENIDET usando (2) y los
parametros de [10] es:

A

v
;]
LA O S R R S

rrova

Panctn 0 s 00 puve 00 0 Gum0 oy

Fig. 2. Espacio de trabajo del dedo indice.

Los valores extremos en ese espacio de trabajo son: (10.23, 0, 0), (-0.3053, 0, -
0.5008) y (1.76, 0,6.521); y los angulos correspondientes para cada falange son:
(6,=6,=6;=6,=0°), (6,=0°, 6,=45° 6;=55° 6,=359, y (6,=0° 6,=90° 6;=110"
6,=70°.

4.2 Control de Posicion

Se busca comparar los 3 tipos de controladores (PID, PD+G y CBP) para el control de
una posicion deseada para cada una de las falanges de un dedo de la mano CENIDET.

Se presentan las pruebas realizadas tanto en simulacién como en experimentacion
en 2 etapas: La primera etapa consiste en realizar movimientos de abduccidn/aduccién

pura (q:=¢3=q,=0°). La segunda etapa consiste en realizar solo movimientos de
flexion/extension (g,=09).
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o Control de posicién para movimientos de abduccién/aduccién
Los resultados de simulacion y experimentacion para este tipo de movimiento usando
los 3 tipos de controladores mencionados se presentan a continuacion. El movimiento
consistié en mover la articulacion 1 de la falange de abduccion de una posicion de 0°
a 11°. Los errores de posicion son:

— &1 Simutacisn: PID =-0.03411°, CBP = 1.765° e-5, PD+G = 0.0004938".

— €1 Eperimentacion: PID = 0.642223°, CBP = 0.391869°, PD+G = 0.413175°,

Las figuras 3a, 3b y 3c ilustran el comportamiento dindmico que presenta la
falange de abduccién donde el controlador con mejor tiempo de respuesta es el CBP.

;E___I

Bl
"

L

:

A §a e s

» w [} w G L) LY ° ) B u s il " £y " r
(a) (b)

©

Fig. 3. Experimentacion: (a) Controlador PID, (b) Controlador PD+G y (c) CBP, movimiento
de abduccion, g,.

El controlador con menor tiempo en alcanzar la referencia fue el CBP con un
tiempo de 0.06 segundos, a diferencia de los controladores PID y PD+G (0.08 seg. y
0.07 seg., respectivamente).

¢ Control de posicion para movimientos de flexién/extensiéon
En esta segunda etapa se busca el control de posicion de las falanges proximal, medial
y distal simultdneamente. Los resultados correspondientes a cada falange se presentan
a continuacion.

Control de posicion de Ia falange proximal
Los resultados del control de posicion para la falange proximal de una posicién de 0°
a 90°, en simulacion y en experimentacion se muestran a continuacion. Los errores de
posicion son:
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— @2 Simulacién: PID =-0.1669°, CBP = 1.173° -9, PD+G = 3.598° e-7.
— €2 Eqpaimentacion: P1D = 0.492728°, CBP =0.191761°, PD+G = 0.44478°.

— rn e — s
3 IR o [y ——“"—

——yo—
v s s 8

prer sl
¥y A4 B

Fig. 4. Experimentacién: (a) Controlador PID, (b) Controlador PD+G y (c) CBP, movimiento
de la falange proximal, g,.

Experimentalmente (Figuras 4a, 4b y 4c), los controladores con el menor tiempo
para alcanzar la referencia fueron el CBP y el control PD+G, cuyo tiempo fue de 0.55
segundos, a diferencia del control PID (0.65seg).

Control de posicion de la falange medial
Los resultados de controlar la falange medial de una posicion de 0° a 110° tanto en
simulaciéon como en experimentacion se muestran a continuacion. Los errores de
posicion son:

— €3 Simulacion: PID =-0.204° CBP = 1.434° ¢-9, PD+G = 4.665° e-7.

— €3 Experimentacién- PID = 0.650746°, CBP = 0.541548°, PD+G = 0.719993°.

)
——
3
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Fig. 5. Experimentacién: (a) Controlador PID, (b) Controlador PD+G y (c) CBP, movimiento

Experimentalmente (Figuras 5a, 5b y 5¢), el controlador con un menor tiempo para
alcanzar la referencia fue el CBP con un tiempo de 0.50 segundos, a diferencia de los

A

()

de la falange medial, g;.

controladores PID y PD+G (0.68 seg. y 0.51 seg., respectivamente).

Control de posicion de la falange distal

Los resultados de controlar la falange distal de una posicién de 0° a 70° tanto en
simulacion como en experimentacion se muestran a continuacién. Los errores de

posicién son:
= &4 Simulacitn:

PID = -0.204°, CBP = 1.434° -9, PD+G = 4.665° e-7.

— €4 Eqperimentacin: PID = 0.650746°, CBP = 0.541548°, PD+G = 0.719993°.

—— A —
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Fig. 6. Experimentacion: (a) Controlador PID, (b) Controlador PD+G y (c) CBP,
movimiento de la falange distal, g,.
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En la parte experimental el controlador con menor tiempo en alcanzar la referencia
fue el CBP (Fig. 6¢c) con un tiempo de 0.30 segundos, a diferencia de los
controladores PID (Fig. 6a) y PD+G (Fig. 6b) (0.34 seg. y 0.6 seg., respectivamente).

4.3 Control de Seguimiento de Trayectorias

Para la prueba de seguimiento a trayectorias aplicadas a un dedo de la mano
CENIDET (dedo indice) se plantea como objetivo que el extremo del dedo siga una
trayectoria circular de acuerdo a los limites de operacion y el espacio de trabajo del
dedo.

Se presenta solo la simulacion del seguimiento a trayectorias aplicando los 3
controladores. La validacion experimental para seguimiento a trayectorias no fue
posible debido a problemas de tension en las cuerdas al momento de alcanzar un
punto y posteriormente al regresar al mismo punto. Esto produjo que la posicién
angular que sefialaban los encoders no coincidiera con la posicion real de cada
falange.

La prueba de seguimiento de trayectorias en simulacién es realizada sin
movimiento de abduccion/aduccién. Sin embargo, el movimiento de flexién/extension
se realiza moviendo las falanges proximal, medial y distal simultaneamente.

Las figuras de la prueba de seguimiento a una trayectoria circular se muestran a
continuacion. Los errores del seguimiento a trayectorias son:

— PID: ¢,=0° ¢,=0.6650°, q;=0.3785°, g,=0.7964°.

— CBP: ¢,=0° ¢,=0.2208°, q; = 0.1258°, q,=0.2654°.

- PD+G: ¢,=10°, ¢,=0.4588°, ¢; =0.2607°, g,= 0.5471°.

Trayectoris deseads va Trayectoria real (Felange proximal)
Wi - Traysctoria dessads vs Trayectoria resl (Falange medial)

.. 8.8

Coardenedas articulares (grados)
3 g
Coordenecias artiadures (grados)
-3

o
X
10] = = - Trayeciona real (C89) 2
= == Trayscona real (PO+Q) = == Trayectora real (C8P)
svwsses Tiayeciora real (P10) 10 = == Trayciona real (PO+G)
0 = Trayecionia Gesescs (qa2)

e Trgyecions real (PO)
i = Trayeciona desesds (90}

° 1 2 3 s L] ? L] [] 10 (] 1 2 3 4 s L] T ] 1] 10

4
Tiempo (segundos) Tiempo (segundos)

(a) Falange proximal, ¢, (b) Falange medial, g;.

Fig. 7. Simulacion de seguimiento de trayectoria.

La figura 7a ilustra el comportamiento dinamico de la falange proximal empleando
los controladores propuestos. Donde el tiempo en alcanzar la trayectoria deseada
fueron: CBP =0.2709 seg., PID = 0.41 seg. y PD+G = 0.3405 seg.

Similarmente, la figura 7b ilustra en simulacion el comportamiento dinamico de la
falange medial, presentindose en seguida el tiempo en alcanzar la trayectoria deseada:
CPB =0.2 seg., PID =0.27 seg. y PD+G =0.8127 seg,, respectivamente.
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Finalmente, la figura 8 representa el comportamiento dindmico de los
controladores sometidos a seguir una trayectoria deseada, donde el tiempo en alcanzar
dicha trayectoria fueron: CBP = 0.2314 seg., PID = 0.53 seg. y PD+G = 0.63 seg.

Para medir la cantidad de error presentado en cada prueba de seguimiento a

trayectorias se us6 el error cuadratico medio.

Trayectoria dessede ve Traysctoria resl (Falange distal)

» = = Trayoctona real (COP)
- = = Trayectorts rest (PDG)
e Trayectona real (PO)

—— Trayectona cesssds (as3)

Fig. 8. Seguimiento de trayectoria en la falange distal, g,.

5 Conclusiones

El modelado cinematico directo de la mano CENIDET result6 indispensable para
conocer con precision su espacio de trabajo. También resulté necesario conocer las
fuerzas que actian en el prototipo a través de su modelo dindmico. Con toda esta
informacion fue posible desarrollar controladores de posicién y seguimiento de
trayectorias para la mano CENIDET.

Mediante las ecuaciones E-L se disefi6 un controlador basado en pasividad que
tiene la caracteristica de estar enfocado al manejo de energia mediante el concepto de
moldeo de energia. La aplicacion de controles clasicos en robética como el control
PD+G y PID ayudan a comparar el desempeiio de un CBP.

De la simulacion de los diferentes controladores, se concluye que el CBP
propuesto presenta mejores caracteristicas como son; mejor tiempo de respuesta, no
tiene sobretiros, tiene una respuesta suave y hace uso de la energia interna del
sistema.

De la comparacion de resultados experimentales y de simulacion en esta aplicacion
se observa que éstos no son exactamente los mismos. Entre las causas de esta
diferencia esta el no considerar los efectos de friccion en el modelo dinamico y el
grado de “patinaje” de bandas sobre las poleas (fenémenos que no son triviales de
incluir en el modelado). No obstante, los resultados previamente obtenidos en el
proceso de simulacion fueron muy importantes en la etapa de implementacion
practica de los mismos en el prototipo, teniendo que hacer ajustes finos en las
ganancias de los controladores para que los resultados experimentales fueran
congruentes.

La implementacién experimental de los controladores sometidos a prueba de

seguimiento a trayectorias no fue posible debido a problemas mecanicos presentados
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en la mano CENIDET. Fue posible llevar un dedo a una posicién descada, pero
controlar su posicion de regreso hasta alcanzar su posicion inicial no fue posible

debido a que existe un patinaje de las bandas sobre las poleas.
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Resumen Este artfculo presenta un método de evasién de obstéculos en Ifnea
para manipuladores redundantes con restricciones fisicas. El controlador prop-
uesto considera dos partes. Primero se utiliza un PID cartesiano que logra esta-
bilidad del sistema en lazo cerrado. La segunda parte del controlador considera
un problema de optimizacién dividido a su vez en dos secciones. La primera de
ellas considera el problema de optimizacién del error cartesiano en el efector
final en posici6n. La segunda seccién considera la evasi6n de obsticulos, que
debido a la naturaleza del controlador pueden ser variantes en el tiempo. Es en
esta parte del controlador donde se afiaden al problema de optimizacién campos
potenciales y las restricciones del manipulador por medio del uso del enfoque
de funciones de barrera. Se utiliza el método de flujo gradiente para resolver el
problema de optimizacién con restricciones. Se valida el control propuesto usan-
do como plataforma experimental un robot planar tipo péndulo de 3 grados de
libertad. Se presentan los resultados experimentales obtenidos, los cuales mues-
tran la evasi6n del obstdculo dentro del espacio operacional y la realizaci6n exi-
tosa de la tarea en espacio cartesiaizano, sin exceder las restricciones fisicas del
manipulador.

Palabras clave: Evasi6n de obstéculos, manipulador redundante, optimizacién,
funciones de barrera, potenciales artificiales.

Abstract This paper presents an on-line obstacle avoidance method for redun-
dant manipulators with physical constraints. The proposed controller considers
two parts. First a Cartesian PID is used reaching closed loop stability. The second
controller part considers an optimization problem divided in two sections. The
first one considers the Cartesian position error optimization problem in the ma-
nipulator’s end-effector. The second section considers obstacles avoidance that
due to controller nature they can be time variant obstacles. In this part of the
controller artificial potentials and barrier functions are added to the optimization
problem . Gradient flow approach is used to solve the optimization problem and
the on-line obstacle avoidance. The proposed control is validated using a three de-
gree of freedom planar robot as an experimental platform. Experimental results
are presented, which show the avoidance of the obstacle in operational space and
the successful task performance in Cartesian space, keeping cartesian errors small
and without exceeding manipulator space state constraints.

Keywords: Obstacle avoidance, redundant manipulator, optimization, barrier func-
tions, artificial potentials.

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 275-284
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1. Introduccion

El uso de manipuladores redundantes en ambientes industriales ha crecido debido a
la gran variedad de tareas que pueden llevar a cabo. Para realizar estas .lareas es nece-
sario disefiar el robot con cierta estructura, la cual puede presentar restricciones fisicas
determinadas en muchas ocasiones por el drea de trabajo del manipulador. Ademas,
muchas de estas tareas se realizan con presencia de objetos ajenos al manipulador y a
la tarea a realizar. Este es uno de los escenarios donde los manipuladores redundantes
cobran mayor importancia debido a que, gracias a su estructura, estos pueden realizar
maltiples tareas dentro de su espacio de trabajo. Una de estas tareas es la evasién de
obstaculos. La estrategia natural de evasién de obstdculos es alejar el manipulador del
obstéculo al hacer una reconfiguracion de los eslabones, pero esto solo se puede hacer
si el manipulador posee grados de libertad redundantes. Mds aun, esta reconfiguracién
tradicionalmente requiere la cinemdtica inversa del manipulador la cual puede tener
infinitas soluciones y en muchas ocasiones su solucién es compleja y puede exceder
los limites fisicos del manipulador. Varios autores proponen técnicas de control para
evasién de limites en las articulaciones, algunas usando algoritmos iterativos como los
presentados en [1]. Algunos autores han usado potenciales artificiales para resolver el
problema de evasién de obstdculos, sin embargo, atin hacen uso de la cinemitica inversa
del manipulador{2]. :

En este articulo se considera un controlador formador por dos partes, un PID carte-
siano que se mapea al espacio articular mediante el jacobiano del manipulador y un
controlador éptimo que realiza dos tareas, primero, mejorar el desempeiio del PID
cartesiano para que el efector final lleve a cabo la tarea de seguimiento de trayecto-
rias y, segundo, evitar la colisién de los eslabones del manipulador con el objeto en
espacio operacional al mismo tiempo que se evitan los limites en las articulaciones del
manipulador. Debido a la definicién de error en el espacio operacional cartesiano, se
requiere la cinemdtica directa del manipulador. El problema de disefio del controlador
es considerado como una optimizacién dindmica, el cual es resuelto en linea mediante
el método del flujo gradiente [4]. Asf pues, es necesario el cdlculo de las sensitividades
del modelo del manipulador respecto de los controles, que son las derivadas parciales
de los estados del sistema respecto del control optimizante, para resolver en linea un
conjunto de ecuaciones diferenciales cuya solucién son las sensitividades mencionadas
anteriormente. Este trabajo es una extensi6n del trabajo presentado en [3], donde so-
lo se considera optimizaci6n del error de posicién y velocidad en el efector final del
manipulador sin considerar las restricciones fisicas en el manipulador.

2. Modelos cinematico y dinamico del manipulador

Considere un robot rigido de n-grados de libertad rotacionales completamente ac-
tuados, con coordenadas generalizadas g € R". El espacio de trabajo del robot es m-
dimensional, de manera general n > m, y para manipuladores redundantes n > m. La
energia cinética del manipulador es T(g, §) = %q’M (9)g, con M(q) € R™" ]a matriz de
inercia simétrica y definida positiva, la energia potencial es U(q). Aplicando el formalis-
mo de Euler-Lagrange [6] el modelo del robot en coordenadas articulares, estd dado por
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M@@Q)g+Cq.94+G(@) =1 a
lql < ¢ )

donde G(g) = -(%U(q) € R" denota las fuerzas gravitacionales, C(g,§)§ € R” represen-
ta la matriz de fuerzas centrifugas y de coriolis, T € R" representa el vector de torques
de entrada en cada uno de los eslabones y g* un vector constante que representa la re-
striccion de rotacion en la articulaciones. Para describir completamente el manipulador
es necesario caracterizar su modelo cinematico (7]. La cinemética directa del robot
que relaciona las coordenadas generalizadas g € R" con las coordenadas cartesianas X
€ R, que usualmente representan las coordenadas del efector final, est4 dada por

X = Fpk(q) V)
De manera analoga, la cinematica inversa del robot, que relaciona de manera inversa

las coordenadas generalizadas y las cartesianas, estd dada por
q = Fix(X) 3)

El problema de la cinemdtica inversa tiene maltiples soluciones, las cuales pueden
violar las restricciones articulares del manipulador.

Finalmente para relacionar el espacio articular y el espacio cartesiano es necesario
relacionar los torques articulares T con las fuerzas cartesianas F, para lo cual se utiliza
el Jacobiano del manipulador dado por J(q) = ‘-’%"-’ € R™" con lo que las fuerzas
cartesianas quedan relacionadas con los torques articulares mediante la relacion

T=J(Q'F @

3. Control éptimo articular/cartesiano con restricciones

La segunda parte del controlador considera el problema de optimizacién del error
de posicionamiento del efector final para mejorar el desempefio del controlador PID
cartesiano, conjuntamente con el uso de potenciales artificiales y funciones de barrera.
Al considerar lo anterior se propone €l torque de entrada en (1), usando (4) como

1=J(q) Fpp +7, &)

donde Fpip € R™ es el control PID cartesiano, y 7, € R”. Nétese que debido a la re-
dundancia del robot (n > m), el Jacobiano € R™" no es cuadrado.

3.1. PID cartesiano

El control PID cartesiano se basa en las variables cartesianas X, por lo que al con-
siderar la cinematica directa del robot (5) se obtiene

Fpip = Kp.cec + Kd,céc +Kic fecd’ ©



278  Rogelio Portillo, Carlos A. Cruz, and Alejandro Rodriguez

donde K, Ky, Kie € R™™ son matrices diagonales de las ganancias ;?nroporcionales.
derivativas e integrales, respectivamente, del controlador PID, e. € R™ representa el
error cartesiano de seguimiento, é&. € R™ representa el error cartesiano de velocidad de

seguimiento, los cuales estdn dados por
ec = Xa - X = X4~ Fpx(q) @)
ee=Xa-X=Xa-Ja)q ®

donde X, X4 son las posiciones y velocidades cartesianas deseadas respectivamente.

