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1. Introduccion

1.1 Antecedentes y motivacion

Los motores de pasos se utilizan en una gran cantidad de aplicaciones, desde instrumentos
sumamente simples y rudimentarios hasta en los muy complejos. Las aplicaciones abarcan
desde juguetes, impresoras, graficadores, unidades de disco flexible para
microcomputadoras, brazos de robots, maquinas herramientas, hasta instrumentos cientificos
como espectrofotometros de absorcion de alta resolucion en la banda de luz visible,
microposicionadores de electrodos para experimentos neurofisiologicos y aplicaciones en la
tecnologia aeroespacial, por mencionar solo algunas.

Con el auge de los microprocesadores, el uso de estos motores crecid considerablemente
por la sencillez de controlarlos en lazo abierto, sin embargo, la respuesta a cada incremento
en la posicion angular es deficiente. La respuesta de posicion a un solo paso presenta pésimo
amortiguamiento, lo que genera sobretiro significativo y tiempo de asentamiento prolongado
[1,2]. Esto, a su vez, produce fenomenos de resonancia a ciertas frecuencias de excitacion,
provocando la pérdida de sincronia entre las sefiales de excitacion al motor y el movimiento

Introduccion. |
Laboratorio de Elecirénica, Cl, UNAM.



angular del rotor [1,2]. Cabe mencionar que al aumentar la inercia del rotor por alguna
carga, ¢l sobretiro y el tiempo de asentamiento se incrementan ain mas en la respuesta a un
solo paso, ampliandose considerablemente la banda de frecuencias en las cuales se presenta
el fenomeno de resonancia. Es importante notar que, por una parte, la longitud de cada paso
es diferente, dada la complejidad en la fabricacion de motores de pasos con incrementos
precisos en la posicion angular y, por la otra, que si se presenta un par de carga en la flecha
del rotor, éste ¢s desplazado un cierto dngulo aumentando con ello el error en la posicion del
mismo. A mayor par de carga, mayor error [1,2]. Por todo lo anterior, el uso de estos
motores en sistemas de posicionamiento fino  y/o en aplicaciones que involucren
movimientos repetitivos con alta velocidad requieren esquemas de control en lazo cerrado.

Los motores de pasos mas comunes son los del tipo hibrido, porque su técnica de
fabricacion permite alcanzar 200 y hasta 400 pasos por revolucion. En algunas aplicaciones
es importante modificar la longitud de cada paso, sobre todo en sistemas de posicionamiento
fino. Al utilizar jucgos de engranes mecanicos se puede reducir o aumentar dicha longitud;
no obstante, se presentan problemas como: incremento de la inercia, "backlash", posible
aumento en la friccion viscosa, ctc. La longitud de cada paso también se puede modificar
variando la corriente en cada uno de los devanados del motor, evitando asi utilizar engranes
mecanicos, con esta técnica es factible incrementar hasta 50,000 el nimero de pasos por
revolucion de un motor de pasos hibridos de 1.8° por paso, la longitud de cada minipaso
(fracciones de un paso) depende de la cantidad de niveles de corriente que se puedan
controlar en los devanados. A pesar del lazo cerrado en el control de la corriente de los
devanados, sigue existiendo un control de lazo abierto en la posicion del rotor, motivo por el

cual algunos de los problemas mencionados permancceran, principalmente la falta de
precision en la posicion final del rotor [3].

Comercialmente existen sistemas electronicos para generar minipasos, sin embargo, todos
ellos operan en lazo abierto. la técnica utilizada frecuentemente cn estos sistemas es
controlar en lazo cerrado con alta precision un conjunto discreto de intensidades de
corriente en cada devanado, pero existe un lazo abierto con respecto a la posicion del rotor.
Aln mas, para tratar de obtener minipasos de la misma longitud, aproximan la curva
caracteristica par-desplazamiento de los motores de manera senoidal. Cabe aclarar que
aunque esto es una bucna aproximacion, dicha curva varia para cada uno de los pasos del
motor, ello conlleva a no alcanzar minipasos precisos [3]. Se han reportado sistemas
automatizados para obtener una tabulacion de las intensidades de corriente en los devanados
necesarias para producir minipasos de la misma longitud, ello requiere de un transductor de
posicion angular de alta resolucion durante el proceso de adquisicion de la tabulacion
mencionada. Una vez logrado esto, se retira el transductor y, por lo tanto, la operacion del
sistema es en lazo abierto [4]. El principal problema en ambos casos es el fenomeno de
histéresis que presenta el movimiento del rotor, esto es, no se obtienen las mismas
posiciones al girar cn sentido horario que en sentido anti-horario. Por otra parte, s¢
conservan muchos de los problemas mencionados en los parrafos anteriores.