3.2. Control 6ptimo en linea

Para mejorar el desempeiio del controlador en lazo cerrado y ademds realizar la
tarea de evasién de obsticulos se considera un problema de optimizacién dindmico
relacionado con el error de posicionamiento del efector final e. y con la distancia e,,
relacionada con la posicién X, del obstdculo y la posici6n del extremo X; de cada uno
de los tres eslabones del manipulador mediante la siguiente expresion

€o, = Xo - X; 9)

Se afiaden potenciales artificiales al indice de optimizacién de posicion para repre-
sentar el obstdculo, estos tienen la forma presentada en [9]. Mé4s aun, para considerar
las restricciones de movimiento del manipulador se utiliza el enfoque de funciones de
barrera presentado en [8). El problema de optimizaci6n se formula entonces como

@;
2 ]
€, * pi

Hi Hi

- 10
IIi—q'+Qi+q' (10)

2(‘

mIn,,I I = lez[l +[

donde g; es la posicién angular del i-esimo eslabén, @; y u; son ganancias de la funcién
de optimizacidn y p; un pardmetro de disefio del controlador relacionado con la distan-
cia a la que actda el potencial sobre el manipulador, e es el error de posicionamiento
cartesiano y e, es la distancia entre el obsticulo y el i-esimo eslabén. El problema de
optimizacién est4 sujeto a la dindmica del manipulador y a la restriccidn de posicién
dada por

M(@)j +C(q,9) +G(q) = J@) Frip + o
. n
lgl<q
Para resolver el problema dindmico de optimizacién en linea (10), se usa el método

del flujo gradiente [4]. Se obtiene el gradiente del indice de desempeiio (10) respecto
de la variable de optimizacion 7,, como

ol;
or,,

donde ¥ € R™" es una matriz diagonal de ganancias relacionada con la convergencia
del método del flujo gradiente. Usando ademds (7) y (8), obtenemos

To ==Y (12)
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(13)
de tal manera que por regla de la cadena se sigue que ‘-’&%‘1 depende de las sensitividades
[%], que se obtienen mediante derivaci6n parcial en (11), de tal forma que

4= M@ )@ Frip + 70~ Cla. 02~ Gla)| 4)
Ahora, considere el vector columna £ = [ ¢ ¢;]7 € R?*™*! donde g, denota los

estados relacionados con la parte integral del controlador PID (6), derivando este vector
respecto del tiempo y usando (14) se obtiene un sistema dindmico no lineal de la forma

¢=f¢T) (15)
Luego derivando este sistema respecto de 7, € invirtiendo el orden de los operadores

. F] d .
lineales [o‘,— Z |, se sigue que

d af _af(g'fo,)_ai.‘.af(f,fo,)

o, O ot o (16)
Nétese que 5—"} ccorresponde a la matriz de sensitividades, mis atn, (16) es un
o

sistema dindmico lineal en términos de a%f" La complejidad del control éptimo recae
o

en el calculo de las sensitividades %‘—, sin embargo para casos en que sea impréctico el
L]
célculo exacto de éstas, existen aproximaciones numéricas como se presentan en {5].

Figura 1. Robot planar de 3 grados de libertad.
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4. Resultados

La plataforma experimental del controlador propuesto 5 es un manipulador redun-
dante cartesiano de tres grados de libertad mostrado en la figura (1), su disefio y con-
struccién es presentado en [10], sus caracteristicas técnicas se detallan en la tabla 1.

Tabla 1. Datos técnicos de los Servomotores
Caracterfstica Dato
Voltaje Nominal 24 [V]
Velocidad sin carga 23 000 rpm
Relacién de reduccién 159:01
Torque maximo 45Nm
Resolucion 500 ppr

Para estimar los valores de los pardmetros del manipulador se usaron herramientas
CAD, sus valores se presentan en la tabla 2.

Tabla 2. Pardmetos fisicos del Robot
i m[Kg) LIKgm?] 1. lm] li{m]

107 16.84 x10 0.144 0.175
206 8.4 %107 0.108 0.130
3012 0.25x10% 0.060 0.147

La trayectoria que se desea en el efector final X, en (7) se realiza durante 60 segun-
dos y sigue una trayectoria circular dada por

x| _ | 0,05sin(wr) +0,25[m]
Xa= [)’] - {0.05 cos(wt) = 0,2 [m] 17

con w la frecuencia de la trayectoria deseada, en este caso de w = 1. El obsticulo
es una esfera que se mueve en direccién horizontal acercdndose al primer eslabén. La
trayectoria del obstdculo es una recta horizontal que inicia en x; = —=0,5[m), termina en
xy = 0[m)] y es realizada en un tiempo ¢, = 10[s], y est4 dada por

_[x]_ [-0.001£ +0,0157 - 0,5[m]
Xo = [y,,] = {-0,175 (] (18)

Por razones de seguridad los pares suministrados a los eslabones estdn limitados en
la parte experimental a 7y < 4,0, T2 < 3,5y 73 £ 3,0 [Nm]. En la condicién inicial
el robot se encuentra totalmente vertical con el efector final apuntando hacia abajo, es
decir, ¢,(0) = g2(0) = ¢3(0) = 0, por lo que la posicién inicial del efector final del robot
esx = 0[m] yy = -0,427[m]. La restriccién de movimiento se toma en cuenta en el
problema de optimizacién usando el enfoque de funciones de barrera [8] en (10). Por lo
que se tiene que |g] < ¢°, con ¢* = 2,618rad.

Con el propdsito de comparar el comportamiento del manipulador al realizar la
tarea con y sin la presencia del obstculo, ademds de comprobar que las restricciones de
movimiento se cumplen en todo momento, primero se prueba el PID cartesiano. Luego
se utiliza la estrategia de control Gptimo para evasién de obstaculos con restricciones.

Las ganancias utilizadas en cada uno de los eslabones se muestran en la tabla 3.
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Tabla 3. Ganancias del PID carteisano
K/u' Kd.r Ki
X 1200 160 5
Y 1500 160 5

4.1. Control PID cartesiano

La figura (2) muestra la trayectoria del efector final, la cual puede ser comparada
con la trayectoria deseada (17). Los errores cartesianos (7) se muestran en la figura (3).

La figura (4) muestra los pares de entrada, la figura (5) las posiciones angulares de los
eslabones del robot.
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Fig 2. Trayectoria seguida por el efector final (PID cartesiano).

Fig 3. Errores cartesianos y su acercamiento [m] (PID cartesiano).
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Fig 5. Posiciones angulares de los eslabones del robot {rad] (PID cartesiano).
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4.2. Control 6ptimo para evasién de obstdculos

Para realizar la comparaci6n se conservan las ganancias del PID cartesiano mostradas
en la tabla 3. Las ganancias de la parte optimizante del controlador son y; = 0,0005
@; = 0,0001 ,y; = 1 x 107'%, y p; = 1 donde ¥, @i, y p; corresponde al eslabén i,
parai = 1,2,3. La figura (6) muestra la trayectoria del efector final, la cual puede ser
comparada con la trayectoria deseada (17). Los errores cartesianos (7) se muestran en
la figura (7). La figura (8) muestra los torques de entrada, la figura (9) muestra las posi-
ciones angulares de los eslabones del manipulador, las sensitividades del eslabén i, para
i =1,2,3 se muestran en la figura (10).

i — 1
31 ¢4 on 3% 33 9
A

Fig 6. Trayectoria seguida por el efector final (PID cartesiano + 7).
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Fig 8. Torques articulares [Nm] (PID cartesiano + 7,).
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Fig 9. Posiciones angulares de los eslabones del robot [rad] (PID cartesiano + T,).
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4.3. Discusi6n de los resultados

Se puede observar ficilmente de las figuras (2) y (6) que la tarea de seguimiento
de trayectorias es realizada de manera exitosa por ambos controladores, no asi la de
evasién de obstéculos.

De las figuras (5) y (9) se observa que la tarea de evasién de obsticulos se logra
de tal manera que el robot se reconfigura tomando valores distintos en las posiciones
angulares, en ambos casos sin exceder los limites en las juntas del manipulador. Es-
ta reconfiguracién no afecta de manera significativa el desempefio del manipulador al
realizar la tarea de seguimiento.

Esto se puede ver en las figuras (3) y (7) donde los errores cartesianos se mantienen
pequefios. En la figura (9) se observa que el eslabén de la base es el que rige la nue-
va configuracién, al ampliar su rotacién, lo cual ocasiona que el eslabén dos cambie
su sentido de rotacién para mantener los errores de seguimiento cercanos a cero y al
mismo tiempo realizar exitosamente la tarea de evasién de obstaculos sin exceder los
limites en las juntas del manipulador. Cuando los errores cartesianos son pequeiios la
parte del controlador 6ptimo se encarga de mejorar el comportamiento de seguimiento
de trayectorias, al mismo tiempo que se ocupa de llevar a cabo la tarea de evasi6n de
obstdculos en linea. La figura (10) muestra el comportamiento en el tiempo de las sensi-
tividades articulares, las cuales son acotadas. Finalmente la figura (11) muestra las dos
configuraciones realizadas por el manipulador para cada uno de los controles probados.
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Fig 10. Sensitividades articulares (PID cartesiano + 7,).
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Fig 11. Configuraciones del manipulador (PID) / (PID cartesiano + 1,).
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5. Conclusiones

Se ha presentado un controlador cartesiano/articular para manipuladores redun-
dantes, el cual combina un control PID cartesiano para prop6sitos de estabilizacién
y un control éptimo para mejoramiento de seguimiento de trayectorias y evasi6n de
obsticulos. El controlador estd diseiiado para seguimiento de trayectorias, sin embargo
no se necesita la cinemitica inversa del robot. La parte optimizante del robot resuelve
el problema de planeacién de trayectorias y al mismo tiempo el problema de evasién
de obstaculos. minimizando el error de seguimiento de trayectorias. Esto se logra sin
exceder en momento alguno las restricciones de posicion del robot. Los resultados ex-
perimentales muestran que las tareas de seguimiento de trayectorias y de evasién de
obstdculos son logradas con éxito. al mismo tiempo que las restricciones de posicién

angular del manipulador no se violan en tiempo alguno.
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Abstract. This paper proposes a saturated nonlinear PID controller
for industrial robot manipulators. Our controller considers the natural
saturation problem given by the output of the control computer, the sat-
uration phenomenon of the internal PI velocity controller in the servo
driver and the actuator torque constraints of the robot manipulators. An
approach based on the singular perturbation method is used to analyze
the local exponential stability of the closed-loop system. We obtain suf-

ficient conditions that allow us to achieve local regulation at a desired
joint position.

Key words: Robot Control, PID, Bounded Control, Industrial Robots

1 Introduction

It is well known that industrial robots are equipped with PID controllers, that
practically assure the semiglobal asymptotic stability of the closed-loop equilib-
rium for the regulation case [1]-[8]. Also, it is known that the real-life actuators
are unable to supply unlimited torque, and their output is bounded. This im-
plies physical constraints which if are not taken into account in the design of the
controller, can affect the stability and performance of the closed-loop system
(9]-{14].

Furthermore, industrial robots are equipped with a position control computer
which produces the commands of desired joint velocities. These commands are
bounded in the same way than the actuators output. In this work we consider
these two constraints to design our controller.

Several approaches have been proposed in the literature for the problem of
regulation case of robot manipulators with bounded inputs; different analyti-
cal frameworks and control objectives are considered. Some works have been

* This work was partially supported by CONACyT and DGEST, Mexico.

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvare=, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 285-294
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Fig. 1. Scheme of a practical nonlinear PID controller with bounded torques for robot

manipulators.

reported to solve this problem [9]-[14]. Solutions without considering velocity
measurements with gravity compensation are treated in [12]. A full-state (po-
sition and velocity) feedback solution with adaptive-gravity compensation is
presented in (15]. More recently. new schemes dealing with the problem of robot
manipulators with bounded inputs have been presented: [16)-[20]. An adaptive
approach involving task-space coordinates considering the uncertainties of the

kinematic model of the robot manipulator is proposed in (18].

Some works that deal with global nonlinear PID regulators based on Lya-
punov and passivity theory have been reported in (21]-[24], but without consid-
ering the influence of the saturation phenomenon.

A few saturated PID controllers have been reported; for the case of semiglobal
asymptotic stability, a saturated linear PID controller was presented in [19]
and [20]; for the case of global asymptotic stability, saturated nonlinear PID
controllers were introduced in [25] and [26].

In this paper, we propose a new saturated nonlinear PID regulator for robot
manipulators. The structure of this new proposed controller is closer to the
structure of the practical PID controllers used in the industry. Fig. 1 shows the
scheme that we consider to design our saturated nonlinear PID controller where
it clearly shows the constraints over the input and output commands of the servo
driver. We use a proportional controller as external position control and a joint
velocity PI controller which is intrinsic in the servo drivers of the actuators of
the robot manipulators.

We employ the singular perturbation theory to analyze local exponential
stability of the equilibrium of the closed-loop system.

Throughout this paper, we use the notation Amin{A(x)} and Amax{A(z)}
to indicate the smallest and largest eigenvalues, respectively, of a symmetric
positive definite bounded matrix A(z), for any z € R". Also, we define Amin{A}
as the greatest lower bound (infimum) of Amin{A(z)}, for all z € R", that
is, Amin{A} = infpe R Amin{A(z)}. Similarly, we define Amax{A} as the least

upper bound (supremum) of Amax{A(z)}, for all z € R", that is, Anax{A} =
SUPzcR" Amax{A(z)}. The norm of vector x is defined as ||z|| = VaTz and
that of matrix A(z) is defined as the corresponding induced norm ||A(z)|| =

Vma{ A()T A(z)}.
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2 Preliminaries

2.1 Robot dynamics
The dynamics of a serial n-link rigid robot, without the effect of friction, can be
written as [27):

M(@)§+C(g.9)a+g(@) =T (1)

where g € IR" is the vector of joint positions, § € IR™ is the vector of joint ve-
locities, 7 € IR" is the vector of applied torques, M(q) € R"*" is the symmetric
positive definite manipulator inertia matrix, C(q,q) € R™*" is the matrix of

centripetal and Coriolis torques and g(g) € IR" is the vector of gravitational
torques obtained as the gradient of the robot potential energy U(q), i.e.

au(
(q) = a—q"). (2)

We assume that all the joints of the robot are revolute type.
2.2 Properties of the robot dynamics
We recall two important properties of dynamics (1) which are useful in our paper:

Property 1. The matrix C(q,q) and the time derivative N (q) of the inertia
matrix satisfy (28], [29]:

w1, ] -
qT[§M(q)—C(q,q)]q=0 Vq.qeR".

°
Property 2. The gravitational torque vector g(g) is bounded for all ¢ € R".

This means that there exist finite constants «; > 0 such that [30}:
sup Ig'(QH S'yl i= 11"')"1 (3)
geR"
where g;(q) stands for the elements of g(gq). Equivalently, there exists a constant
K such that

llg(g)ll < &' forall ge R".

Furthermore there exists a positive constant kg such that

for all ¢ € R", and

llg(x) — gyl < kgllz - yll,

for all z,y € R".
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2.3 Problem formulation

Before presenting the formulation of the control problem, we recall some useful
definitions.
Definition 1. The hard saturation function is denoted in this work by sat(x; k) €
IR"™, where

sat(z;;kx) 1 k1

sat(z2; k2) T2 k2
sat(z; k) = s yez=| .|, k= .1,

sat(Zn;kn) Tn kn

with k; being the i-th saturation limit, ¢ = 1,2,...,n, and each element of
sat(z; k) is defined as:

z; if|zi| < ki
sat(zi; ki) =S ki ifxi > k;
—k; if z; < —k;

©

Furthermore, the control scheme proposed in this paper involves special sat-
uration functions that fits into the following definition.
Definition 2. [16] Given positive constants ! and m, with | < m, a function
Sat(z;l,m): R—-R:z— Sat(z;l, m) is said to be a strictly increasing linear
saturation function for (I,m) if it is locally Lipschitz, strictly increasing, C?
differentiable and satisfies:

1) Sat(z;l,m) = z when |z| < I
2) |Sat(z;l,m)| < m for all z € R. °

For instance, the following saturation function is a special case of a linear
saturations given in Definition 2, i.e.:

—l+(m—l)ta.nh(’—+' ifr< -l

m-1
Sat(z;l,m)={ z if |z| <1 (4)
z+(m-z)tanh(;—-},) ifz>1

The n-saturation functions are joined together in an n x 1 saturation function
vector denoted by Sat(z;l,m), i.e.,

Sat(z1; 1, m1)
Sat(z2; la,m2)
Sat(z;l,m) =

Sat(zn;ln, mn)
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where x,l,m € R", that is,

) L m

T2 l2 ma
z=|.|,l=].]|],m=

ZTn ln my

Consider the robot dynamic model (1). Assume that each joint actuator is
able to supply a known maximum torque 7/"*% so that:

IT(]ST{““, i=l,...,n

(5)

where 7; stands for the i-entry of vector 7. In other words, if u; represents the
control signal (controller output) before the actuator, related to the ith-joint,
then Ui

=), ©
for ¢ = 1,...,n, where sat(-) is the standard hard saturation function. We also
assume:

Ti = 7{"*sat

Assumption 1. The maximum torque 7/** of each actuator satisfies the fol-
lowing condition:

> ™

where ; was defined in Property 2, with i = 1,2, ...,n. °

This assumption means that the robot actuators are able to supply torques
in order to hold the robot at rest for all desired joint position g, €R".

The control problem is to design a controller, under model uncertainty, to
compute the torque 7 € R™ applied to the joints, satisfying the constraints (5),

such that the robot joint positions q tend asymptotically toward the constant
desired joint positions q,.

3 The proposed control scheme

In this section we present a nonlinear PID controller which can be seen as a
practical version of the classical PID control of robot manipulators.

As shown in Fig. 1, the proposed controller is formed by two loops: an outer
joint position proportional P loop and an inner joint velocity proportional-
integral PI loop. Without considering the actuator saturation effects, in [32],
it was proven that an outer loop position P controller (according to Fig. 1,
vg = Kp_q) together with an inner velocity PI controller (according to Fig. 1,

=K, 9+ K, f[; ¥(r)dr) conform a classical PID controller, that is:

T=Kpyq+ Kiw - K.q
¢
w =/ q(r)dr
0
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where Kp = Kp,Kp, + Ki,y Ko = Kpyy Ki = Ki Ky, € IR™™™ are diagonal
positive definite matrices, § = a4 — g € IR™ is the position error vector and
? = vq — ¢ € R" is the velocity error vector.

However, in the real applications the commands supplied by the computer
(position P loop) are limited by intrinsic constraints of the electronic devices,
and the servo—drivers (velocity PI loop) and the actuators are unable to supply
unlimited torques, so we must take into account these constraints in the closed-

loop stability analysis.
To this end, consider that, according to Fig. 1, the position controller imple-

mented by the computer is given by

va = aSat(Kp §;lp, mp), (8)

where K, € R™*" is a diagonal positive definite matrix whose elements are
kp., with i = 1,2..n, a is a small positive constant suitably selected and
Sat(Kp.g; lp, mp) is a saturation function defined in Definition 2 for some (l,, m,),
where I, and m,, are vectors whose elements are [, and mp,, respectively, with

1= 1,2,...,71.
The joint velocity PI controller, in practice, is naturally implemented into

the servo—drivers as: ,
7" =K, o+ K.‘,/ u(r)dr 9)
0

where Kp,, Ki, € R™" are diagonal positive definite matrices, and  is the
joint velocity error vector given by

V=v4—¢
= aSat(Kp.§;lp,mp) — 4, (10)

Substituting (10) in (9) we obtain

t
7" = aKp,Sat(Kp.§;lp,mp) — Kp, 4 + Kiy / [oSat(Kpq(r);lp, mp) — ¢(r)]dr
0

which has the form of the nonlinear PID global regulator in [21], [23], that is,

t
7 = K,Sat(Kp i bp ) — Ko +K: / [aSat(Kp.d(r)i lpy my) — 4(r)dr,
0

with

Kp = aKpd,
Ku = Kpd,
Ki: = K;,,
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where Kp, Ky, K; € R™ ™ are diagonal positive definite matrices whose ele-
ments are kp,, ky,, ki, respectively, with i = 1,2...n.

Finally, due to the servo-drivers and the torque actuators are physically lim-

ited, the nonlinear PID controller naturally results in a nonlinear PID controller
with bounded torques given by

T = Sat [K;Sat (Kp.q; lp,mp) — Kug + w) ilpiympi) (11)
t
w= K.-f [aSat(Kp.q(r);lp, mp) — q(r))dr
0

where Sat [KSat (Kp.3;lp, m;) — K@ + w;ly, ) is a vector whose elements
are strictly increasing linear saturation functions such as those in Definition 2,
for some (lpi, mMpi), where l,; and my; are vectors whose elements are lpi, and
Mpi, respectively, with i = 1,2,...,n, satisfying the following assumption.
Assumption 2: The saturation limits of the P and the PI loops satisfy:

Vi <lp, <mp, <lpiy < Mpi; < T2 (12)

°
Remark: In the practice, the saturation constraints of the electronic devices and

the actuators are in fact, hard saturations like those in Definition 1. However,
with the end of carrying out the stability analysis, they can be approximated by

linear saturation functions like those defined in Definition 2 with ! <mand |
arbitrarily close to m.