2 Introduccion.
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Un problema adicional al utilizar los motores de pasos en lazo abierto se da en los procesos
de aceleracion y desaceleracion del rotor. Dada la curva caracteristica par-desplazamiento
del motor y las constantes de tiempo de carga y descarga de las intensidades de corrientes de
los devanados, es muy factible producir en ciertos instantes de tiempo un par que se opone a
la aceleracion del rotor, del mismo modo se produce un par a favor del movimiento durante
el proceso de desaceleracion [5-9]. Se requiere un esquema de control de lazo cerrado para
eliminar este problema y producir en cada instante de tiempo el maximo par posible tanto
para acelerar como para desacelerar el rotor.

Es bien conocido el sistema de ecuaciones diferenciales acopladas no lineales que describe la
dinamica de estos motores[1,2,10]. Debido a la no linealidad de cste modelo matematico, a
la imposibilidad de obtener una solucion analitica del sistema de ecuaciones diferenciales y a
que es un sistema de multiple entradas - maltiples salidas (MIMO), se han utilizado distintas
técnicas de control en lazo cerrado. Se han empleado tanto técnicas de linealizacion por
retroalimentacion [11], como algunas de control dptimo [12]; por ejemplo, para controlar la
respuesta a un solo paso. A pesar del desarrollo acelerado de los procesadores digitales de
sefiales de alta velocidad (DSP de las siglas en inglés Digital Signal Processor) sigue
existiendo una limitante en la implantacion electronica de complejos algoritmos de control
no lineal, debido al tiempo de computo que requieren estos. Por otro lado, la implantacion
con circuitos analogicos de sofisticados controladores no lineales no presenta el problema de
la velocidad de respuesta, pero si, el de la complejidad en el disefio del mencionado circuito.

El uso de motores de pasos en lazo cerrado en sistemas de posicionamiento fino requiere de
un transductor de posicion angular de alta resolucion y precision, lo que incrementa
considerablemente el costo del sistema. Los transductores de posicion angular de muy alta
resolucion y precision normalmente presentan un ancho de banda reducido, por lo que no
pueden ser utilizados directamente en sistemas de control de lazo cerrado que involucren
movimientos a frecuencias fuera del ancho de banda del transductor. Puesto que la sefial de
salida del transductor presentaria distinta amplitud y fase de la respuesta real, lo cual
provocaria desde pésimos transitorios en la respuesta del sistema hasta oscilaciones. Una
técnica utilizada para solventar este problema es anexar un transductor de mayor ancho de
banda con menor resolucién y precision, y combinar las sefiales de ambos transductores con
técnicas de procesamiento de sefales, sin embargo, esto sigue incrementando el costo del
sistema.

Existen trabajos reportados en los que se trata de evitar utilizar transductores de posicion
angular en el control de estos motores en lazo cerrado [13-20]. La posicion angular es
derivada de la fuerza contra-electromotriz o de las variaciones de la inductancia de los
devanados del mismo motor; para el caso de utilizar la fuerza contra-electromotriz se tiene
el inconveniente que ésta es proporcional a la velocidad, por lo que no puede ser utilizada
para eliminar el error en estado estacionario de la posicion del rotor o para controlar
movimientos de baja velocidad. En el otro caso se tiene el inconveniente que las variaciones
de la inductancia dependen de manera no lineal tanto de la posicion del rotor como de la
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intensidad de corriente, asi como de la temperatura. Ademas, se presentan problemas de
saturacion (ya reportados en la literatura) y es factible que existan pequefios fenomenos de
histéresis dadas las caracteristicas de magnetizacion y desmagnetizacion del material
ferromagnético con ¢l que se construye el estator del motor (no reportados en la literatura
hasta el momento). Por estas razones, utilizar las variaciones de la inductancia para derivar
la posicion angular no se ha empleado en sistemas de posicionamiento fino y solo se ha
utilizado para reemplazar transductores burdos de posicion angular.