In order to simplify the notation, henceforth, we will omit the limits of the
saturation functions.

4 Main Result

4.1 Closed-loop system

By substituting (11) into the robot dynamics (1), we obtain
q -q
d | . s - : e
5 | 4 |=|M (@)™ (Sat [K;Sat (K@) - Kug +w] - C(g,d)q-g(@)] | (13)
w Ki[oSat (Kp.q) - g

which is an autonomous differential equation with an unique equilibrium point

given by [ ¢* w” )" = (0T 0T g(g,)T)" € R*", where we have used the
Assumption 2, that is, l,;, > ¥; to get that Sat(w)-g(q,) = 0 & w = g(g,). In
order to move the equilibrium point of (13) to the origin, we apply the following
change of variables ¢ = w — g(g,). Now the new closed-loop system is given by:

@ -4
& a =M@ 1sat 1K,Set (6.8 - K+ 2+ 9la0) - Clad) 4~ a)

B Ki[oSat (K,.§) - 4] (19)
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The previous closed-loop system can be studied as a singularly perturbed
system. To this end, by choosing the integral gain matrix as I(; = €K, where
K is a diagonal positive definite matrix and € > 0 is a small parameter and
letting ¢ = et be a new time-scale (' is slow time compared to t), the system
(14) can be described as a two first-order differential equations as follows:

%z = K7 [aSat (Kp.3) — 4] (15)
a|? 4 ]
‘ar fa| T I:M (q)~" [Sat [KpSat (Kp.q) - Keq+ T +9(q4)] - C (2. @) d ~ g (q)]

(16)

Our main contribution is summarized in the following
Proposition 1. Consider the robot dynamics (1) in closed-loop with the prac-
tical saturated PID control law (11). Under Assumption 2, and

kplp, > |7i+9:(q0)—9:(24—3), VG €R, i=1,2,...,m,
Amin{KpKp.} > kg
Amin{Ip} > kn
N 2k’ # o :
¢ = ——2k _——— the origin of the closed-loop system (15)-(16) is
with kn Sav.(“ X ‘“,M":)) € orig p Sy (15)—(16)
locally exponentially stable, and therefore, the equilibrium point of (13) is lo-
cally exponentially stable. Besides |7;(t)|] < 7/*** foralli=1,2,..,nand t > 0.0

Proof. By following similar steps to those given in [20], by means of the singular
perturbation theory {31], it is possible to prove Proposition 1.

5 Conclusions

In this paper, we propose a saturated nonlinear PID controller which, in fact,
results from the practical implementation of the classical PID controller, by
considering the natural saturations of the electronics of the control computer and
of the servo drivers, and the actuator torque constraints. The stability analysis
of the closed-loop system can be carried out by using the singular perturbation
theory; thus, we conclude local exponential stability of the equilibrium point of
the closed-loop system. It is also guaranteed that, regardless of initial conditions,
the delivered actuator torques evolve inside permitted limits.

References

1. S. Arimoto, and F. Miyazaki, “Stability and robustness of PID feedback control
for robot manipulators of sensory capability, in M. Brady and R.P. Paul (Ed.)”,



A practical PID controller with bounded torques for robot manipulators 293

Robotics Researches: First International Symposium, MIT press, Cambridge, MA.,
783-799 (1984).

2. S. Arimoto, T. Naniwa, and H. Suzuki, “Asymptotic stability and robustness of
PID local feedback for position control of robot manipulators”, Proc. International

Conference on Automation Robotics and Computer Vision ICARCV '90, Singapore.
382-386 (1990).

3. R. Kelly, “Regulation of Robotic Manipulators: Stability Analysis via the Lya-
punov'’s First Method”, Internal report, CICESE, Ensenada, B.C., Mexico (1995).

4. R. Kelly, “A Tuning procedure for stable PID control of robot manipulators”, Ro-
botica, 13 (2), 141-148 (1995).

5. R. Ortega, A. Loria, and R. Kelly, “A semiglobally stable output feedback PI2D

regulator for robot manipulators”, IEEE Transactions on Automatic Control, 40
(8), 1432-1436 (1995).

6. J. Alvarez-Ramirez, 1. Cervantes and R. Kelly, “PID regulation of robot manipula-
tors: stability and performance”, Systems and Control Letters, 41, 73-83 (2000).

7. R. Kelly, V. Santibafiez and A. Loria, Control of Robot Manipulators in Joint Space
(Springer—Verlag, London, 2005).

8. J. L. Meza, V. Santibafiez and R. Campa, “An Estimate of the Domain of Attrac-

tion for the PID Regulator of Manipulators”, International Journal of Robotics and
Automation, 22 (3), 187-195 (2007).

9. R. Kelly, and V. Santibaiiez, “A class of global regulators with bounded control ac-
tions for robot manipulators”, Proc. IEEE Conf. Decision and Control, Kobe, Japan,
3382-3387 (1996).

10. R. Colbaugh, E. Barany and K. Glass, “Global regulation of uncertain manip-
ulators using bounded controls”, Proc. I[EEE Int. Conf. Robotics and Automation,
Albuquerque, USA, 1148-1155 (1997a).

11. R. Colbaugh, E. Barany and K. Glass, “Global regulation of uncertain manip-
ulators using bounded controls”, Proc. IEEE Int. Conf. Robotics and Automation,
Albuquerque, USA, 86-91 (1997b).

12. A. Loria, R. Kelly, R. Ortega, and V. Santibafiez, “On global output feedback

regulation of Euler-Lagrange systems with bounded inputs” IEEE Trans. Automat.
Contr., 42, 1138-1143 (1997).

13. V. Santibarnez, and R. Kelly, “On Global regulation of robot manipulators: satu-
rated linear state feedback and saturated linear output feedback”, European Journal
of Control, 3, 104-113 (1997).

14. V. Santibanez, and R. Kelly, “A New set-point controller with bounded torques

for robot manipulators”, IEEE Transactions on Industrial Electronics, 45, 126-133
(1998b).

15. E. Zergeroglu, W. Dixon, A. Behal and D. Dawson, “Adaptive set-point control of
robotic manipulators with amplitude-limited control inputs”, Robotica, 18, 171-181
(2000).

16. A. Zavala-Rio and V. Santibaiiez, “Simple extensions of the PD-with-gravity-
compensation control law for robot manipulators with bounded inputs”, IEEE Trans-
actions on Control Systems Technology, 14 (5), 958-965 (2006).

17. A. Zavala-Rio and V. Santibanez, “A natural saturating extension of the PD-
with—desired-gravity compensation control law for robot manipulators with bounded
inputs,” IEEE Transactions on Robotics, 23 (2), 386-391 (2007).

18. W. E. Dixon W.E., “Adaptive regulation of amplitude limited for robot manipu-
lators with uncertain kinematics and dynamics”, IEEE Transactions on Automatic

Control, 52 (3), 488-493 (2007), Proc. of American Control Conference, Boston MA,
3839-3844 (2004).



294  Victor Santibanez et al.

19. J. Alvarez-Ramirez, R. Kelly and I. Cervantes, “Semiglobal stability of saturated
linear PID control for robot manipulators”, Automatica, 39, 989-995 (2003).

20. J. Alvarez-Ramirez, V. Santibaiiez and R. Campa, “Stability of Robot Manipula-
tors under Saturated PID Compensation”, IEEE Transactions on Control Systems
Technology. to appear (2008).

21. S. Arimoto, “Fundamental problems of robot control: Part I, Innovations in the
realm of robot servo-loops”, Robotica, 13, 19-27 (1995).

22. R. Kelly, “Global positioning of robot manipulators via PD control plus a class
of nonlinear integral actions”, IEEE Transactions on Automatic Control, 43 (7),
934-938 (1998).

23. V. Santibaiiez, and R. Kelly, “A class of Nonlinear PID Global regulators for
robot manipulators”, Proc. of 1998 IEEE International Conference on Robotics and
Automation, Bélgica, 3601-3606 (1998a).

24. J. L. Meza, and V. Santibdiiez, “Analysis via passivity theory of a class of nonlinear
PID global regulators for robot manipulators®, Proc. of the IASTED International
Conference, Robotics and Applications RA’99, U.S.A., 288-293 (1999).

25. R. Gorez, “Globally stable PID-like control of mechanical systems” Systems and
Control Letters, 38. 61-72 (1999).

26. J. L. Meza, V. Santibaiiez and V. Hernandez, “Saturated Nonlinear PID Global
Regulator for Robot Manipulators: Passivity Based Analysis”, Proc. of the 16th IFAC
World Congress, Prague, Czech Republic, (2005).

27. M. Spong and M. Vidyasagar, Robot Dynamics and Control (John Wiley and Sons,
1989).

28. D. Koditschek, “Natural motion for robot arms”, Proc. IEEE Conference on De-
cision and Control, Las Vegas, NV., 733-735 (1984).

29. R. Ortega, and M. Spong, “Adaptive motion control of rigid robots: a tutorial”,
Automatica, 25 (6), 877-888 (1989).

30. J.J. Craig, Adaptive Control of Mechanical Manipulators, (Reading, MA, Addison-
Wesley 1998).

31. H. Khalil, Nonlinear Systems, (Prentice Hall, 2002).

32. R. Kelly and J. Moreno, “Learning PID Structures in an Introductory Course of
Automatic Control”, IEEE Transactions on Education, 44 (4), 373-376 (2001).



Control Discontinuo
%






Funciones de Lyapunov para algoritmos de
modos deslizantes de segundo orden: Un enfoque
disipativo

Marisol Osorio! y Jaime Moreno?

! Universidad Pontificia Bolivariana, Escuela de Ingenieria, Grupo de Investigacion
en Automatica y Disefio, Cir 1 No. 70-01 B.11 Medellin. Colombia
marisol.osorioQupb.edu.co,

2 Universidad Nacional Auténoma de México (CNAM)

Instituto de Ingenieria, Editicio 12, Circuito Exterior, 04510
Meéxico D.F.,México
JMorenoP@iingen.unam.mx

Resumen Este articulo presenta el analisis desde el punto de vista disi-
pativo del algoritmo Super Tuwisting, una reconocida metodologia para
obtener modos deslizantes de segundo orden (MDSO) que se utiliza am-
pliamente en la literatura para el disefio de controladores, observadores
y diferenciadores exactos. El analisis disipativo desemboca en la obten-
cién de funciones fuertes de Lyapunov para el algoritmo Super Tuisting,
lo que no ha sido reportado hasta el momento en la literatura, y que
comporta la posibilidad de disponer de muchas nuevas herramientas de

andlisis y diseilo en el drea de investigacién en Modos Deslizantes de
Orden Superior.

Key words: Modos Deslizantes, Super Tuwisting, Disipatividad, Analisis
de Lyapunov

1 Introduccién

Las estrategias de modos deslizantes para control y observacién se utilizan am-
pliamente debido a su convergencia en tiempo finito y robustez ante perturba-
ciones. La teoria y la préctica del control por modos deslizantes ha sido pro-
fundamente estudiado [1,2,3,4,5,6,7,8]. La observacién basada en algoritmos de
modos deslizantes es un tépico de creciente interés [9,10,11,12,13]. Normalmente,
los modos deslizantes se obtienen por inyeccién de un término discontinuo de-
pendiente del error de la salida. Esta inyeccion se disefia tal que las trayectorias
permanecen en una superficie en el espacio de error, en lo que se conoce como
modo deslizante [8]. Este procedimiento permite el rechazo de algunas clases de
perturbaciones e incertidumbres [12].

Levant (5,6] define el orden de los modos deslizantes por medio de un sistema
dindmico suave con una funcién suave de salida o, realimentado a través de un
sistema dindmico que puede ser discontinuo, con la salida del lazo cerrado forza-
da a ser cero. Entonces, dado que las sucesivas derivadas con respecto al tiempo

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 297-306
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0,6,...,0(m1 son funciones continuas de las variables de espacio de estado del
sistema en lazo cerrado, y el conjunto 0 =6 = ... = o{"~!) = 0 es no vacio y
consiste en trayectorias en el sentido de Filippov [14], se dice que el movimiento
enel conjuntoec =6=...= o(r=1) = 0 es un modo deslizante de . Se
supone que la -ésima derivada (") es discontinua o no existe.
El modo deslizante estandar es el de primer orden (i.e. & es discontinuo) [5.6].
Se sabe que este modo deslizante es robusto y muy preciso con respecto a varias
clases de perturbaciones internas y externas [7], pero esté restringido al caso
en que el grado relativo de la salida es 1, i.e., la inyeccién discontinua aparece
ya en 6. En este caso, el suicheo de alta frecuencia que presenta la salida en el
modo deslizante puede ocasionar un efecto conocido conio 2,7]. Los
modos deslizantes de orden superior (HOSM, por sus siglas en inglés) aparecen
en algunas ocasiones en sistemas con control por modos deslizantes tradicional, y
en otras ocasiones son introducidos deliberadamente, dado que se ha encontrado
que los HOSM convergentes en tiempo finito preservan las caracteristicas de los
modos deslizantes de primer orden y pueden mejorarlos, si se disenan apropia-
damente, en el sentido de eliminar el [5,6].
Para los modos deslizantes de primer orden es comin usar funciones de Lyapunov
para estudiar estabilidad, robustez y convergencia en tiempo finito [8,12,13]. Has-
ta ahora, no habian sido desarrollados tratamientos similares para HOSM. En
vez de ello, es comn utilizar métodos basados en homogeneidad o curvas limite
de trayectoria para estudiar convergencia [3,10,11].
En [10,11] se propone una estrategia de observacién en modos deslizantes de
segundo orden (MDSO) basada en el algoritmo (3] . Alli, 1a con-
vergencia en tiempo finito se comprueba mediante el uso de una curva limite
de trayectorias, y se analiza la robustez de la estrategia frente a perturbaciones
acotadas. Aqui se analiza de forma genérica un algoritmo similar, de manera que
podria ser aplicado tanto a control como a observacién. Se estudia el algoritmo
desde el punto de vista disipativo, lo que permite obtener una funcién de Lya-
punov. La convergencia en tiempo finito se asegura entonces mediante la funcién
de Lyapunov hallada a partir del andlisis de disipatividad. El uso de funciones
de Lyapunov permite ademss la simplificacién del método de diseno pues hace
posible obtener funciones explicitas en términos de caracteristicas conocidas del
sistema y las perturbaciones.
En lo que sigue, se dan algunas bases sobre Sistemas Disipativos (Seccién 2) y se
presenta el andlisis disipativo de una estructura lineal basica (Seccién 3), como
introduccién al andlisis disipativo del algoritmo en si (Seccién
4). Por ltimo, se dan algunas conclusiones al respecto.

2 Sistemas Disipativos

Considérese un sistema dindmico no lineal

Dy {Z :g ((::3 1)
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con entradas u € R™, salidas y € RP y estados z € R™.

Para el estudio de sus caracteristicas disipativas, En se define conjuntamente
con una funcién w(u(t), y(t)), lamada Tasa de Suministro, tal que j“." ko (¢)] dt <
oo para cualquier (¢o,t;) € RY, i.e. w es localmente integrable.

Definition 1. (15] Un sistema dindmico Ly, con tasa de suministro w(u(t), y(1)),
es Disipativo si eziste una funcidn escalar no negativa V(z), llamada Funcién
de Almacenamiento, tal que para sodo (to,t1) € R‘{, Toyzi €R", yue R™,

to
Vo)t [ w2 V). @

1
Zo son las condiciones iniciales del estado de X dodas en t = ¢, vz esel
estado alcanzado en el tiempo t;, con condiciones iniciales zg, ante una entrada
u. La inecuacidn (2) se conoce como Desigualdad de Disipacién. Es interesante
anotar que si V(z) es diferenciable para todo z € R yu € R™, la desigualdad
de disipacién es equivalente a

V(z,u) < wiy,v). ®

Cuando la funcién de almacenamiento V(z) asociada a un sistema disipativo

tiene un minimo local fuerte en un punto de equilibrio del sistema, entonces ese
punto de equilibrio es estable.

Definition 2. Un sistema lineal dindmico Iy,

_|z=Az+Bu
EL_{y=C: (4)

es Disipativo en los Estados (DE) con respecto a una tasa de alimentacion
w (y, u) si existe una funcién de almacenamiento positiva definida V (z) = zT Pz,
de tal manera que a lo largo de cualguier trayectoria del sistema se satisface que

av (z(¢)
dt

<wly(®)u(t) <&’ Pz, 5)

Si la funcidn de tasa de alimentacidn se define

wo-l[B e

se dice que Ly, es (Q, S, R)-DE.
En ese caso, la condicién (5) se puede escribir en la forma matricial

PA+ATP+¢PPB] _[CTQCCTS]
BTP 0 sT¢ R ="

con P simétrica y positiva definida, y ¢ > 0 [16}.

Para una clase de operadores estaticos definidos por medio de funciones multi-
valuadas:

(7
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Definition 8. Una no linealidad sin memoria, multivaluada, variante en el
tiempo ¢ : [0,00) x R? — R™,

yeiﬁ(l.u) ’ (8)

tal que 0 € ¢ (¢,0), es (Q, S, R)-Disipativa ((Q,S,R)-D), si para todat 2 0, y
u € RY se cumple la desigualdad de disipatividad:

w(y,u) = y"Qu +2y7 Su+ uTRu >0. (9)

Es de interés, para lo que sigue, considerar la relacién entre la disipatividad y la
estabilidad en sistemas interconectados que incluyen no linealidades multivalua-
das, para lo que se establece el siguiente Lema.

Lemma 1. Considere el sistema realimentado en la forma de Lur'e:

t=Az+Bu, z(0)==z
y=Cz, u€-¥(Ly), (10)

y suponga que ¥ (,y) es una funcidn vectorial multivaluada de dimension q que
se asume dependiente de o, semicontinua por arriba, medible en el sentido de
Lebesgue y localmente acotada. El conjunto al que pertenece la salida de ¥ es no
vacio, compacto y convezo. Si el sistema lineal (C, A, B) es (- R, ST,-Q)-DE,
y ¥ es (Q, S, R)-D, entonces el punto de equilibrio z = 0 de (10) es Uniforme,
Global y Ezponencialmente Estable (UGEE).

Prueba. La hipétesis sobre ¥ (t,y) asegura la existencia de soluciones para (10)
(17). Supéngase que (7) se satisface con (~R,ST,-Q). Sea V(z) = z7 Pz una
candidata de Lyapunov para el sistema en lazo cerrado. La derivada con respecto
al tiempo de V(z) a lo largo de las trayectorias solucién de (10) es V = (Az +
Bu)T Pz +zT P(Az + Bu), lo que también se puede escribir, con (7) y la iltima
ecuacién en (10): o Ews

v [2]" [PA+ATP PB] [2] . [=]" _CTRC'CTST] [2] _ Tp
T BTP 0 ||u] = |u s¢ -Q [[u] T
Como u € -y y y = Cz, lo anterior se puede escribir: .

e[ (3] -

de lo que se sigue que )
V< -V () (11)

dado que ¥ es (Q, S, R)-D. De la teoria de estabilidad de Lyapunov se puede
concluir que el origen de (10) es Universal, Global y Asintéticamente Estable.

Para probar que la estabilidad del sistema es ademas exponencial, se recuer-
da que V(z) es una funcién positiva definida cuadrética z7 Pz que satisface
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siempre que Amin (P)z2Tz < V (t,2) < Amaz (P)z7z. Con esto y (11), uti-

lizando el conocido Lema de Comparacién (18] se puede concluir que ||z]| <
(,\......-(Pz

A..,...(P)) [lz (to)|| e~(¢/2)(¢=to) y que, por ende, el origen de (10) es UGEE. m
El Lema 1 es una generalizacién del teorema del circulo para sistemas multiva-
luados y establece las condiciones que permiten determinar su estabilidad, con
base en condiciones de disipatividad, cuando los sistemas se pueden expresar en
la forma de Lur’e. Dado que el sistema incluye no linealidades muitivaluadas, es
posible que la inclusién diferencial que lo representa tenga miiltiples soluciones,

en cuyo caso el Lema 1 implica que todas tienden al origen y V(z) = XT Pz es
una funcién de Lyapunov

3 Anadlisis Disipativo de una Estructura Lineal Béasica

Un reconocido algoritmo para control y observacién que usa Modos Deslizantes
de Segundo Orden (MDSO) es el llamado [

= {1:1 = -k |Ill1/2 Slgn (:cl) +Z2+ 01 (xl t) (12)
Iz = —kssign(z,) + 2 (z,t)
donde z; son variables de estado escalares, k; son ganancias a ser disefiadas y

i son términos de perturbacién. Las soluciones de la inclusién diferencial son

trayectorias en el sentido de Filippov [14]. Obsérvese que, a pesar de que sus
propiedades son muy diferentes, el algoritmo

puede ser visto
como una versién no lineal del siguiente algoritmo lineal basico:

&) = —kaz1 + 22 + 01 (2, 1)
PR I ! :
{3:2 = —kyz1 + 02 (z,t) , (13)

Es posible estudiar este algoritmo desde el punto de vista disipativo y corroborar
que es robusto ante perturbaciones acotadas de la forma

loi} < 83y
loal < 8l , (1)

para constantes d3,84 > 0. Obsérvese que (13) es un sistema en la forma de Lur'e
que tiene en la realimentacién un bloque no lineal 9 sin memoria, cuya entrada

es T y cuyas salidas son g, y go: ¥(z;) = [91 gg]T. Definiendo wy = 2% — g

LH y
we =123 — %%, de (14) es posible concluir que
a1 E % e
Wz(w,x1)=w1+w2=[ ] 0 -0 [ ]zo, (15)
T 0 04 9 T

W2 es una funcién de alimentacion con respecto a la cual 4 es disipativo, o de otra

Lo
forma, ¥ es (Q,S,R)-D con Q = Y ,S= {0

1 y R = 2. Para cumplir
0 -8 0]
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el Lema 1 es necesario encontrar V(z) = T Pz, ka2 y k; tal que el sistema lineal
de lazo abierto con entradas u; y u2

[ &1 = —koz1 + T2+ w1, 2= —kaTi +u2 16
EL { y=21, ( )
sea (—R, ST, —Q)-DE, esto es, que
Wiz, u) — V(z,u) > ez Pz (17)
para algin € > 0 con
T
. —k2 1 —ka 1 T
_.T
V(z,u)==z (P [—k4 0] + [~k4 0] P) T +2u” Pz (18)
-200 0
217000 0] [z
Wl(yyu)=wl(zlru)= u] 00 -lg 0 ul (19)
1
000 3
Una posible eleccién de P, k2 y k4 para que (17) se cumpla es:
3§ —m
P=1 71 vl
m 463464
(20)

_ [ 424165818282 | (11-v3)s: 531 16k 4 (-v3)st
k "[ TE +2(J3_1)ag svi-10 ¥ ke = 1)5, 2(V3-1)63°

De esta forma, analizando la disipatividad de (13), se ha obtenido una funcién
de Lyapunov para X, y ademds, del Lema 1 es posible concluir que el origen de
X es UGEE.

4 Analisis Disipativo del Algoritmo Super Twisting

Definase (T = [Izlll/ % Signo (z1) , ’.722]. De esta forma, (12) puede escribirse

{cl s (—hat Signo (1) +22 + 01 (2)
(2 = —ks Signo (z1) + ¢2 (z)

L [[-5%0+% &
—[{[ ~k31 ’ J i [QZTCII]} 'C” A+ Ba}

~1p 1 101 _ 1y
4= [—21;31 5] b= [0 1J yes [ezfcll] 22)

(21)

con
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Escrito asf, se hace evidente la semejanza estructural entre (12) y (13). De esta

forma, el anilisis desde el punto de vista disipativo de (12) puede hacerse de
manera similar » como se hizo para (13).

Es posible entonces definir un sistema =, dado por AC + Bj. Este es un sistema
en la forma de Lur’e cuya realimentacién consiste en el bloque no lineal sin
memoria con entrada () y salida g. Supéngase que los términos de perturbacién
en (12) estén dados por |e1| < 81 1z:11'/? y |ez| < &2 , lo que equivale a

2061 <& 1al » & < &Gl . (23)

Definiendo wy = ¢ — 4};— ywr=¢ - ?5—. de (23) es posible concluir que

AT "3‘} 00
Wi =a+ar= (2] | 0 ol [ 20
0 0 2

W es una funcién de alimentacién con respecto a la cual § es disipativo, o de
-1 0
otra forma, g es (Q,S,R)-D con Q = [ g? 'Z" ,S= [?)] y R =2. Se busca
3

entonces V(C) = (TPC, k1 y ka tal que el sistema lineal de lazo abierto con
entradas u; y uz

Sy 1 {C1_= -804+ S +u, G=-kG+up (25)
¥y=GQ

sea (—R, ST, —Q)-DE, esto es, que

Wi (¢ u) = Vi(¢u) 2 T P¢

(26)
para algin € > 0, con V7, la derivada de V éirlas'-'.ray_ectorias de =,
Vi(Gu) = ¢T (PA+ ATP)C 4+ 2T P @)
v
-2000
F|000 0]
Wily,w) =Wi(Guu) = | ) | o o?ll, ol lal- (28)
000 é
Una posible eleccion de P, k; y k3 para que (26) se cumpla es:
8 1
B 3% - ky = [2 4 & (1605147 | 6 (Q_éz—ﬁ)
=|_1 el B={F+8 Ve ) tas| edme ) ¥
m 46,03 (29)

[(vZ-1)(326} +2)+83 (171 v2-147)] (12v2-13) 43283 (11- v2) (V2 ~-1)’
ks = 12883 (Va-1)° :
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Si se divide (26) entre |(1], 1a desigualdad no se altera. Obsérvese que V(C.u) =

";("1 es precisamente la derivada de la funcién de Lyapunov propuesta, pero ha-
1

llada en las trayectorias del sistema no lineal =. Con ello, W((.u) = ‘2’. es

una funcién de alimentacién con respecto a la cual = es disipativo, y por ende.
estable.

Nota 1 Después de alqin trabajo algebraico, es posible escribir en términos de
los estados originales 71 y 2 .V {z), lo que pone de manifiesto que es continua
pero no diferenciable: i

, 126 (v2-1) 1 :
V(z) = :1_}_{ [Izll (_J_xl - ) +13 (__52— B 3;) + (Iz1|Signo (z,) - 32)2] .
(30)

con lo que se requicre para su tratamiento alguna versidn no suave de la teoria de
Lyapunov (Véase [19] o el articuio tulorial reciente [20]). Nétese que la versién
usual para funciones de Lyapunov lipschitzianas [14,17,21] no es de utiidad aqui
porque V(z) no es localmente Lipschitz. Por ende, no se deberia usar el Gra-
diente Generalizado de V(z) sino su Subdiferencial Prozimal [19]. En este caso,
sin embargo, es posible usar un método mds simple debido a que las trayectorias
de estado p (t,Zo) de la inclusién diferencial (12) son funciones absolutamente
continuas y por ende V (¢ (t,Z0)) es una funcion continua del tiempo. Debido
a la no lipschitcidad de V (z), no es posible asegurar la continuidad absoluta de
V (¢ (t,20)), ni su diferenciabilidad. Sin embargo, V (z) es continuamente dife-
renciable, ezcepto en el conjunto S = {(z1,72) € R? | z; = 0}. Sin embaryo, las
trayectorias del sistema (12) cruzan la superficie de S y no pueden permanecer
en ese conjunto, excepto cuando alcanzan el origen z = 0. Esto significa que
V (¢(t,z0)) es diferenciable para casi todo t, y en los valores en que es dife-
renciable, la derivada puede ser calculada en la forma usual, aplicando la regla
de la cadena. O sea que es posible aplicar el teorema de Lyapunov considerando
solamente los puntos en que V (z) es diferenciable.” .

Nétese adicionalmente, de (26) y el Lema 1, que V{(,u) < —%—EP. Como ¢, =
|z1*/* Signo(z1), V < _——TI::I‘: . Como V = (TP(, se puede afirmar que es
acoteda: Ania {P}IGl; < V< dants {P}ICI, con [[€13 = Iza] + 23 s norma
Euclideana de ¢. Dado que |z;|"/? < ||¢|l, < "!.'?:’._((‘_:’% se concluye que V <
—qVY2  donde v = eA2 {P} . Ya que la solucién de la ecuacién diferencial
¥ = —yv*/2 con condiciones iniciales v (0) = vy > 0 estd dada por

A A
() = (vo - Et) (31)
resulta, del principio de comparacién (18], que V (t) < v (t) cuando V (o) < vp.

De (31) se obtiene que V' (¢ (t)), {(t), y por ende z (t), convergen a cero en tiem-
1/2
po finito y alcanza ese valor a lo sumo después de T = %ﬂz unidades de
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tiempo.

En este punto, es interesante analizar las dos estructuras que se han estudiado:
Un algoritmo lineal y uno no lineal MDSO Super Twisting. Es posible observar
dos diferencias notables entre ellos. Primero, sus propiedades de convergencia son
diferentes. Mientras que el sistema lineal converge ezponencialmente, las trayec-
torias del algoritmo MDSO Super Twisting convergen en tiempo finito. Esto es
debido a que el algoritmo MDSO no es localmente Lipschitz en el origen, lo que
significa que su cornportamiento alrededor del origen es muy fuerte, en compara-
cién con el caso lineal. Por otro lado, los términos de correccion lineal son m4s
fuertes de los del algoritmo MDSO lejos del origen. Estas diferencias causan un
contraste adicional: Las perturbaciones que cada algoritmo es capaz de manejar
son diferentes. Las que el sistema lineal puede soportar crecen linealmente, son
mas fuertes lejos del origen que cerca de €l, mientras que lo contrario ocurre
con el Super Twisting. En ese sentido, se trata de dos herramientas con utili-
dades diferentes que podrian ser combinadas més adelante utilizando el analisis
de Lyapunov que se ha desarrollado aqui para su estudio.

5 Conclusiones

En este articulo se propone por primera vez una forma estructurada de hallar
funciones de Lyapunov fuertes para una clase de algoritmos en modos deslizantes
de segundo orden: El algoritmo Super Twisting. El método para hallar estas fun-
ciones se obtiene por medio de la fuerte analogia que se puede encontrar entre el
algoritmo MDSO Super Twisting y una estructura basica lineal. El algoritmo Su-
per Twisting es ampliamente usado para el disefio de controladores, observadores
y diferenciadores exactos, y presenta importantes propiedades de convergencia en
tiempo finito y robustez ante perturbaciopes fuertes. Comparado con los modos
deslizantes de primer orden, que también peseen-esas propiedades, las trayecto-
rias obtenidas mediante Super Twisting son mas suaves, y evitan el fuerte efecto
de chattering que se presenta en los modos deslizantes tlasicos.

Se espera que disponer de funciones de Lyapunov’permita profundizar mucho
més en el estudio del Super Twisting y otros algoritmos de modos deslizantes
de orden superior, de manera que sea posible entender mas completamente su
naturaleza y propiedades y disponer de mejores herramientas de diseio.
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Resumen Este articulo considera el problema de regulacién y seguimien-
to para un sistema de levitacion magnética. Es bien sabido que el prob-
lema de control para este tipo de sistema es complicado debido a las no
linealidades asociadas con la dindmica electromecanica. En este articulo
se presenta la evaluacion experimental de dos controladores no lineales,
basados en las metodologias de linealizacién exacta y modos deslizantes,
ambas estrategias de control son comparadas, obteniéndose mejores re-
sultados experimentales con la metodologia de modos deslizantes.

1. Introduccién

El disefio de leyes de control para sistemas de levitacién magnética no es
reciente, sin embargo existe el interés de mejorar el desempeio de éstas, debido
a que este principio es usado en algunos sistemas industriales como: el tren de
suspensién magnética de alta velocidad, levitacién de modelos de tinel de viento,
aislamiento de vibracién de maquinas sensibles, rodamientos magnéticos, guiado
de cohetes , y levitacion de losas metalicas durante el proceso de manufactura.

Es bien sabido que este tipo de sistemas tiene un comportamiento inestable
y su modelo matemadtico es descrito por ecuaciones diferenciales no lineales.
Las leyes de control mds comunes encontradas en la literatura para este tipo
de sistema son: leyes de control lineal, linealizacién por realimentacion (lineal-
izacion exacta), modos deslizantes, control Hy,, “backstepping” y recientemente
se introdujo la metodologia IDA-PBC. En este trabajo se presenta la evaluacion
experimental de las metodologias de linealizacién exacta y modos deslizantes,
las cuales fueron desarrolladas desde la perspectiva de [1] y [2], pero también
se consultaron las siguientes referencias: en [4] los autores describen y proponen

* Este trabajo fue financiado por CONACYT y DGEST.

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 307-316
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un modelo no lineal para el sistema de suspensién magnética, ademds proponen
una ley de control no lineal basada en geometria diferencial (linealizacién exac-
ta). La misma estrategia de control (linealizacién exacta) fue utilizada en (3],
donde los autores afiaden un observador para estimar la velocidad de la esfera.
Continuando con la linealizacién exacta, en [6] es considerada la libertad en la
transformacion de coordenadas como una ventaja por encima de disturbios im-
pulsivos en el sistema. En (7], se propone un controlador por modos deslizantes
considerando un simple modelo lineal. Los controladores evaluados en este articu-
lo, tienen un mejor desempefio que los presentados en [4], [5] ¥ [7]. Ademés es
importante mencionar que estos ultimos solo consideran el caso de seguimiento.

El articulo estd organizado de la siguiente manera. En la seccién 2, se presenta
el modelo dindmico del sistema de levitacion magnética. La Seccién 3 estd desti-
nada a explicar las estrategias de control. En la seccién 4 se describe brevemente
la plataforma experimental. En la seccién 5 se presentan los resultados experi-
mentales y finalmente en la seccién 6 se presentan las conclusiones.

2. Modelo Dinamico

Considérese el sistema de levitacién magnética mostrado en la Figura 1, en
el cual un electromagneto ejerce una fuerza de atraccién para levitar una esfera
metélica. Aplicando la ley de tensiones de Kirchhoff al circuito electromagnético
y usando la segunda ley de Newton para modelar el desplazamiento de la esfera,
se tienen la siguientes dindmicas [9):

u=Ri+ 2 (L)) 1)
my =mg+ %z’"’ag‘fly) (2)

donde u es la tensién de alimentacién del electromagneto, 7 denota la corriente
en el electromagneto, g es la constante de gravedad, m es la masa de la esfera, R
es la resistencia del alambrado, y es la distancia medida de la cara superior de la
esfera con respecto a la cara inferior del electromagneto, c es el rango maximo de
operacién del sistema, y L(y) es la inductancia variable del sistema, que puede
ser representada como [3]:

k
Liy) = —y + Lo (3)

Los pardmetros k, Loo, ¥ Yo son constantes positivas y forman parte del modelo
(3), que reproduce el comportamiento dindmico de la inductancia del sistema,

cuando la esfera estTa" en levitacién. Definiendo el sistema en espacio de estados
comoz=[y y i,y rescribiendo las ecuaciones (1) y (2) se tiene el siguiente
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Figura 1: Sistema de levitacién magnética

sistema no lineal expresado en la forma & = f(z) + g(z)u

d|Y k g’ 0
% = "mmar 9|+ 0 u ()

1 i{ky—Rlyo+y"? -L—ML_k
Fljo+vi+ Lo ty? =lite. ¥
3. Estrategias de Control

3.1. Linealizacién Exacta [1,2,6]

Considérese el siguiente sistema de una entrada y una salida descrito por

& = f(z)+g(x)u (5)
y=h(z) (6)

donde ¢ = [z, z,..., xn]T es el vector de estados, f y g son campos vectoriales
suaves y = x° es un punto de equilibrio, i.e. f(z°) = 0. El problema de
la linealizacion exacta es: dado el sistema (5), con y = h(z), para la cual el
sistema tiene un grado relativo r = n (igual a la dimensién del espacio de
estado), encontrar si es posible una realimentacién 4 = a(z) + f(z)v y una
transformacion de coordenadas & = ¢(z), tal que el correspondicnte sistema en
lazo cerrado, usando la realimentacion, en las nuevas coordenadas es lineal y
controlable, como lo describe la siguiente ecuacion:

§=At+By (7)
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Entonces. si se encuentra una funciéon h(z) para la cual r = n, la linealizacién
por realimentacion esta dada por

Lyh(z) 1

== + v 8
"= TLgLyhe) | LgLy h(=) ®)
con la siguiente transformacién de coordenadas
n—-1 e
€= [h(:r:), Lh(@),n L h(:c)] )

donde L gh(x), ... LgL}“lh(z) son las derivadas de Lie [1].

Tomando como salida y (posicién de la esfera), el sistema (4) tiene un grado
relativo r = 3, por lo tanto la transformacién de coordenadas estd dada como

& =h(@) =y (10)
&2=Lsh(x)=y (11)
& = Lh(z) = —5;[%—15 (12)
cuyas derivadas son
& =Lgh(z) =& (13)
b= szh(iv) =§3 (14)
&= Lsfh(z) + LgL}h(:z:)u (15)

sutituvendo (8) en (15), se tiene el sistema descrito en (7), el cual es lineal y con-
trolable en la forma de cadena integradores. Sobre el sistema lineal obtenido, se
puede tomar v. como una realimentacién de estados de tal manera que estabilice
asintoticamente al sistema alrededor del equilibrio.

La ley de control, para el caso de regulacién que se obtuvo, se desarroll6 a
partir de (8), y después de ciertas manipulaciones algebrdicas se tiene la siguiente
expresion

ilos | p M0t YLalyo+yl +E] (16)
Yoty k 3

donde v es la realimentacién de estados y se expresa como

v = —koey — kiez — kae3 + kaep (17)
: 2
cone=y—yae2="Y €= [—%W + g], y finalmente eg = [(y — yq)dt

es agregado para reducir el error de estado estacionario [2]. Las constantes kg,
k1. k2 y k3 se determinan de tal manera que |sI — (A — Bk)| sea Hurwitz, donde
I es la matriz identidad.



Evaluacion experi | de controladores no lineales 311
La ley de control para el caso de seguimiento se expresa como 2]
_ L}h(a:) N 1 T
Lol h(z) * LgLy h(m) Y (18)

donde yg es la n-enésima derivada de la sefial de referencia y4. La ley de control
para el caso de seguimiento se desarrollé a partir de (18) y se expresa como

_ Lo . mypo+yLoolyo+yl +k, .
Y= ey T i w+¥q) (19)

con la siguiente realimentacién de estados
v = —koey — kiez — kze3 (20)
dondeey =y —ya,e2=9Y—Yay €3 = [—zL

i? - -
miosy? 79— yd]- Nétese que en el
caso de seguimiento, no se incluye ninguna accién integral.