El Laboratorio de Electronica del Centro de Instrumentos, donde se realizo este trabajo de
tesis, esta interesado por una parte en el disefio de un controlador universal de motores de
pasos para sistemas de posicionamiento fino y/o aplicaciones que involucren movimiento
repetitivo a alta velocidad, esto es, un sistema que mejore el transitorio en la respuesta a un
solo paso, elimine tanto el error en estado estacionario como las regiones de resonancia,
permita modificar la longitud de cada paso hasta alcanzar minipasos y elimine los problemas
en los procesos de accleracion y desaceleracion en la operacion de multiples pasos. El
sistema debera constar de un conjunto de pequefios controladores para cada una de las
distintas operaciones del motor, ademas de un algoritmo de conmutacion que asigne en cada
instante el controlador adecuado durante movimientos que impliquen distintas funciones.
Por ejemplo: iniciar con la aceleracion del rotor, después de cierto numero de pasos
desacelerar, mejorar el transitorio de la respuesta a un solo paso, detener el movimiento en
alguna fraccion de un paso (minipaso), y finalmente, eliminar el error en estado estacionario,
por mencionar un caso. Por la otra, en aplicar técnicas de procesamiento de sefales para
disefar un sistema que utilice las propiedades de variacion de la inductancia de los
devanados del motor para derivar la posicion del rotor con alta resolucion, precision y
amplio ancho de banda, reduciendo considerablemente con esto, el costo del sistema.

1.2 Propuesta

Dado los antecedentes, la propuesta de este trabajo de tesis es el disefio, la implantacion
electronica y las pruebas experimentales de un sistema que mejore significativamente el
transitorio en la respuesta a un solo incremento angular de los motores de pasos (reduccion
del sobretiro y tiempo de asentamiento), que elimine tanto el error en estado estacionario,
como las regiones de resonancia y un punto muy importante, que permita modificar la
longitud de cada paso hasta alcanzar minipasos. La propuesta se basa en controladores
logicos borrosos, dado que la implantacion electronica no requiere demasiado tiempo de
computo, ademas, es factible su construccion con electronica analogica (VLSI). El ajuste de
los controladores se basa en el conocimiento previo de la dinamica de los motores de pasos.
Para realizar las pruebas experimentales, se propone la inclusion de un transductor de
posicion angular tipo capacitivo de muy alta resolucion y precision. Sin embargo, como el
transductor presenta un ancho de banda reducido, esta tesis abarca, el disefio de un filtro
analogico que incremente el ancho de banda del transductor.
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1.3 Contribuciones

El esquema de control borroso propuesto puede ser implantado con circuitos analogicos de
bajo costo y, por el namero de transistores requeridos es factible su implantacion en un
circuito integrado con técnicas de VLSI. Si el transductor de posicion angular es analogico y
de alta precision, utilizar un controlador implantado analogicamente permite aprovechar de
manera natural todas las ventajas del transductor de posicion, lo cual es muy importante en
sistemas que requieren muy alta precision. También se presenta en csta tesis una solucion al
problema que ocasiona el ancho de banda reducido de los transductores de posicion angular
de muy alta resolucion y precision, la solucion se basa en la inclusion de un filtro analogico

de bajo costo, cabe mencionar que el filtro no altera ni la resolucion ni la precision del
transductor.

1.4 Organizacion de la tesis

En esta seccion se muestra una reseiia de cada uno de los capitulos que incluye esta tesis. En
el capitulo | se presentan los antecedentes y la motivacion de este trabajo de tesis, también
se plantea el problema a resolver y las contribuciones de este trabajo. En el capitulo 2 se
describe tanto el modelo matematico de los motores de pasos hibridos como las
caracteristicas estaticas y dinamicas de estos. En el capitulo 3 se dan los aspectos generales
de los controladores logicos borrosos, también se presenta el disefio del esquema de control
propuesto y las respectivas simulaciones en computadora para evaluar su funcionamiento.
En el capitulo 4 se da una descripcion de la implantacion electronica requerida para realizar
las pruebas experimentales y se muestra una explicacion detallada del disefio del filtro
analogico para incrementar el ancho de banda del transductor de posicion angular. Las
pruebas experimentales y la discusion de los resultados se presentan en el capitulo 5.
Finalmente en el capitulo 6 se dan las conclusiones.
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2. Aspectos Generales de
Motores de Pasos Hibridos