3.2. Modos deslizantes [2,7,8]

Para el disefio del control por modos deslizantes, se parte de la transformacin
de coordenadas realizada en la secciéon de linealizacién exacta (13)-(15) y se

asume que el sistema (4) tiene un grado relativo r = n. La estructura de control
por modos deslizantes se obtiene como (2]:

1
u= —m[koel +...+k,,_1e,-+L'}h(:r)]+v (21)

f

El disefio de la accién de control puede ser tratado basandose en diferentes es-
trategias, siendo una forma directa definiendo una funcién de Lyapunov que haga
de la superficie deslizante una region atractiva para las trayectorias del vector
de estados (8], para este caso en particular se omite el andlisis de estabilidad
por cuestiones de espacio. Por la tanto la variedad deslizante se selecciona de
tal manera que los errores del sistema convergan a cero en un tiempo finito y

permanezcan dentro de la variedad para todo tiempo futuro y se define como
como [2]:

8 =koeo + ke +... + kn-1€n-1+€, =0 (22)

El objetivo de control, para el caso de regulacién, es disefiar una ley de control por
realimentacién de estados tal que la salida y siga asintéticamente una referencia

constante yq. La ley de control obtenida para el caso de regulacién se expresa
como

_myo+yle

L +k
u=T o UM e+ kien + hoey + Lch(@)+v  (23)
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con
v = —f(z)sgn(s) (24)

donde sgn(-) es la funcién signo y s = koeo + kiey + kze2 + es. Ademas, debe
cumplirse la desigualdad

o(z)
B@)2 T+ Bo (25)
donde By > 0, y o(z) se acota de la siguiente manera

Az, v,w,1)

< o(x) + Kolv 0<kKko<1 26
Lgth(:t) < o(x) olvl, (26)

De (26) se selecciona ko = 0y se observa que A(z,v,w,r) = 0 debido a que en
el sistema (4) no se incluyen incertidumbres paramétricas, por lo tanto g(z) es

cualquier constante mayor que cero.

Para reducir las oscilaciones ( ) causadas por la funcién sgn(.), ésta
puede ser aproximada por la funcién sat(-) (saturacién), por lo tanto la ecuacién

(24) puede rescribirse como

s
v=—p(a)sat 3) 27)
donde € es una constante positiva y la funcién saturacién tiene la forma
5 -a f<a
sat(—)= 2 —a<i<a " (28)
€ s
a e>a

El objetivo de control, para el caso de seguimiento, consiste en disefiar una ley
de control por realimentacion de estados tal que la salida y siga asintdticamente
una referencia variante en el tiempo y4. La ley de control por modos deslizantes,
para el caso de seguimiento, se expresa como

1 n _yn
u_—m[klez'*'.u'*‘kr—ler'*'[’fh(m) yd]+v (29)

Realizando las derivadas de Lie correspondientes, se tiene que

Yo + ¥l Leolyo +y] + &
U= E.yo Y. OOI:yO y] ][kle2+k2€3+L}h(Z)- yd]+v (30)

k 1

Para el caso de seguimiento, témese (27) con s = k;e; + koea + €3 = 0 y ademds
para ambos casos tomense los errores del controlador via linealizacién exacta.



Evaluacion experimental de controladores no lineales 313

4. Descripcién de la Plataforma

La plataforma experimental estd compuesta de un sistema de levitacién
magnética MagLev (ver Figura 2), disponible por Quanser, ¥ una computa-
dora personal con la tarjeta de adquisicién de datos MultiQ PCI, también de
Quanser. La instrumentacién de las leyes de control, en tiempo real, se lleva a
cabo mediante el paquete simulink de Matlab.

Figura 2: Sistema de levitacién magnética MagLev

Los valores numéricos de los pardmetros de la plataforma experimental Ma-
glev [10] son: m = 0.068 [kg], g = 9.81 [8], R = 11 [@2], ¢ = 0.014 [m],
yo =2 x 1078 [m], Lo, = 363 [mH], k = 6.5308 x 10-5 [\Tf]

5. Resultados Experimentales

En esta seccidn se considera el problema de control para el caso de regulacion
y seguimiento. En la Figura 3 se presentan los resultados experimentales, para
el caso de regulacién, con los controladores desarrollados en la seccién 3. En la
Figura 4 se muestran los experimentos obtenidos para el caso de seguimiento. Al
comparar los incisos (a) y (b) de la Figura 3, se puede observar que el controlador
via modos deslizantes presenta un mejor desempefio, debido a que su respuesta
tiene un comportamiento dindmico mds répido, ante el cambio de la entrada es-
calén. Aun asi la respuesta experimental del controlador via linealizacion exacta
es aceptable.

En los experimentos de seguimiento, para ambos controladores se observa
que inician en una condicién inicial de 0.0075 [m] y a partir de cierto instante
de tiempo se inicia el seguimiento. Es importante mencionar que con el contro-
lador por modos deslizantes se pudo levitar la esfera a 9 [mm] para el caso de

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
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regulacién, mientras que en seguimiento se levité hasta 13 [mm], casi el rango
maximo de operacion del sistema MagLev. En lo que corresponde a linealizacion
exacta, la esfera se levité 6 [nun] en regulacion y 10 [mm] en seguimiento.

———— Experaneuto

————Expenmento

Refervnan

= 13 J g 13
i [ e
¢ o:;\_—' ¢ ':[
g '°l e % .l A Jt’WW\n
14 8
2 nzl. ™ I."
;H ia “W i
° 2 e pe H. J 0 o 2 CE—— 0
(a) (b)

Figura 3: Respuesta experimental del sistema (regulacién) (a) L. Exacta; (b) M.

Deslizantes

Las ganancias que se utilizaron para la sintonizacién experimental de los
controladores, para ambos casos, son las que se presentan en la Tabla 1

Tabla 1: Ganancias de los controladores

L. exacta [|M. Deslizantes
ko = 3000000{|ko = 10
k1 = 200000 ||k, = 9000
k2 = 800 k2 = 200
ks =100 S =
o=1
=1
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. Experimento —Cond.c:6n Inicial R forrncia
[X] cia
(X1 s
7 \
il
2 0 0 0 1

12

Posiciéo fmm]

ot

P

Corriente [A}

g 18 ({0/ W

5 18

g b A\'\\\WJJ/~ “‘V
] 2 ‘T;mpo i.)‘ 8 10

(a) (b)

Figura4: Respuesta experimental del sistemna (seguimiento L .
M. Deslizantes ) (a) L. Exacta; (b)

6. CONCLUSIONES

En los recientes afios el disefio de controladores via modos deslizantes, ha
tenido una considerable atencién por parte de la comunidad de coutrol’au-
tomaético. El disefio del control por modos deslizantes tiene caracteristicas que lo
hacen una alternativa atractiva para resolver problemas de regulacién ¥ seguimien-
to en sistemas no lineales, la mds importante es su robustez para modela; incer-
tidumbres y dindmicas no modeladas. El control por modos deslizantes represen-
ta una alternativa para el control de sistemas electromecénicos. Fn este articulo
se demostrd, en pruebas experimentales, que el control por modos deslizantes
tuvo un mejor desempeiio que el controlador por linealizacién exacta (para el
caso de regulacién), debido a que la respuesta obtenida con este controlador
fue més rapida ante el cambio de la entrada escalén. Avin asi ambas respuestas
son aceptables ya que se cumplié el objetivo de control. En la seccién de mod-
os deslizantes se sustituyo la funcién sgn(-) por la funcién sat(-) debido a que
estd ultima es mds suave y no presenta tanto (pequeiias oscilaciones).
Estas pequeiias oscilaciones podrian causar una baja exactitud en el control,
altas pérdidas de calor en circuitos eléctricos de potencia y alto desgaste en las
partes mecénicas.
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Estabilizacion de un péndulo invertido sobre base mévil
mediante control hibrido.
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Abstract. En este trabajo se hace el anilisis del modélo matematico del sistema
péndulo invertido sobre base movil y la implementacion de una ley de control
sugerida por K. Astrom y K. Furuta [1], para resolver el problema del swing-up.
Con esta ley de control mas una ley de control de estabilizacion se resuelven los
dos subproblemas a los que este sistema da origen; lievar al péndulo a la cercania
del punto de equilibrio inestable y estabilizarlo en ese punto, estrategia conocida
por algunos autores como control hibrido. La implementacién de esta estrategia
de control se realizo en el péndulo de la firma Feedback, prototipo que se encuen-
tra en el Laboratorio de Sistemas Dinamicos Controlable de la FCFM-BUAP.
Confirmando que de la teoria a la practica existe un horizonte no despreciable.

1 Introduction

El control de un péndulo invertido constituye un problema clasico dentro del campo
del control no lineal. Existen diferentes variantes del problema, entre las que destacan:
péndulo de Furuta [1], péndulo sobre un vehiculo de dos ruedas con motores indepen-
dientes [2] y péndulo sobre una base (carro) movil [3]; y otros casos derivados de
estas como el péndulo con volante de inercia, el acrobot, el pendubot, el doble péndulo
invertido, etc. A su vez, existe una amplia gama de controladores (lineales, no lineales,

optimos robustos, predictivos, etc.,) que han sido disefiados para estas aplicaciones en
las ultimas décadas.

En el problema del control del péndulo invertido se nos presenta un problema mucho
mas general y complejo que el del simple mantenimiento de la varilla del péndulo en
la posicion invertida (problema de estabilizacion): es el problema de llevar el péndulo
desde la posicion de equilibrio estable (posicion colgante), a las cercanias de la posicion
invertida. Problema conocido como swing up [4}.

El problema del swing up es de distinta naturaleza con respecto al de estabilizacion local
puesto que se trata de un problema global y no lineal. Se trata, por tanto, de un ejemplo
relativamente simple de problema no lineal donde el tratamiento lineal es insuficiente y
que puede sirvir como banco de pruebas para las diversas teorias de control no lineal.
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A g

Fig. 1. Sistema del péndulo de Feedback.

En este trabajo basicamente se pretende resolver el problema de control para el péndulo
de la firma Feedback, para esto, usamos resultados previos obtenidos para este disposi-
tivo como el algoritmo de estabilizacion y técnicas de identificacion trabajadas en [5].
Por lo que si se plantea el uso del enfoque hibrido [6] y usando los resultados previos
antes mencionados, resta hallar un control para el problema del swing up. Sin embargo,
existe en la literatura métodos de control basados en energia para resolver el problema
de swing up, por lo que si optamos por elegir alguno de estos (especificamente el prop-
uesto en [1]), resta la parte de implementacion en el prototipo y la comprobacion de su

efectividad.

El trabajo esta organizado de la siguiente manera. En el segundo apartado se describe el
prototipo que se desea controlar, enseguida se hace analisis del sistema, lo cual consiste
en extraer un modelo matematico simplificado y finalmente se muestran los parametros
experimentales que aparecen en éste. En el apartado tercero se hace sintesis del sistema,
es decir, se disefia un control para la estabilizacion y también un control para el balanceo
segiin [1]. Como cuarto apartado se anotan algunas concluciones y posibles trabajos

futuros.

2 Analisis del péndulo de Feedback.

Descripcion del prototipo

El sistema a controlar es el péndulo de Feedback prototipo que aparece en la figura 1.
Este consiste en dos varillas que giran libremente por uno de sus extremos mediante
articulaciones situadas en una base (con forma de vehiculo), la cudl se mueve sobre
una guia rectilinea horizontal de magnitud constrefiida bajo la accién de una fuerza u
paralela a la guia, provocada por un motor de CD, esta fuerza es la accion de control
con la que se pretende actuar sobre las posiciones de las varillas.
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Modelacion matemaitica del sistema

El sistema del péndulo de Feedback se puede reducir al estudio de un sistema de dos
grados de libertad y un solo actuador, se trata pués, de un sistema subactuado con dos
grados de libertad. Para efectos de la modelacion matematica, consideramos que se
trata de un solo péndulo de estructura rigida que rota en un plano vertical alrededor de

un eje localizado en el centro de la base y perpendicular al plano vertical mencionado
(izquierda de figura 2).

v
‘ y
N ceniro J¢ masa
L °
3 A 4
\\l v
oy Mg v
\
u(t) Ao TE N "
& \ ',’ -r(t) 0 - J;l »——> £
~ e e > base 1ndvil

Fig. 2. Esquema simplificado del sistema (izquierda) y su diagrama de fuerzas (derecha).

Para encontrar las ecuaciones de movimiento del sistema, partimos por anotar las fuerzas
que actuan en el sistema B-P (base-péndulo) a través del diagrama de fuerzas mostrado
a la derecha de la figura 2, en el cual vemos que hay una fuerza de friccién T, que se
opone al movimiento de la base, la fuerza de reaccién ¥ del riel sobre el cual se mueve
la base, el peso del sistema (m.+m))g, y la fuerza de control u. Identificadas las fuerzas
que actian sobre el sistema B-P, se pueden encontrar las ecuaciones de movimiento que
determinan el comportamiento dindmico del sistema B-P; para ello se usan las ecua-

ciones de Lagrange para el caso no conservativo (1) y las ecuaciones de rodadura que
describen el factor no conservativo (2).

d, 6 dL oL
E(E;)_E = (Qu)nc+(Qu)com )]

Y caigi =0 )
i

donde L es lagrangiano del sistema, g, son las coordenadas generalizadas y (Q,,,, e ¥
(Qqy )const Tepresentan las fuerzas generalizadas relativas a fuerzas conservativas y no
conservativas, respectivamente.

El modelo matematico encontrado esta dado por el siguiente sistema de ecuaciones
diferenciales de segundo orden no lineales

2
(J+ MPsin’ x)) % +MP sinx;(cosxz)(%)z — Mglsinxy + Dp = (u— T.)l cosxt3)
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d2x) d*x; 5 dxsy 5
M e Ml(cosxz)?—,z— +M1(smx2)(—;) =u-T, 4)
Estas dos ecuaciones se pueden escribir como
M (x2)X +C(x2,%2)X + G(x2) = T(x2,%2) o)

donde
G= 0 C= 0  xMisinx,
=\ —Mglsinx; )'~ ~ \ 0 %2MPsinx;cosx2 )’

- () )
+ MI*sinx; (u—T.)lcosxa—Dp

M'(x2) en la ec. (5) es una matriz que contiene los pardmetros de inercia y es llamada
la matriz de momentos de inercia o simplemente matriz de inercia; C(x2,%;) produce
términos de fuerzas de Coriolis de la forma %;%; y centrifugas de la forma ,i%; G(x3)
contiene el términos asociado al peso de la varilla que genera momentos de fuerza en
la articulacion por la accién de la gravedad y 7 contiene las fuerzas producidas por el

actuador sobre el sistema.
Auxiliandonos de la ec. (5) y el cambio de variable X; = x3 y x> = x4 donde x3

corresponde a la velocidad del carrito y x4 a la velocidad angular, podemos expresar el
modelo anterior en la forma de Cauchy, de lo cual resulta:

X1 =x3, xi(to)=4d

Xy =x4, X2(to)=b

X3 = A(a(u— T, — pxgsinxz) + cosxa (L sinx; — x4 fp)),

x3(to) =c
x4 = (Icosxy(u— Tp — pxg sinx) + pgsinx, —Xafp),
x4(to) =d
—2,_J - 1 _
dondea=1"+ -0 A= s Y U = (me+mp)l.

De estas ecuaciones en forma de Cauchy se obtienen los puntos de equilibrio, encon-
trando que hay uno inestable en la posicion invertida y multiples estables en la posicién
colgante. Y una estrategia que se usa para estimar una ley de control que estabiliza al
péndulo en la posicion deseada consiste en linealizar al sistema no lineal alrededor de un
punto de equilibrio deseado, este control estabilizara al sistema no lineal alrededor del
punto de equilibrio inestable. El modelo linealizado tiene la forma forma y = Ay + Bu,

esto es;

(6)

+
NI © O
&
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Parametros del sistema

Los parametros principales que son los que aparecen en (6) se hallaron de manera ex-
perimental, para esto, se usaron tanto técnicas de identificacién en linea como fuera de

linea asi como algunos experimentos adicionales [5], tales parimetros se encuentran
resumidos en la tabla 1.

Parametro Unidades|Valor
Parametro u Kg+m 0.023392
Constante de gravedad g| % 9.8

Momento de inerciaJ  |Kg+m? [0.0246
Friccion del péndulo f,, [Kg* = 10.000107443
2

Parametro a m : 0.01026
Par’ametro / m 0.0167903

Tabla 1. Parametros experimentales del sistema.

3 Sintesis del sistema.
Analisis de estabilidad

Para analizar la estabilidad alrededor del punto de equilibrio inestable, calculamos los
eigenvalores de la matriz 4 de la ecuacion (6) que resulta de la linealizacion, estos
deberan poseer parte real negativa para que el sistema sea asintoticamente estable en la

vecindad de tal punto de equilibrio. La matriz no es Hurwitz por lo que el sistema es
inestable en ese punto [7]. ’

Analisis de controlabilidad

Ahora debemos de verificar que el sistema sea completamente controlable. La matriz
de controlabilidad M = [B 4B A2B 4>B| es de rango 4, por lo que el sistema linealizado
es de estados completamente controlables y en consecuencia el sistema no-lineal es
también controlable en una vecindad del punto de equilibrio.

Diseiio del control lineal optimal

La ley de control que se propone, tiene la forma,

u=-Ky(t) ™

La matriz de ganancias K la podemos construir usando la herramienta de Matlab K =
lqr(4,B,0,R), donde

0 0 1 0 0 1000
RN | o |, _loroo} .~
4=100.14910-69x10-5 | 2= | 0.6044 | 2= | 0010 |¥R=1

09.31870 —0.0043 0.6504 0001
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Y escencialmente se resuelve la ecuacion matricial de Ricatti en horizonte infinito.
Las matrices Q y R que penalizan respectivamente el error del estado y el esfuerzo
de control en principio son arbitrarias, la unica condicion que se les pide es que sean
simétricas y definida positivas, esto para garantizar que el sistema tendra compor-
tamiento asintoticamente estable, pues el sistema es tanto controlable como observable.
Esto asienta las condiciones suficientes para la solucién de la ecuacién de Ricatti y
ahora si tiene sentido hablar de que existe una matriz de ganancias K que minimiza el

funcional de costo.
J= ’ (xTQx +u" Ru)ds
()}

Prosiguiendo con nuestro calculo con matlab, tenemos que,

K = (—0.1000 43.5990 —2.6407 14.3403)
Por lo tanto la ley de control buscada segun la ec. (7) es
u=kiyr +koy2 +ksys + kays 8)

si sustituimos la ecuacion (8) en la ecuacion (6) vemos que con este control la matriz
del sistema modificado y = (4 — BK)y = Gy es Hurwitz, de modo que el sistema en una
vecindad del punto de equilibrio inestable tiene ahora comportamiento asintéticamente
estable. Si graficamos tomando condiciones iniciales en una vecindad del punto de equi-
librio, podremos ver el comportamiento del sistema en una region de estabilidadad. En
la figura 3 se puede ver una grafica que muestra el comportamiento del sistema alrede-
dor del punto de equilibrio para la condicion inicial yo = (0.1 0.1 0.1 0.1].

h o

Y

Posicin inead (x1)
b

o
N

s
[

Velocidad bneal (3)
°

b

3

4 6
Tiempo (Seg)

Fig. 3. Comportamiento del sistema base péndulo con el control.

Al implementar las ganancias obtenemos la respuesta en tiempo real con retardo de
10ms mostrada en la figura 4.
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Fig. 4. Evolucion de las variables de estado con las ganancias encontradas

Para resolver el problema de las oscilaciones en la posicion se uso la siguiente funcién
de control de saturacion;

S(u) = 1.6tanh(u(1]) ©)

Si implementamos esta funcién de control de saturacién la respuesta en tiempo real con
este control se muestra en la figura 5.

2 40 2 )
Tiempo (seg) Tiempo (seg)

0 2 0 60 0 2 «©
Tiempo (seg) Tiempo (seg)

Fig. 5. Evolucion de las variables de estado con las ganancias y funcion de control implementadas
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Control para el balanceo.

El control para el balanceo que usamos es un control por energia basado en [1]. Asi,
para el péndulo simple mostrado a la izquierda de la figura 6, la ecuacion de movimiento
esta dada por (10) considerando el pivote con velocidad sin limites.

J6 —mglsin@ +mvicos8 =0 (10

Las variables de estado son ahora 6 y 6. La energia del péndulo sin control (v=0) esta
dada por (11)
1

E=§Jéz+mg1(cose-1) (11)

La maxima aceleracién del pivote es Vmay = max|v| = ng. Si introducimos las variables
normalizadas @y = 1 /#, T=aptyo=;.La ecuacion de movimiento normalizada

es entonces
d’e
F—sm6+mc056=0 12)

donde |@| < n. La energia total normalizada del sistema no controlado (@ = 0) esta
dada por la ecuacion (13)

1,d0

2(E)z+cose—l (13)

E
E,=—
mgl
El sistema es asi caracterizado por dos parametros solamente, la frecuencia natural de
las pequefias oscilaciones @y y la aceleracion maxima normalizada del péndulo n =
&é“. El modelo dado por (10) es localmente controlable cuando 6 # .

y
ry Yy
—
u(t)
: |
0 \ g
c'\
P, e
% \\o A
o) “ =y
Y B T

Fig.6. Péndulo simple con aceleracion del pivote (izquierda) y su ilustracion geométrica
(derecha). '
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Para balacear el péndulo a la posicion vertical hay que dar a este una energia correspon-
diente a la posicion vertical (derecha de la figura 6). Esta corresponde a la trayectoria:

E= %Jé’ + mgl(cos — 1) (14)

la cual pasa a través del punto de equilirio inestable. Una estrategia diferente es capturar
al péndulo cuando este pasa por el punto de equilibrio inestable. Tal estrategia también
puede capturar el péndulo incluso si hay un error en el control de energia y no pasa por
el equilibrio deseado. La energia E de el péndulo no controlado es dado por la ecuacién
(11). Para realizar un control por energia es necesario comprender como la energia es
influenciada por la aceleracion del pivote, para ello calculamos:

dE o 3¢ 5 .
aZr =J06 —mglOsin@ = —mulbcosO (15)

Para incrementar la energia la aceleracion del pivote u debe de ser positiva cuando

la catidad 6 cos @ es negativa. Una estrategia de control es ficilmente obtenida por el
; . ; —Ey)?

método de Liapuov, si ecogemos V = LE—;"-L

dv :
~7 = ~Mik(E ~ Eq)B cos6)? (16)
y podemos usar la la ley de control
u=k(E - Eg)fcos6 17

Vemos que la derivada de la funcion de Liapunov disminuye mientras 6 #0ycos#0.
Esta estrategia conduce la energia hacia su valor deseado E o- Para cambiar la energia
tan répido como sea posible la magnitud de la sefial de control deberd ser tan grande
como sea posible. Esto es logrado con la ley de control (18).

u = ngsign((E — Eg)@ cos ) (18)

la cual conduce a la funcién ¥ = |E — Eq| a cero y E hacia Eq. La ley de control puede
resultar inadecuada. Esto puede ser evitado con la ley de control (19).

u = satng(K(E ~ Eo)sign(6 cos ) (19)

donde sat,g denota una funcién lineal la cual se satura en ng. La estrategia (19) se
comporta como el controlador lineal (17) para pequefios errores y como la estrategia

(18) para grandes errores. En la figura 7 se muestra la respuesta en tiempo real con los
dos controles implementados.

4 Conclusiones,

En este trabajo se retomo la idea de usar un control lineal optimal proporcional al vector
de estado junto con un control saturado, para resolver el problema de estabilizacion del
péndulo invertido del prototipo de Feedback.
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Fig. 7. Evolucién de la posicién angular y posicion lineal con los controles implementados.

Por otra parte se implemento el control no lineal basado en energia propuesto por [1]
para resolver el problema del swing up.

Finalmente, se implementaron los dos controles siguiendo la idea del control hibrido a
fin de llevar el péndulo de la posicién colgante inicial a la posicién invertida final.

A futuro se puede encontrar un control cuya respuesta en tiempo real muestre carac-
teristicas de desempefio mas dinamicas en relacion a las encontradas hasta ahora.
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Synchronization in Nonlinear Systems Under
Multiplicative Perturbations Over its Linear
Parts
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Abstract. The objective of this paper is to show that under a defined
multiplicative group, hyperbolic equilibrium points of a dynamical sys-
tem are preserved along the stable and unstable manifolds. As a conse-
quence, synchronization is also preserved for a master/slave system con-
figuration. The properties of this multiplicative group are determined
through the use of simultaneous Schur decomposition.

Key words: Control, Preservation of Synchronization, Chaotic systems,
Nonlinear systems, Output feedback and Observers

1 Introduction

The study of synchronization preservation is relevant when it comes to chaos
control problems. As a matter of fact, the generalized synchronization can even
be derived for different systems by finding a diffeomorphic transformation such
that the states of the slave system can be written as a function of the states
of the master dynamics (see [1] and references therein). This result can be seen
as & timely contribution; however, in accordance to the goal of keeping intact
the stability under the transformation, a new question arises: how can stability
be preserved under transformations suffered by a dynamical system? An answer
to this question might allow us to ensure synchronization in strictly different
systems, in the sense that stability of the error dynamics is preserved under the
transformation. Preservation of stability for a class of nonlinear autonomous dy-
namical systems has been reported in the last decades [2]. The underlying idea
is to preserve the stability properties under transformation of finite-dimensional
dynamical systems. In the case of linear dynamical systems there exist several
results of stability preservation, for instance in [3-5], stability is asymptotically
preserved using transformations on rational functions in the frequency domain.
We present a simple extension of the Stable-Unstable Manifold Theorem, based
on the preservation of the signature of the real parts of the eigenvalues of an
underlying Jacobian matrix. The developed methodology is based on the use of
matrix theory tools, specifically, simultaneous Schur decomposition, the multi-
plicative group structure for triangular and diagonal matrices, the closure under
product of positive definite matrices and the eigenvalue sign-preservation for
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both real and complex matrices under matrix multiplication. The results on
preservation of structure, stability and synchronization based on the extension
of the stable-unstable manifold theorem show that stability and synchronization
can be preserved by transforming the linear part of the synchronization system.

2 Structure Preservation

In this section we present the necessary definitions and results that will allow
us to prove the main propositions of this paper. The results will be used in
section 4 where we will present some examples on preservation of synchronization

in dynamical systems.
Simultaneous Schur decompositions are defined as follows

Definition 1. The group of matrices Ai, A2, ..., An is said to be Schur si-

multaneously decomposable if there ezists a unitary matriz U, where UU T =
UTU = 1, such that
A =UTUT, Ap=UTU", ..., A, =UTUT
where T; is an upper triangular matriz.
For the following discussion consider the dynamical system described by
&= f(z)
where z € R® and f : R® — R" is a continuous differentiable function of its
argument. Let A = %zf be the Jacobian matrix associated with f evaluated
Zo

at an equilibrium point zo.
We introduce the following lemma in order to establish structure preservation

under matrix multiplication of simultaneous Schur decomposable matrices.
Lemma 1. The modifying matriz M, which is a simultaneous block diagonal
Schur decomposition of our dynamical system’s associated Jacobian matriz A,
will maintain the system’s structure.
Proof. We propose a matrix M that is a block diagonal simultaneous Schur
decomposition to our matrix A

A=UTUT

M=UDyUT
then our modified system will now become

MA=UDyUTUTAUT = UDyTAUT = UTAUT

Thus preserving the system’s structure.

This small proof enables us to pursue the definition of a multiplicative group
under the product of simultaneous Schur decomposable matrices. What follows
now is the explicit definition of the multiplicative group and its properties which
allow for preservation of stability. Using this group we present an extension of
the Stable-Unstable Manifold theorem (Proposition 1).
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3 Local Stable-Unstable Theorem Extension

The following proposition is a simple extension of the Local Stable-Unstable
Manifold Theorem for the action of group I'y on the matrix A and the vector
field f(z) where A, the system’s linear coefficients matrix, may be decomposed
as A=UTAUT, with T4 an upper triangular matrix and UUT = UTU = I. We
define Apq as the set of block diagonal matrices whose real coefficients are all

positive and the group I'y as
M =UDyUT

M € R™" |with Dy a block diagonal matrix
and Dy € Apg

I'y =

This proposition is an alternative result to proposition 4.2 presented in [6] using
simultaneous Schur decomposition and standard matrix product.

Proposition 1. Let E be an open subset of R™ containing the origin, let f €
CY(E), and let ¢, be the flow of the nonlinear system & = f(z) = Az + g(z).
Suppose that f(0) =0 and that A=Df(0) has k eigenvalues with negative real
part and n—k eigenvalues with positive real part, i. e., the origin is an hyperbolic
fized point. Then for each matriz M €Iy, as previously defined, there ezists a
k-dimensional differentiable manifold Sy, tangent to the stable subspace Ey; of
the linear system & = M Az at 0 such that for all t > 0, Oun,e(Sar) C Sur and
for all g € Sy,

Jim are(zo) =0,

where ¢ur,¢ be the flow of the nonlinear system & = M Az + g(z); and there ezists
an n—k dimensional differentiable manifold W), tangent to the unstable subspace
E}f of &= MAz at 0 such that for all t < 0, o (Wa) C War and for all
To € WIV[ )

Jm éag,e(z0) = 0.

An interesting property is that Proposition 1 is valid for each§ € C'(E) such
that & = f(z) = Az + g(z) and

lg()ll,

—0as ||z, — 0.
R Iz

In consequence, the set of matrices I'y generate the action of the group I'y on
the set of hyperbolic nonlinear systems (formally on the set of hyperbolic vector
fields f € CY(E)) & =f(z) = Az+g(x) withg € CY(E) and

AE{AERﬂXn

A=UTAUT with Ty
the Schur decomposition of A

satisfying the last condition, where U is a unitary matriz, this action is faithful
and free. The former action is generated by the action of the group I'y on the set
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A. The action preserves hyperbolic points in nonlinear systems and dimension
of the stable and unstable manifolds, i.e, an hyperbolic nonlinear system (: =
Az +7(x)) is mapped in an hyperbolic nonlinear system ( = MAz+34(x)), and
dim S = dim Sj; and dimW = dim W,

The following remarks are necessary for our proof

Remark 1. For a complex eigenvalue ax + by, belonging to A where a, < 0; it
is required that the eigenvalues of our complex modifying matrix M, a, + iby,

fulfill @ > 0 and *b; = +bg.

Remark 2. For a complex eigenvalue ax + ibx, belonging to A where a; > 0; it
is required that the eigenvalues of our complex modifying matrix M, a + ibk,

fulfill @, > 0 and +bx = Fbx.
Sketch of Proof:

1. Real Coefficients
Consider a matrix A of order n x n with decomposition 4 = U TAUT, where

T, is an upper triangular matrix with k negative real eigenvalues and n — k
positive real eigenvalues and U is & unitary n x n matrix, and the decom-
position M = UDyUT, M € Iy. By our proposition we carry out the
matrix product MA = UDpUTUTAUT = UDyTAUT. Looking at the
product of triangular and diagonal matrices Dps and T4 whose eigenvalues
are op = {\;} and o4 = {u:}, respectively. It is simple to observe that
the resulting matrix’s eigenvalues are precisely the individual products of
the original matrices’ eigenvalues; oara = {Ait;}. Since M € Iy is strictly
positive, then the matrix M A has k eigenvalues with negative real part and
n— k eigenvalues with positive real part. Since the dimensions of each man-
ifold have not changed, the result is a consequence of the Stable-Unstable
Manifold Theorem and Lemma 1.
2. Complex Coefficients

Consider the same conditions established in the previous point except that
the Jacobian and modifying matrices now have complex eigenvalues. Seeing
that the product of matrices Dys and T4 results in a block matrix of complex
eigenvalues we must adhere to what was previously established in remarks
1 and 2. For the case of the eigenvalues related to matrix A with negative
real part a; < 0 (remark 1) we have the following product of eigenvalues
(arxiby)(@rxiby) = ak&k_—bkbk:ti(akbk +a5by), since @, > 0 it follows that
axdy < 0 and subtracting byby, will keep the real part of the new eigenvalue
negative. Similarly in the case that a; > 0 (remark 2) we have (a) 4by ) (@
iby) = kg + bibi +1(arby, F axby), since ax > 0 it follows that arax > 0 and
adding bybx will keep the real part of the new eigenvalue positive. Then the
matrix M A has k eigenvalues with negative real part and n — k eigenvalues
with positive real part. Again the dimension of each manifold is the same
as the original system’s, therefore the result is again a consequence of the
Stable-Unstable Manifold Theorem and Lemma 1.
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The relevance of this proposition, which differs from that which appears in
(6], resides on the fact that critical hyperbolic equilibrium points are preserved.
As a consequence of this we established properties which allow us to preserve
the signature of the associated Jacobian matrix.

In sections 4 and 5 it will be shown, through example, that stability and syn-
chronization are preserved under modifications performed on dynamical systems
following the methodology of Proposition 1. This proposition on the extension
of the Stable-Unstable Manifold Theorem is different to other approaches for

stability and synchronization preservation such as (7] where Lyapunov’s indirect
method was employed.

Notice that given a particular nonlinear system, the stable and unstable
manifolds S and W are unique.

4 Preservation of Synchronization in Modified Systems

In this section we show how it is possible to preserve synchronization after a
system’s eigenvalues have been modified under the action of a class of transfor-
mation on the linear part of the nonlinear system.

Consider following n~-dimensional systems in a master-slave configuration,
where the master system is given by

&= Az + g(z)

and the slave system is

¥ =Ay+ f(y) +u(t)
where A € R™*" is a constant matrix, f, g: R® — R" are continuous nonlinear
functions and u € R™ is the control input. The problem of synchronization con-
sidered in this section is the complete-state exact synchronization. That is, the
master system and the slave system are synchronized by designing an appropri-
ate nonlinear state feedback control u(t) which is attached to the slave system
such that

Jim {ly(t) - =(&)] -0

where ||-|| is the Euclidean norm of a vector.

Considering the error state vector e = y —z € R, f(y) — g(z) = L(z,y) and
an error dynamics equation

é= Ae+ L(z,y) + u(t).

Based in the active control approach [8], to eliminate the nonlinear part of the
error dynamics, and choosing u(t) = Bu(t) — L(z, y), where B is a constant gain
matrix which is selected such that (4, B) be controllable, we obtain

€ = Ae+ Bu(t).

Notice that the original synchronization problem is equivalent to the problem of

stabilizing the zero-input solution of the last system by a suitable choice of the
state feedback control.
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Since the pair (A, B) is controllable one such suitable choice for state feedback
is a linear-quadratic state-feedback regulator [9], which minimizes the quadratic
cost function oo
J(u(t) = / (e()TQe(t) + v(®) T Ro(8)) dt

0

where Q and R are positive semi-definite and a positive definite weighting matri-
ces, respectively. The state-feedback law is given byv=—-Kewith K = R"1BTS
and S the solution to the Riccati equation

ATS+SA-SBR'BT+Q=0.
This state-feedback law renders the error equation to é = (A — BK)e, with

(A — BK) a Hurwitz matrix'. The linear quadratic regulator (LQR) is a well-
known design technique that provides practical feedback gains [9]. An interesting

property of (LQR) is robustness. '
Now consider M € Iy, and suppose that the following two n-dimensional

systems are chaotic
&= (MA)z+g(z)
§=(MA)y+ fy) +8()
for some f, g : R® — R™ continuous nonlinear functions and ¥ € R" is the

control input. We have that #(t) = —(MBK)e — L(z,y) stabilizes the zero
solution of the error dynamics system, the resultant system

é=(M(A-BK))e
is asymptotically stable. Notice that using K = R™*BT S, we obtain
é=(M(A-BR'B7S))e

The original control u(t) = —BKe — L(z,y) is preserved in its linear part by
the matrix product M (-) and the new control is given by #(t) = — (M BK)e —
L(z,y). Therefore, we can interpret the last procedure as one in which the con-
troller u(t) which achieves the synchronization in the two original systems is
preserved under the transformation M (-) so that %(t) achieves the synchroniza~
tion in the two resultant systems after the transformation. A similar procedure
is possible if we consider the transformation (-) M.

In general, under the transformations (4,g) — (M A,7), and under the hy-
pothesis of the existence of a constant state feedback U = — Kz which achieves
synchronization of the original chaotic systems, and also that the transformed
systems are chaotic, synchronization can be preserved.

The main contribution in this section does not deal with a better synchroniza-~
tion methodology, rather it deals with the fact that synchronization is preserved
when the underlying nonlinear chaotic dynamical system is altered in such a
way as to change its dynamical behavior yet preserving the topological structure
near the origin.

! A Hurwitz matrix is a matrix for which all its eigenvalues are such that their real
part is strictly less than zero
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5 Synchronization of a Chaotic Attractor

5.1 The Sprott O Attractor

The dynamical system of what is know as the Sprott O attractor, which has
chaotic behavior, is defined by

I =z

Ty =21 — 23 )

I3 =1z1+2.7z2+ 1113

In order to observe synchronization behavior we present two Sprott o attrac-

tors arranged as a master/slave configuration. The master and the slave systems
are almost identical, the only difference being that the slave system includes an
extra term (the control) which is used for the purpose of synchronization with
the master system. The initial conditions for the two systems are different.

Considering the errors e; = y; — 71, €2 = y, — 75, €3 = Y3 — T3, then the
error dynamics equations may be written as

€1 =ez+u;(t)
é2 =e1 —e3 + uy(t)
€3 =e; +2.7e2 + y1y3 — 173 + ua(t)

Introducing the Jacobian (4) and non-linear terms (L) matrices

010 0 uy (t)
A=1|10 -1}, L(z,y) = 0 yu=| up(t)
127 0 Y1Y3 — T3 ug(t)

and selecting the matrix B such that (4, B) is controllable: B = I. Now the LQR
controller is obtained by using weighting matrices Q =/ and R = BB = [.
The state feedback matrix is given by

1.3465 0.9819 —0.0894
K= 09819 1.7009 0.1709
—0.0894 0.1709 0.7881

In Fig. 1 the trajectories for the solution of the master system and slave
system are shown. In Fig. 2 the absolute value for the errors between the master
and slave systems are shown in a semi-logarithmic plot to emphasize the fact
that the error converges to zero and therefore the synchronization between the
master and slave systems is successfully achieved.

5.2 The Modified Sprott O Attractor

The following example shows the modifications performed on the Sprott O at-
tractor with a complex eigenvalue block diagonal matrix. The general equation
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---Slave
Master|

X, -1 -1 X

Fig. 1. Original Sprott O attractor showing synchronization between master and slave
systems (initial conditions z, = 0.1,z2 = 0.3,z3 = 0.2 and y1 = 0.4,y2 = 0.2,y3 =0.1
respectively).
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Fig. 2. Magnitude of error |e| = |y — z| between master and slave systems.

for the modified Sprott master and slave systems’ linear and non-linear parts
may be defined as follows

i =(MA)z+[00z25]", -
§=(MA)y+[00 yxys]T +u(t)

Considering the error vector e = y — z, then the error dynamics may be
written as

é=(MA)e+ L(z,y) + u(?)

with u = —L(z,y) + v and v = —(MBK)e
Defining the modifying matrix

0.9777 —0.0114 0.0224
M; = | -0.0169 0.9572 —0.0067
0.0186 —0.0142 0.9651

which was constructed using simultaneous Schur decomposition and following
the sign relationships established in Remark 2 (Since the real coefficients of the
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complex eigenvalues of A are positive). Once again we use K as in section 5.1
and u = —(MBK)e — L(z,y).

Fig. 3. Master and slave system (initial conditions z; = 0.5,z = 0.03,z3 = 0.5 and

y1 = 0.05,y2 = 0.03,y3 = 0.02 respectively) synchronization of modified Sprott O
attractor (with M, € 2p having both real and complex eigenvalues).

R . |y‘—x |
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20|
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Fig. 4. Magnitude of error |e| = |y — z| between master and slave systems (real and
complex eigenvalue modifications).

In Fig. 4 we have the absolute error of the master/slave system configuration,
with complex matrix perturbation, and again we see that there is an effective
convergence to zero.

Looking at the modified attractor in Fig. 3, as far as we can see, the chaotic
dynamics are preserved.