La explotacion comercial de los motores de pasos comenzo a partir de los 60's. El auge se
debio a los avances en las técnicas de fabricacion de transistores, los cuales permitieron la
construccion de dispositivos capaces de conmutar grandes corrientes de D.C. en los
devanados del motor. Esta caracteristica de conmutacion de corrientes en los devanados es
la unica propicdad de maquinas digitales que poseen estos motores [1]. El rapido
crecimiento de la electronica digital en los 70's, incrementd considerablemente el uso de
estos motores en una gran cantidad de aplicaciones, esto debido a la propiedad de los
motores de pasos de transformar los pulsos digitales de la sefiales de excitacion a los
devanados del motor en incrementos de posicion angular del rotor (pasos). Sin embargo, ya
que los motores de pasos son dispositivos electromagnéticos de movimiento incremental,
también pueden ser excitados los devanados con sefiales analogicas para obtener
incrementos de posicion angular analogicos y no discretos, bajo esta consideracion, el
nimero de aplicaciones en las cuales se puede utilizar estos motores se incrementa aiin mas.
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2.1 Principio de operacion de los motores
de pasos hibridos

Existen muchos tipos de disefios de motores de pasos, no obstante, la mayoria pueden ser
identificados como variaciones de tres tipos: a) los de reluctancia variable, b) los de iman
permanente y c¢) los del tipo hibrido [1,2]. Los motores de pasos hibridos poseen
propiedades tanto de los motores de reluctancia variable como de los de iman permanente,
esta combinacion de propiedades es la que deriva el nombre de hibridos. La principal ventaja
de los motores hibridos es que su técnica de fabricacion permite reducir significativamente el
tamano de cada paso, un motor hibrido puede tener mas de 200 pasos por revolucion. Por
esta propiedad, dichos motores (sobretodo el de 1 8° por paso) son generalmente utilizados
en la mayoria de las aplicaciones.

Un motor de pasos hibrido consiste de un estator dentado equipado con dos o mas bobinas y
un rotor dentado equipado con un iman permanente. El rotor esta dividido en dos secciones,
cada una de ellas con el mismo nimero de dientes, sin embargo, existe un desplazamiento
angular entre los dientes de cada seccion. Este desplazamiento es igual a la mitad del angulo
entre dos dientes sucesivos [1,2]. Ya que el iman estd magnetizado longitudinalmente, a
cada seccion le corresponde un polo del iman permanente (ver figura 2.1(a)). Existen
tipicamente ocho polos en el estator de un motor de pasos hibridos de dos fases, cada polo
tiene entre dos y ocho dientes. La figura 2.1(b) muestra dos cortes transversales
perpendiculares al rotor (correspondientes a las dos secciones mencionadas) de un motor
con ocho polos, cada polo con dos dientes, dando un total de 16 dientes en el estator
mientras el rotor tiene 18 dientes. Puede apreciarse de la figura el desplazamiento angulaf
entre los dientes de las ambas secciones.

e

Ustator | I | [ [
| 7 N
/ v | e Afugneto Permanente
| | | 1 |
1 -
P h : 2
A fmbohinado ¢n cl estator
|

Camno del fliyo magnéiico

Rotor
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Figura 2.1 Motor de paxos hibrido.

Los polos del estator son provistos con bobinas para generar un campo magnético y la
direccion del campo magnético depende del sentido en el que fluye la corriente en la bobina.
Las ocho bobinas correspondientes a los ocho polos se conectan para formar dos fases, las
bobinas montadas en los polos 1, 3, Sy 7 forman la fase 4 y las bobinas de los polos 2, 4, 6
y 8 forman la fase B (figura 2.1(b)). Las bobinas de una misma fase y de polos sucesivos son
enrolladas en sentido opuesto, por lo tanto, cuando la fase A es alimentada con una corriente
positiva, el campo magnético resultante tiene una direccion radialmente hacia afuera en los
polos 3 y 7, pero radialmente hacia dentro en los polos 1 y 5. Dado el campo magnético
resultante al excitar la fase A con corriente positiva y al campo magnético del iman
permanente, ¢l rotor se movera a la posicion de minima reluctancia, dicha posicion
correspondera a la posicion donde los dientes del rotor de la seccion A (parte izquierda de la
figura 2.1(b)) estén alineados con los dientes de los polos 3 y 7 del estator, del mismo modo
que los dientes de la seccion I3 estaran alineados con los dientes de los polos 1y 5.