Taking into account that the control input that was applied to achieve syn-
chronization in the presented example was generated through the same method-
ology used to modify the linear part of the system and that synchronization was

achieved, we may infer robustness under multiplicative perturbations over the
linear part of nonlinear systems.
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6 Conclusions

The preservation of hyperbolic behavior in chaotic synchronization is studied
from an extension of the local stable-unstable manifold theorem based in the
preservation of the signature of the linear part of the vector fields in nonlin-
ear dynamical systems. It has been shown that a master/slave pair for which
synchronization is achieved via the use of a state feedback obtained using a
linear-quadratic regulator, synchronization may be preserved even after the mas-
ter/slave/controller system is transformed. From the results we may conclude
that the fundamental properties of the synchronization manifold, the signature
of the Jacobian Matrix, hyperbolic equilibrium points and the stability of the sys-
tem are preserved thus showing that robustness is a consequence of this method-
ology. The results can be extended to other techniques for the use of feedback

design.
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Abstract. The effect of network topology on the transition between
dynamical behaviors is investigated for two basic networks: the small-
world and scale-free models. In our analysis, we consider a network of
identical dynamical systems where each node, prior to being coupled into
the network, has a stable equilibrium point. In a recent publication we
established that, as the number of nodes in the network increases, the
collective dynamics of a repellently coupled network transit from stable
to bounded and ultimately to unbounded behavior. In this contribution
we investigate how these transitions are affected by the choice of network
model. We show that for small-world networks, the stable equilibrium
point behavior transits to bounded complex behavior for an interval of
network sizes, before becoming unbounded for a sufficiently large number
of nodes. While for scale-free networks, the transition from stable fixed
point to unbounded behavior occurs directly as the number of nodes
increases. To illustrate these results, we use numerical siinulations of
well known chaotic benchmark systems.

Key Words: Networks, Synchronization, Transitions, Emergence.

1 Introduction

Networks are ensembles of nodes connected by links. As such, representing func-
tional units as nodes and their interactions as links, a network can serve as
simplified models for many technological, social and even biological real-world
systems [1,2]. Recently, significant research efforts has been focus on analyzing
the structural characteristics of such representations. This has lead to the dis-
covery of the small-world (3] and scale-free [4] effects as common features of
real-world complex networks. Different construction algorithms have been pos-
tulated to capture tlese key topological aspects. One of the earliest network
models that successfully capture some aspects related to the small-world effect
was proposed by Erdos and Reényi (ER) in the 1960°s, in the ER random graph
model the structure of complex networks is consider to be the result of a stochas-
tic process of assignment of links between a fixed population of nodes [5]. Watts
and Strogatz (WS) proposed in 1998 a network model designed to improve on

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
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ER model [3]. In particular, as to the inability of the ER model to capture the
density characteristics of real-world networks. To achieve this, the WS network
model proposes the combination of a regular nearest neighbors graph with a
stochastic process of rewiring or add a small number of nodes. Since this nmodel
is a much better representation of the small-world effect, the WS construction
algorithm is also refer to as the small-world network model. The ER and WS
network models share a common feature, in both cases the degree distribution
follows a Poisson distribution, that is, their connectivity is basically homoge-
neous, with all nodes having about the same number of nodes. In 1999, Barabdsi
and Albert (BA) proposed an alternative construction algorithm that consists on
two processes [4]: growth and preferential attachment. In the BA algorithm starts
with a small number of nodes, at each iteration a new node is added and is cou-
pled to a number of the nodes already existing on the network with a probability
directly related to its node degree. The main characteristics of the BA model
is that the number of links per node is not fixed to the average for the whole
network. In fact, the BA model has a heterogeneous connectivity that follows a
Power-law distribution [2], for these reasons the BA construction algorithm is
usually refer to as the scale-free network model.Recent works have consider the
effect of topological complexity on dynamics for different specific scenarios, from
uniformly coupled small-world networks [6], to adaptively weighted scale-free
networks [7]; among many others [1,2,8,9]. Unlike most of the previously cited
works, we are concern with the transitions of the collective behavior of the net-
work from a synchronized comnmon stable equilibrium point to the emergence of
bounded complex behavior, and ultimately, unbounded trajectories. In a recent
publication, condition for these transitions, on a network with regular topology,
were established in terms of the coupling strength and the number of nodes
[10]. In this contribution, we extend those results to consider the effect of com-
plex connectivity. In particular, we investigated how the criteria for transition is
changed by choosing small-world or scale-free complex networks.

Throughout the paper, we will consider a network of identical dynamical sys-
tems, linearly and diffusively coupled, where each node prior to being coupled
into the network has a stable equilibrium point. Under these conditions, the syn-
chronized solution for the entire network, which describes the synchronization
manifold, coincides with the dynamical evolution of a single node in isolation
[11,6], that is, when synchronization is achieved every node follows a common
stable equilibrium point. Then, expressing the dynamics of the network in terms
of its deviation from the synchronized solution, a direct relationship can be found
between the transverse Lyapunov exponents (tLe) [9], the Lyapunov exponents
of an isolated node, and the eigenvalues of the coupling matrix. Furthermore,
the network connectivity can chosen such that some of the ¢Les become posi-
tive, resulting on transitions from the synchronized equilibrium point solution
to bounded complex oscillations, or even unbounded trajectories. In [10], the
criteria for these transitions is express as limit values of the coupling strength
and the number of nodes in the network. Using this criteria, we show the effect of
complex topology on the conditions for transition between dynamical behaviors.



On the transitions between dynamical behaviors for small-world,.. 341

In Section 2, the conditions for transition are derive as a relation between
the tLes of the entire network, the Lyapunov exponents of an isolated node, and
the network connectivity, described by the eigenvalue spectrum of the coupling
matrix. In Section 3, the small-world and scale-free models are described and
their effect on the transition between collective behaviors is establish. These
results are illustrated with numerical simulations in Section 4. Finally, in Section
5 this contribution is concluded with comments and remarks.

2 Transitions Between Dynamical Behaviors

Consider a network of N linearly and diffusively coupled identical nodes, where
each node is a m-dimensional dynamical system with a stable equilibrium point.

The state equations describing the dynamics of the entire network are given by
(10}

N
2i(t) = f(zi(t) D _ayz;(t), i=1,2,.,N (1)
i=1

where z;(t) = [:r,'.~1(t),:c,-2(t),...,:z:.‘,,,(t)]T € R™ are state variables of the ith
node; f(+) : R™ — R™ describes the dynamics of an isolated node; the constant
¢ > 0 is the coupling strength between any two nodes in the network. The
network connectivity is describe by its coupling matrix A4 = {a;;} € RVX¥,
where a;j € [0,1] is set to one if there is a link between ith and Jjth nodes and
to zero if they are not connected. Diffusive coupling refers to:

(I) Symmetric entries (ai; = aji, Vi, j,j # 1);

(II) Null sum by rows and columns (Z;\;l aj = Z;;l aj; = 0, Vi), with the
diagonal elements are given by

N N
e = - z ajj = — Z Qji, i= 1,2,V (2)
j=1lj#i J=1,j#i
For a diffusively coupled network with no isolated nodes, the eigenvalues of A
are [12]:
0=AM>X2X>.2 )\ (3)

An isolated node, described by & = f(z), can be characterized in terms of its
Lyapunov exponents, h;, given by [13]:

hi= lm Sl0so)ul, i=1,2,..m )
t—toc §

where J(t,2o) is the Jacobian matrix of f() evaluated at a randomly selected

initial condition zo with {u;,us, .yUm} is & set of orthonormal vectors in the

tangent space of the system. Notice that the m Lyapunov exponents of a node,

prior to being coupled into the network, are strictly negative and can be ordered

as:

0>h12hy> > hm (3)
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A network is said to be synchronized if the trajectories of every node move
at unison, in the sense that:

zi(t) = z;(t) = Z(t), Vi,jast— oo (6)
where Z(t) is the synchronized state, which coincides with the dynamics of a
node in isolation (Z(t) = f(Z) and by construction is a solution for the entire

network.
In the mN-dimensional state space the synchronized solution describes a

diagonal m-dimensional manifold usually called the synchronization manifold
[6.11]. The collective dynamics of the network can be characterized in terms of
the divergence of the trajectories of its nodes from the synchronized solution
%. Furthermore, the stability of the synchronized behavior can he determine
directly from the transverse Lyapunov exponents [9,14,10], which are obtained

as follows: ) o
Defining the synchronization error as §; (t) = zi(t) — Z(t). A variational equa-

tion is obtained linearizing around the synchronized state

N
£(t) = J((®)&(t) —c ) ai€i(t), i=1,2,..,N (7)

Jj=1
which in vector form becomes
X(t) = J(z(2)) X (t) — cX(t) AT (8)

where X(t) = [61(t),&2(8), .. En ()] € R™*N_ Notice that by construction the
coupling matrix satisfies:

A=TAr! 9)
where I = [y1,72, ..+ IN] € RV*N: and A = diag(A, Mg, ..., AN) € RVXN: with
7; the i-th eigenvector of A and J; its corresponding eigenvalue.

In terms of (9), the variational equation (8) becomes:

ui(t) = J(z(t))wi(t) — ehi(t), k=1,2,..,N (10)

where vi(t) = X(t)yx € R™. Then, applying the definition of Lyapunov expo-
nent in (4) to the variational equation (10). One gets the entire spectrum of tLes
for the network as:
pi(A) = hi = chy, (11)
fori=1,2,..,mand k=1,2,..,N.
The spectrum of tLes inherit, from (3) and (5), the following order:

pi(AN) 2 pi(An-1) > o 2 pi(A2) 2> pi(A1) (12)
B1(Ak) 2 p2(Me) 2 oo 2 pme1(Ak) > prrm(Ar)

fori=1,2,...,mand k=1,2,...,N.
The stability of the collective behavior around the synchronization manifold
can be determine from the sign of the tLes. From (12), the largest tLe is p; (An).
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Then, if 41 (An) < 0, all the nodes synchronize to a common stable equilibrium
point. However, if the connectivity is such the eigenvalues of A make some of the
tLes positive, then, some of the trajectories move away from the synchronized
solution, but if the synchronization manifold remains attractive the trajectories
remain bounded. In [10] this situation is refer to as the emergence of bounded
behavior. Alternatively, if the eigenvalues of the coupling matrix make a large
enough number of tLe positive, then the trajectories become unbounded at least
for one node.

These conditions for transition between behaviors can be expressed as follows

[10):

(I) The network will synchronize to a common stable equilibrium point if p(dn) <
0, or equivalently

lh1l > clAn]
(11} Bounded behavior will emerge in the network if:

(IL.1) A small number (7 T with 1 < 7 <m and 1 < T < N) of tLes are positive
with the remaining tLes are negative (u-(Ar) < 0), or equivalently

(13)

lh1] < c]An| and cjAz] < [hs| (1)

(IL.2) Additionally, the overall sum of tLes for each node must be negative for
every node; that is,

m

o= Z h; = cAi < 0 for every k (15)
i=1
It should be noted that in this case the network is not synchronized, the tra-
jectories move away from the equilibrium point, yet they remain bounded since
the equilibrium solution remains attractive. In this situation, the folding and
stretching mechanisms may allow for the network to exhibit complex chaotic
oscillations.

(III) Ultimately, unbounded trajectories result if the positive tLes are such that
the sum of any of the nodes is positive, that is

m
o= Zhi —cAr > 0 for any k (16)

i=1
These conditions for the transition from one behavior to another depend
directly on the eigenvalues of the connectivity matrix. Since different topologies
have different eigenvalue spectrums, in the following section we investigate the

effect of two conventional network models on the transitions between collective
behaviors.

3 Models of Network Topology

In order to investigate the effect of network topology on the transitions between
behaviors, we look at two benchmark models: small-world and scale-free net-
works. From the criteria for transition in (13)-(16) one can see that the most
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important aspect to consider is the eigenvalue spectrum of the coupling matrix
obtained using each of these models. In particular, two aspects must be con-
sidered: (1) the value of the smallest (most negative) eigenvalue, An, since it
determines the stability of synchronization towards the equilibrium point. And
(2) the dispersion of the eigenvalues, as can be seen from (15) and (16) a larger
dispersion makes it more likely to have a positive overall sum even with only a
few positive tLes. In this contribution, we measure the dispersion of the eigen-

values of A calculating the following indicator:

_ Anl = [2qf

By L
Then, the dispersion has its minimum (p = 0) when the eigenvalues are equal,
which is the case for a regular globally coupled network; and its maximum (p = 1)
when their difference is largest, this happens for a regular star coupled network.

3.1 Small-World Network Model

The coupling matrix of a network with small-world coupling structure can be
constructed using the following two-step process [11):

1. Regular: Construct a regular nearest-neighbors connectivity matrix A, of
size N, by symmetrically letting the two neighboring entries forwards and back-
wards of each node be turn to one.

2. Random: With probability 0 < p,,, < 1, add connections to the network by
symmetrically making the corresponding zero entries of Anp into ones (a;; =
aji = 1) and adjusting the diagonal elements of the resulting matrix A__, sJuch
that the diffusive requirements (2) and (3) are satisfied. ™

° AL 0 %0 “0 %00 0 o o %00 1000 ‘tﬂ 7& - " " .
20 40 500 800 10 %00
N {rmter of rooes) N {tumoer of nodes) o 1

Fig. 1. Left The largest non zero (A,,.2) and smallest (A, .~) eigenvalues of A

AW N ®

Right The dispersion of the eigenvalue spectrum of A, , for different number of nodes.
(Average over twenty realizations for each probability p,,)
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In Figure 1-Left, the largest (A, 2) and smallest (\,,,.») nonzero eigenvalues
of A, are presented as a function of the number of nodes in the network for a
given probability of adding connections. Examining the nonzero eigenvalues of
A,uw it can be seen that all of them growth along with the size of the network. In
Figure 1-Right, the dispersion of the eigenvalues of A,,, is shown as a function of
the number of nodes in the network. It can be seen that as the network growths
the eigenvalues become more compacted.

From the observations above, the following can be established for a network
with a small-world coupling configuration (4, ):

(I) There will be a critical value of N after which positive tLes will be generated

for any given coupling strength. (II) The number of positive tLes will growth
larger as the number of nodes in the network increases.

(TIT) Since the dispersion of the eigenvalues tends to be more compacted, there
will be a set of values for which 7T positive tLes will be such that at the same time
the sum (15) remains negative. In this situation, complex bounded trajectories

can be generated in the overall behavior of the network (See Figure 3 in the
following Section).

Ultimately, for a large enough number of nodes, the trajectories will become
unbounded. (See Figure 3 in the following Section)

3.2 Scale-Free Networks

The connectivity matrix of a network with a scale-free topology can be con-
structed using the following algorithm [4]:

1. Growth: Initially there are mg nodes, then every time step a new node is
added and connected to m; of the existing nodes by setting the entries of the
connectivity matrix A,, to one (a;; = aj; = 1) and adjusting the diagonal ele-
ments (a;; = — E#i a;;) such that the sum by rows remains zero.

2. Preferential Attachment: The nodes in the network, which are connected
to the new node, are chosen with a probability 0 < p,,i < 1. The probability p,,
is a function of the node degree (k;), which is defined as the number of edges
connecting to a node. In this way, the probability of connecting the new node j

to the existing node i, is given by p_ (j — i) = E‘;IIT‘T

In Figure 2-Left, the largest non-zero (X, 5) and the smallest (), ,.N) eigen-
values of the connectivity matrix for a scale-free network (A,,) are shown for
different number of nodes. In this case one can observe that as the number
of nodes increases, the largest non zero eigenvalue remains basically constant
(A, J2R —1), while the smallest eigenvalue growths proportionally with the net-
work size (A,, v = —N). In Figure 2-Right, the dispersion of the eigenvalues
spectrum of A, is shown as a function of the number of nodes in the network.
One can see that as the number of nodes in the network growths the dispersion
tends towards its maximum at one (p,, = 1).

Taking into account this results, for a network with scale-free coupling struc-
ture (A,,) the following can be established:

(A) There will be a critical value of N after which positive tLes will be generated
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A A

0| m '=2
)“ o
" z' (1]

0 M0 X0 0 0 &0 700 &0 %0 1000

Fig. 2. Left The largest non zero (A,y.2) and smallest (X,;.n) eigenvalues of A,y.
Right The dispersion of the eigenvalue spectrum of A.y for different number of nodes.
(The numerical values are average over twenty realizations with mo =4 m, =4,2)

for any given coupling strength, yet this will be the case only for some of the
eigenvalues of A,, (the ones near An) with the remaining eigenvalues remaining
constant (the ones near Az).

(B) The number of positive tLes will remain basically the same as the number
of nodes increases, yet the value for the smallest eigenvalues will growth with
the number of nodes.

(C) The large dispersion between the eigenvalues will allow for a large enough
number of nodes that there will be positive tLes with a negative sum for (15), in
this situation the trajectories remain bounded but no complex oscillations can
be observed.

Finally, for a sufficiently large N the positive tLes will be large enough to make
the sum (16) positive. In this case, the network will transit from a stable equi-
librium point to a unbounded trajectories for the hub nodes (See Figure 4 in the

Section 5).

Fig. 3. Illustrative example of the effect of topology on the transitions between behavior
for a small-world network of Lorenz systems with a stable equilibrium point. (a) four

(b) fifteen and (c) Twenty five nodes.
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4 Illustrative Example

For illustrative purposes consider a network with each node is a Chen system (15
with a stable equilibrium point. We assume that the nodes are coupled linearly
and diffusively according to the small-world algorithm presented in the previous
Section, and further consider that the coupling strength is fixed at ¢ = 0.2.
As discussed in the above, under these conditions for a small number of nodes,
all nodes will have a common equilibrium point (See Figure 3(a) N = 4), as
the number of nodes increases the conditions on (14) and (15) are satisfied and
bounded complex oscillations can be observed (See Figure 3(b) N = 15); finally

for a large number of nodes, the trajectories become unbounded (See Figure 3(c)
N = 25)

a o. e (c)
0 (a) ° (b)
° 5
400
%2 > <
02 9 200
o 0.1
o
o 1 2 3 0 10 20 5 10 15

Fig. 4. Illustrative example of the effect of topology on the transitions between behavior

for a scale-free network of Lorenz systems with a stable equilibrium point. (a) Four (b)
Fifteen and (c) Twenty nodes.

Then, consider that the nodes are coupled linearly and diffusively according
to the scale-free algorithm presented above for a fixed coupling strength ¢ = 0.2.
In this case, for a small number again all nodes will have a common equilibrium
point (See Figure 4(a) N = 4), as the number of nodes increases where both
conditions (14) and (15) are satisfied, the trajectories of the network remain
bounded but only the hub node is moves away from the synchronized solution
(See Figure 4(b) N = 15); finally for a large number of nodes, the trajectories
of the hub node become unbounded long before the rest of the nodes move away
from the common equilibrium point (See Figure 4(c) N=20)

5 Concluding Remarks

We extended the results on the transition between behaviors for networks of
coupled dynamical systems presented in [10] to include the cases of networks
with small-world and scale-free topology. Analyzing differences,in terms of values
and dispersion of the eigenvalue spectrums generated by each of these network
models, we established that network with small-world topology tend to have an
interval of values for the number of nodes (N) such that complex oscillations can
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be observed. On the other hand, network with scale-free topology will tend to
transit directly from a stable bounded behavior to a state where at least the hub
nodes become unbounded. Therefore, scale-free networks do not have a window
of values where complex oscillations may occur. This difference in the transitions
results from a fundamental difference in the connectivity of these models and
may have significant implications for the design of real-world networks. These
issues require further investigation, which will be reported elsewhere.
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Abstract. This paper shows the partial-state synchronisation of a class
of nonlinear time-delay systems by means of an approximating sequence
technique and optimal control. The approximating sequence technique
reduces a nonlinear time-delay system into a sequence of linear time-
varying (LTV) equations, in order to approximate to the solution of the
original nonlinear system. In each of these equations, the linear optimal
regulator problem is utilised in order to minimise the error between the
drive system and the response system. Once the error signal is close
enough to zero, then the drive and response systems are synchronous.
The procedure is employed in the synchronisation of two unidirectionally
coupled chaotic external cavity laser diodes using numerical simulations.