Si la fase A se desenergiza y a la fase B se le aplica una corriente positiva, los dientes de la
seccion B del rotor seran atraidos hacia los polos 2 y 6, mientras que los dientes de la
seccion 4 seran atraidos hacia los polos 4 y 8 dado el campo magnético resultante en dichos
polos. El rotor habra avanzado a la siguiente posicion de equilibrio que esta a un cuarto de
la distancia entre dos dientes sucesivos, esto es, habra avanzado un paso. Si la fase B fuera
energizada con una corriente negativa, el movimiento del rotor seria en sentido contrario. Se
puede producir movimiento continuo en sentido horario repitiendo la secuencia de
excitacion: A+, B+, A- B-, A+, B+ . donde A+ representa la aplicacion de un voltaje
positivo a la fase A; A- representa la aplicacion de un voltaje negativo a la fase 4. Se
produce movimiento continuo en sentido anti-horario si se repite la secuencia: A+, B-, A-,
B+ A+ B-, ..
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Un ciclo completo de excitacion para un motor de pasos hibrido consiste de cuatro estados.
Este ciclo produce cuatro incrementos de posicion angular, el estado de excitacion es
cxactamente el mismo antes y después de estos cuatro pasos. Dado que el rotor inicia un
ciclo de excitacion en un estado determinado por el alineamiento de los dientes del rotor con
los dientes de algin polo del estator, después del ciclo completo, los dientes del rotor
volveran a alinearse con los dientes del mismo polo del estator; por lo tanto, la longitud de
cada paso depende del nlimero de dientes del rotor y es igual a 360° (una revolucion)
dividido entre cuatro veces el nimero de dientes del rotor.

2.2 Modelo matematico de los motores
de pasos hibridos

Es bien conocido el modelo matematico no lineal de multiples entradas y multiples salidas
que describe la dindmica de los motores de pasos hibridos, existe un nimero amplio de
referencias que pueden ser consultadas para una explicacion detallada de como se deriva el
modelo matematico [1,2,10]. El presente trabajo de tesis no involucrd ninguna actividad en
la parte del modelado, no obstante, para facilitar al lector se incluye a continuacion una
breve explicacion de dicho modelo.

Debido a que cada fase se encuentra en un embobinado separado, el modelo eléctrico de
cada fase debe comprender la inductancia y resistencia del motor, asi como la resistencia del
circuito de conmutacion (si es el caso). También se debe considerar el voltaje inducido en las
bobinas debido al movimiento del rotor. Este voltaje inducido es generado por la variacion
del flujo magnético con respecto al tiempo, dicha variacion cs provocada tanto por cambios
en la corriente de fase como en la posicion. Cabe aclarar que el acoplamiento mutuo entre
las fases es muy pequefio en un motor de pasos hibrido y puede despreciarse [1,2,10].

fl_W
dt

R )
/\/\/ Y

— lu

Figura 2.2 Modelo eléctrico de una fase de un motor de pasos hibrido.
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La figura 2.2 muestra el modelo eléctrico de una fase del motor de pasos hibrido, donde R ¢s

el valor de la resistencia de la bobina mas la resistencia del circuito de potencia, = es el

valor de la variacion del flujo magnético con respecto al tiempo. Dado que la variacion de
dicho flujo depende tanto de la corriente del devanado como de la posicion del rotor (6), se
pueden obtener las siguientes expresiones para el devanado 4 del motor:

d
v, =v, »&—%, @1

donde: v, = Ri, (2.2)

d . de, di, dop, do 53
A di i de di @3)
Sin considerar saturacion magnética, el flujo magnético varia en forma lineal con respecto a
la corriente de fase, por lo tanto, la derivada de dicho flujo con respecto a la corriente de
fase es igual a una constante, esta constante es la auto-inductancia del devanado (1), por lo
anterior se puede obtener la siguiente expresion:

Yo 2.4)

Cuando los dientes del rotor y del estator se encuentran alineados, el flujo magnético es
maximo debido a que se encuentra el rotor en la posicion de minima reluctancia. Por otro
lado, cuando los dientes del rotor y del estator se encuentran completamente desalineados, el
flujo magnético es minimo dado que el circuito magnético es dominado por una banda de
aire grande. Por lo tanto. podemos considerar que el flujo magnético varia de manera
cosenoidal con respecto a la posicion [1,2,10]. Dado que las condiciones del rotor son las
mismas después de cuatro pasos y si consideramos como marco de referencia que la
posicion en la que se alinean los dientes del rotor y del estator se encuentra un paso adelante
de la referencia cero, entonces el flujo magnético varia de manera senoidal con respecto a
este marco de referencia, csto es:

de
—t= 08, 5
20 =P cos(p8) (2.5)

donde ¢, es el valor maximo de flujo magnético por fase y p el nimero de dientes del rotor.