1 Introduction

The synchronisation of chaotic systems is a subject that has been receiving a
lot of attention of researchers throughout many years. Since the seminal paper
of Pecora and Carroll [1], the chaotic synchronisation research field has been
intensively studied due to its potential use for secure communications. Synchro-
nised chaotic systems might be identical or different, the coupling between them
may be unidirectional (drive-response or master-slave coupling) or bi-directional
(mutual coupling) and the driving force can be deterministic or stochastic.

In the field of lasers, many research groups have focused their attention on
understanding the chaotic synchronisation phenomena in unidirectionally cou-
pled lasers and its potential utilisation in secure communications. The external
cavity laser diodes or semiconductor lasers subject to optical feedback present a
diversity of behaviours [2]. The reflected light from the optical feedback might
create chaos in the laser dynamics. Hence, a lot of research is concentrated on
suppressing this kind of dynamics. Nevertheless, current studies are taking ad-
vantage of these chaotic dynamics in order to employ them for hiding messages
and then, by synchronising the oscillations, the messages can be extracted.

M. A. Moreno, C. A. Cruz, J. Alvarez, H. Sira (Eds.)
Special Issue: Advances in Automatic Control and Engineering
Research in Computing Science 36, 2008, pp. 349-358
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Semiconductor lasers with optical feedback can be modelled by delay differ-
ential equations. A well-known theoretical description of the system is the Lang-
Kobayashi model [3], which provides an effective representation of the dynamics
produced by semiconductor lasers optically coupled with a distant reflector.

Mirasso, Colet et al. [4] numerically demonstrated the synchronisation of
two chaotic semiconductor lasers with optical feedback when a small amount
of output intensity from one is injected into the other. They also showed the
codification and decodification of a message in a chaotic carrier. Sivaprakasam
and Shore [5] were the first to demonstrate experimentally the synchronisation
of two unidirectionally coupled chaotic external cavity laser diodes.

The numerical analyses of synchronisation of semiconductor lasers with op-
tical an optoelectronic feedback have been studied in [6, 7, 8], and references
therein. In [6], the synchronisation has been obtained provided the operation
conditions are adequate and the parameter regions in which synchronisation is
achieved are presented. In 7], complete and time lag synchronisations in unidi-
rectionally coupled semiconductor lasers are studied, in which it is shown how
the degree of synchronisation decreases with mismatch in the laser parameters
between the transmitter and receiver. In [8], it is demonstrated that the coupling
strength between drive and response influences the quality of synchronisation.

Recent works on synchronisation of time-delay systems are: [9] applies the
Generalized Hamiltonian forms and observer approach to synchronise time-delay-
feedback Chua’s circuits in order to transmit encrypted signals, [10] uses adaptive
control theory for the stabilisation and synchronisation of chaotic Lur’e systems
with time-varying delay, and [11] proposes a crypto-system based on a chaotic
time delay model that uses the synchronisation of chaotic signals which is exe-
cuted through a nonlinear state observer design.

In this paper, the partial-state synchronisation of a class of nonlinear time-
delay systems is presented. The method uses an approximating sequence tech-
nique [12] that approximates to the solution of nonlinear systems by producing
a sequence of LTV equations; then in each of these equations, the linear optimal
regulator problem is applied in order to minimise the error between the drive
system and the response system. After the error signal is minimised, the sig-
nals of the drive and response systems are synchronised. The proposed method
is applied numerically to the synchronisation of two unidirectionally coupled
chaotic external cavity laser diodes, in which the coupling between the drive and
response can be observed in the controller. This controller contains the error sig-

nal between the drive and response. The advantage of this method is that there
is no need to adjust the coupling strength between the drive and response, and
it is not required to tune the feedback strengths of the external cavities of each
laser. In addition, the parameter mismatches between the drive and response are
compensated for, consequently, it is not a requirement that the lasers are identi-
cal. Also, it is not necessary to use parameter regions in which synchronisation
occurs because the method works in all operating points of the phase space.

This paper is divided as follows: in Sect.2, the approximating sequence tech-

nique is briefly introduced. The procedure of the synchronisation of nonlinear
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time-delay systems using the approximating sequence technique and linear opti-
mal control is shown in Sect.3. The application of the method for synchronising

semiconductor lasers subject to optical feedback is described in Sect.4. Finally,
conclusions are given in Sect.5.

2 The Approximating Sequence Technique

This section recalls the method that approximates to the solution of nonlinear
systems [12, 13, 14]. Given a nonlinear system of the form

x(t) = A(x(8))x(t) + B(x(t))u(t) 1)
X(to) =Xo ,

where x(t) is a n-dimensional state vector, ACR™*" and BER™ ™ are nonlinear

matrix-valued functions of x(t) which are locally Lipschitz, and u(t) is a m-
dimensional unconstrained control vector.

The above system can be replaced by a sequence of LTV approximations

M1 (t) = Alxo)x(t) + Bxo)ull(t) (2)

s ) = A(xE1(8))x (e + B(xt~1())ulle) ,

where the initial conditions are: x(!)(tg)=x?(to)=. ..= x{(t)= xq.

The solution of each of the approximations converges to the solution of the
original nonlinear system.

Since the sequence of approximations is formed by linear differential equa~
tions, then linear control techniques can be implemented to each of the equations.
That is, the control of nonlinear systems can be approached by linear control
techniques through applying the approximating sequence technique. This is pro-
viding that the nonlinear system fulfils the local Lipschitz requirement.

3 Synchronisation of Nonlinear Time-Delay Systems

This section shows the synchronisation between two nonlinear time-delay sys-
tems of the form

X(t) = A(x(8),x(t = T))x(t) + Ar(x(t), x(t ~ 7))x(t = ) +2(t) ,
x(t) = €(t)) te [to =T tO) ) (3)
x(to) =Xp ,

where x(t)€R" is a state vector, ACR"*" and A,€R"*" are nonlinear matrix-
valued functions of x(t) which are locally Lipschitz, z(t)€IR" is a forcing vector,
T is the time delay, a positive constant, and &(t) is a history function.

The synchronisation is accomplished by utilising the approximating sequence
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technique in combination with the linear optimal regulator problem. The proce-

dure is explained as follows.
Consider a nonhomogeneous nonlinear time-delay system

%(t) = Aa(x(t), x(t — 7))x(t) + Ary (x(t), x(¢ = T))X(t = 7) + 2a(t) ,
x(t) = £q(t), t€[to—7t0) )
x(tO) = Xp
as the drive system. The corresponding response system is
¥(t) = A(y(®), y(t = T)y(t) + Ar (y(t),y(t - ))y(t — 7)
+ B(y(¢),y(t — T)u(t) + z(t) ,
y(t) = &(t), telto—Tt0) , (5)
y(tU) =Yo

where BEIR™*™ and u(t)€IR™ is an unconstrained control vector. The term
B(y(t),y(t—))u(t) is added to the response system in order to minimise the
error given by e(t)=x(t)—y(t). Once e(t) is minimised, then x(t) and y(t) are

synchronous.
By differentiating the error and by simplifying, the next equation is created

8(t) = A (t)e(t) + Ar, (BD)e(t = 7) + (Aa(x(t) - Ar(B(e)x(t) +
(Ara(x(t)) — Ar, ($(2))x(t — ) = B(g(t))u(t) + za(t) — 2z:(t) , (6)
E(t) = €e(t)1 te [to -7 tO) )
e(to) =¢€o -
where (x(£))2(x(8), x(t-7)) and (B(H)2(y (), y(t-7)).
Decomposing (6) into a sequence of LTV equations produces
&l(t) = Ac(po)el (1) + Ar, (Wo)el(t = 7) + (Aalxo) = Arwho))x(e) (1)
+ (Ara(X0) = Ar, ($0))x1(t = 7) ~ B(ho)ul)(t) + 2a(t) - 2:(t) ,

&9(t) = A (#51(8) )l (6) + Ar, (wH1(0)) el e - 7) + (Ad (1))
- Ar(zp“-‘l(t)))xl*"(t) + (Aﬂ, (x-1) -
A, (w0 (t))) xtl(t - 7) ~ B(9H(t) Juld(6) + 2a(t) - 2e(t) .

where (Xo0)2(%0,%0) and (g)2(yo, yo), (xli=1(t)) 2 (xl=1(2), xt= (¢ —7 )) and
(¥ 1(@) & (vE-1(e), yE-1(e -~ 7).

The first approximation is chosen as a linear time-invariant equation. By
applying the approximating sequence technique, the drive system (x(t)) in (4)
can be reduced into a sequence of LTV approximations. The solution of the
first approximation, x!!(t), is replaced in &l! (t) in order to obtain the solution
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of the first approximation el!!(t). Then, for the subsequent approximation, the
solution of y!!I(t) from el*) (¢)=x!1(t)—y!!(¢) must be calculated. With the so-
lutions of the first approximation (x{!(t) and ylll (t)) and the solution x?I(t),
the approximation el?l(t) can be found, and then y!2i(t) is obtained. The same
procedure follows for obtaining the solution of the ith approximation elii(t). The
next technique shows how the controller ul?(t) is designed.

Consider the ith approximation

&é(t) = Ac(T)e(t) + Ar,(T)e(t — 7) + (A4(T) - A(T))x(t) + (8)
(Ar(T) - A, (T))x(t - 7) — B(T)u(t) + z4(t) — 2z (t) ,

where (t,t—7)£(T). This equation is a LTV time-delay equation. Note that

at the ith iteration, the approximations (xt=1(), x4 (¢—r)) and (yt-Ye),

yt=1(¢—7)) are known, hence the equations in (7) are all of the form (8).
The finite-time linear quadratic cost functional

J= % T(tf)F(tf)e(tf) +%‘/;°' {eT(t)Q(t)e(t) +uT(t)R(t)u(t)}dt , (9)

together with (8) minimise the error e(t)=x(t)-y(t). Where the terminal state
e(tr) is required to be as close as possible to the zero state. FER™™ and
QER™ ™ are symmetric positive semi-definite and RER™*™ is symmetric pos-
itive definite. The problem of determining an input u(t), ty<t<t 7, for which the
criterion (9) is minimal is called the Linear Optimal Regulator Problem.
Using (8) and the cost function (9), the Hamiltonian for this problem is

H(e(t), e(t — 7), u(t), A(t), 1t — 1) = % [T Qe +wT(OREu()] +
X O{AT)O + ArDelt - 1) + (AdlD) - AD)xO+ (1)
(Ary(T) = Ar (T)x(t = 7) ~ BT)u(t) + 2a(t) - 2(1)} -

The optimality conditions are;

- L, = Qe - ATmMA)-

A(t) = A (DAE+7), to<t<ti—1, (1)
-9 = _Q(t)e(t) - AT(T)A(t) ti—T<t<t;.

Ate) = g5 = Fltoelt) (12)

?9_1: =0=R(t)u(t) - \"($)B(T) . (13)

The optimal control law, which can be obtained from (13) is

u(t) = R7()BT(T)A(t) . (14)
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The adjoint vector is defined as
A(t) = P(t)e(t) +g(t) , (15)

which is used in order to decouple equations (11), (14) and (8). P(¢)eIR"*", is
symmetric and positive-definite and is the solution of the matrix Riccati differ-
ential equation. g(t)€R" is used for compensating for the dynamics produced
by the time-delay term, the forcing terms and the LTV terms.

After substituting (15) in (14) the controller is produced

u(t) = R™1()BT(T)(P(t)e(t) + &(t)) - (16)

- By taking the derivative of (15) and by substituting (8) and (16) into the
result, the equation can then be equated to each case of the costate equation (11)
after having substituted (15) into each of them. This yields the Riccati equation

P(t) = P(t)B(T)R}(t)BT(T)P(t) - Q(t) - AT(T)P(t) - P()A«(T) , (17)

which can be calculated for the time span [to, ¢, and the compensating vector

&(t) = (POBDR™ OB(T) - AT(D))g(t) - P()As, (T)e(t - 7) -
P(t)zq(t) + P(0)z(t) — AL(T +7) (Pt +7)e(t +7) + g(¢ +7))

— P(5)](Aa(T) ~ AD)X(0) + (Ary(T) = Ar(D)x(t 7] , (182)
for to<t<tr—T1,

&(t) = (POBMR(IBT(T) - AT(T))s(t) ~ P(O)A- (Te(t )
— P()za(t) + Pt)a(t) - P()[(Ad(T) - AD)x®) +  (18b)

(Ary(T) = Ar,(T))x(t - 'r)] , for tr—T7<t<t,

where (¢t +7,8)2(T + 7).

Equations (17) and (18) can be solved by numerically integrating them back-
wards in time, from # to to, starting from the final conditions P(¢¢)=F(t¢) and
g(tr)=0. These terminal conditions are found by equating (12) and (15) at .

Once P(t) and g(t) are calculated, then the results are substituted into (16)
in order to produce the controller. After finding u(t), then this is substituted in

(8) for producing the minimised error signal

&(t) = Ar(T)e(t) + Ar(Te(t = 7) + (Aa(T) ~ Ar(T))x(t) + (Ary (T) = (19)
A, (D)x(t - ) - BT)R™} ()BT (T)(P(t)e(t) + &(2)) + za(t) — 2:(t) .
This procedure must be performed in each approximation of the sequence of

linear differential equations of (7) until the error signal e(t), on the ith iteration,
tends towards zero.
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4 Synchronisation of Chaotic Dynamics in Semiconductor
Lasers with Optical Feedback

The dynamics of a semiconductor laser with optical feedback can be represented
by using the Lang-Kobayashi equations [3]. These equations describe the effect of
weak-to-moderate optical feedback on laser diodes. This set of equations shows
the evolution of the complex electric field E(t) and the carrier density N(t). The
effect of the optical feedback, which can be generated by an external reflector or
mirror, is included in the model by a time-delayed complex electric field term,
producing a nonlinear time-delay differential equation.

The optical feedback in lasers diodes can destabilise their dynamics creating
chaos. The appearance of chaotic dynamics in semiconductor lasers with optical
feedback can be utilised in order to develop private communications systems by
exploiting this behaviour. One way of taking advantage of the chaotic behaviour
of this laser configuration for communication purposes is to synchronise the sig-
nals between two lasers. The synchronisation of semiconductor lasers subject to
optical feedback have received a lot of attention due to its potential application
for secure communications. This section presents the synchronisation of two uni-
directionally coupled external cavity laser diodes by applying the approximating
Sequence technique and the linear optimal regulator problem.

The dimensionless form of the Lang-Kobayashi rate equations [15] can be
written in polar coordinates

dE(t)

"o = NOEQ) +nB(t - 1) cos((t ~ ) - 9(t) ~ o) ,
G =N+ ’IE%T—,)T) sin(g(t~1)~ §(t) ~wore) ,  (20)

T% =P-N(t)- (1 +2N(t)E(t)? ,

Where E(t) is the amplitude of the electric field, ¢(t) is the corresponding phase
and N(t) is the carrier density. The time is normalised to the cavity photon
lifetime, 7, (so that t—t/7,). T is the ratio of the carrier and photon lifetimes
T'=7,/7,. The external round trip time is 7., which is also normalised to the pho-
ton lifetime (r=r./r,). e=2L/c, where L is the distance of the semiconductor
laser diode from the mirror and ¢ is the speed of light. P is the dimensionless
pumping current above threshold. 7 is the strength of the feedback. a is the
linewidth enhancement factor and wp is the frequency of the solitary laser.

Writing (20) in the form %(t) = A(x(t), x(t-7))x(t)+ A (x(t), x(t—7))x(t-T)
+ B(x(t), x(t — 7))u(t) + 2(t), yields

E(t) 0 0E() [E(t)
o) | = 0 0 a | gt)|+ (21)
N() —(1+2N@)ER o -4 | [N(t

)
ncos(p(t = 7) — 4(t) —wore) 00] [E(t-1) 0
By SIn(@(t = 7) — 6(t) - wore) 00
0 00f [N(t-7) 1

-
=
4
|
~‘
N
+
o
(3
=N
N
+
Nvo ©
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these are the equations that are used for the drive and response systems. The
controller u(t) only affects the dimensionless carrier density of the response sys-
tem in order to minimise the error e(t). The current P is the only parameter
used for achieving synchronisation, which is modulated through the controller

(P/T+u(t))-

The parameter values are taken from (16] and then transformed to the di-
mensionless values using the transformations in [15]. The following values are the
same for both systems: 7,=2ps, Te=0.1ns, T=Te/Tp=50 and T'=250. For the drive
system: P=0.513 (where J=1.3Ji), a=6, 74=0.0341 and wp=2.2161-10'°rad/s
(A=850nm). For the response system: P=0.7695 (where J=1.45J), a=3.5,
7:=0.0417 and wo=2.5115-10'%rad/s (A=750nm).

In order to accomplish the synchronisation, the chosen weighting matrices
are: Q=[1,0,0:0,0,0;0,0,0], R=0.8, and F=diag{0.1,0.1,0.1}. The dimension-
less initial conditions for the drive system are: Eic=¢ic=Nic=1-10"%. And for the
response system: Eic=3.529-10‘4, $ic=0.357-10"* and N;c=4.397-10—4. These
initial conditions are used for generating the histories of E(t) and ¢(t), which
are obtained by simulating the dynamics of the stand alone laser (without optical
feedback). Then, at to the initial values for the drive system are: Ey=1.1-10"3,
$0=14.42 and Np=9.31-10"2. And for the response system: Ep=1.31-10"2,

$o=12.67 and No=0.14. ' . .
The solution of the differential equations is obtained by using the Euler

method with a step length of 0.05. . ‘
The synchronisation between the drive E4(t) and response E,(t) is shown in

Fig.1, the error between the drive and response systems is displayed in Fig.2 and
the controller used for minimising the error is depicted in Fig.3.

The number of approximations used for synchronising the systems is 90. This
number is quite high due to the trade-off between the weighting matrices Q and
R and also because of the accuracy of the synchronisation, the complexity of the
system and the time span. Note that the systems are started at different initial
conditions and because of the different parameter values, they are not identical.

In the proposed synchronisation method, it is assumed that all state vari-
ables are available for feedback. In practice, however, not all state variables are
available for feedback, particularly, in the semiconductor lasers field, in which
the only state accessible for measurement is the electric field. Therefore, there is
a need of estimating unavailable state variables, which is considered for a future
improvement of the method. The estimation of unmeasurable state variables can

be achieved by using state observers.

5 Conclusions

This work shows the application of an approximation sequence technique and the
linear optimal regulator problem to the synchronisation of two unidirectionally
coupled external cavity laser diodes. An enhancement of the method is to make
the controller robust to parameter uncertainties and external disturbances. The
future employment of the method is considered for encoding messages using the
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Fig. 3. Controller used for synchronising the drive and response systems.
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chaotic output of the master laser, then to transmit the 'encoded messagj to ;hz
slave laser. The message is masked in the chaotic oscillations and can be decode
after synchronising the master and slave dynamics.
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universidades en México y que gozan de gran prestigio en el
area de estudio. Estos trabajos presentan los desarrollos mas
recientes en un amplio rango de areas relacionadas con el
Control Automatico. Para su mejor lectura se encuentran
ordenados en 16 campos tematicos que son:

>Factibilidad de los Sistemas de Diagnéstico de Fallas
»Estimacion e ldentificacién

»Control de Procesos

»Control de Sistemas Mecanicos

»Sistemas de Potencial y I

»Control de Robots Iy |l

»Control Discontinuo

»Sincronizaciony Caos

»Control no Lineal de Maquinas Eléctricas
»Control de Sistemas Biomédicos

»Control de Sistemas Mecatrénicos

»Control Difuso y Neuronal

»Control de Sistemas Aeroespaciales

»Desarrollo de Software en la Ingenieria de Control

Este volumen sera de gran utilidad para investigadores,
estudiantes y publico en general interesados en el estado del
arte de las investigaciones que en el area de control automatico
se desarrollan actualmente en nuestro pais.
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