Sustituyendo las ecuaciones 2.2, 2.3,2.4 y 2.5 en 2.1 se obtiene:

di
v, =i R+ L ;’;’— + P, co.\'(pe)g‘g . (2.6)
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dt
contra-fuerza electromotriz [21].

di, : . . do
donde L —* representa la fuerza electromotriz auto-inducida y pg,, COS([)O)T representa la
di

La ecuacion de la fase B es equivalente a la ecuacion de la fase A, excepto por el
desplazamiento angular que existe en el alineamiento de los dientes del rotor con los dientes
del estator al ser excitada una u otra fase con respecto al marco de referencia establecido.
Dicho desplazamiento produce un corrimiento de fase angular en la curva de variacion de la
inductancia con respecto a la posicion correspondiente a la fase B2 del motor [1,2,10].
Debido a que después de cuatro pasos las condiciones del rotor son exactamente las mismas
y, ya que la funcion cosenoidal se repite cada (2r) radianes, el corrimiento entre las curvas
de variacion de la inductancia con respecto a la posicion del rotor es igual a (2m)/4 radianes.
Por lo tanto la ecuacion para la fase B es la siguiente:

R Ly g costpo - )40 2.7)
v, =i, R+ L—=+pd_cos(pf—-—)—. :
b b d’ [ m 1 2 CI{
De la teoria de maquinas eléctricas se deriva que para un motor sincrono con polos salientes,
la potencia mecanica por fase es equivalente al producto de la corriente de fase y la contra-
fuerza electromotriz [21], debido a esto, se puede expresar la potencia mecanica (Py) de un
motor de pasos hibridos como:

Py =e,i, ey, (28)
También de la teoria de maquinas eléctricas se deriva que el par producido por un motor
sincrono de polos salientes se puede obtener dividiendo la potencia mecanica entre la
velocidad del rotor [21], por lo tanto, el par que genera el motor de pasos es equivalente a:

T, = P . (2.9)

Modeldt

De las expresiones 2.6 a la 2.9 se puede obtener:
T, = po.i cos(pl )+ pd, i, cos( po - g—)‘ (2.10)

Si este torque es aplicado al rotor, entonces la ecuacion de movimiento del rotor puede ser
expresada como:

d’e  do
‘rM—‘l‘L:Jd’—‘,—FBI. (2.“)
donde ./ es la inercia del rotor y 13 el coeficiente de friccion viscosa. Se asume que .J también
incluye los efectos de cualquier carga inercial, y que el coeficiente de friccion es constante.
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Por lo tanto, el conjunto de ecuaciones diferenciales no lineales acopladas de multiples
entradas y multiples salidas que describe la dinamica de los motores de pasos hibridos es el

siguiente [1,2,10]:

donde )
13
\7

at

o’

L
R
¢I"
)2

7.

b

A Ly i s(po

g - v R pgwcos(pl)]

di, 1 . n

~2 == [v, - Ri, ~ pg,w cos(p6 - )]

dr L ' 2 (2.12)
do | -
L= P, cos(pB)+ pih cos(p6 - 5)~ Bor -1, |

e _

di =

posicion del rotor [rad],
velocidad del rotor [rad/s],

A voltajes en los devanados A y B [V],
corrientes en los devanados A y B [A],
inductancia de los devanados [H],
resistencia de los devanados [QQ],
flujo magnético maximo de los devanados [Nm/A],
numero de dientes del rotor,
inercia del rotor [kgm?),
constante de friccion viscosa [Nms/rad],
par de carga [Nm].

Este modelo no considera las inductancias mutuas de los embobinados, ni el par de
detencion producido por la interaccion del iman permanente del rotor con el material
magnético de los polos del estator, ni los efectos producidos por la no linealidad
magnética y por las corrientes de Eddy. Sin embargo, distintos articulos publicados
([1,2,10]) muestran que este modelo matematico describe con suficiente aproximacion
la dinamica de los motores de pasos hibridos en la mayoria de las aplicaciones.
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2.3 Caracteristicas estiticas y dinimicas

2.3.1 Curvas par/posicion del rotor

La curva par/posicion del rotor es una caracteristica importante de los motores de pasos,
esta curva muestra el par que produce el motor de acuerdo a la tase excitada y a la posicion
angular del rotor. Una tipica aproximacion de esta curva para dos distintas corrientes de fase
se muestra en la figura 2.3. Aunque las funciones reales difieren de la forma senoidal, se
considera ésta una buena aproximacion (ver la seccion 2.2). La amplitud de la curva depende
de la intensidad de corriente en el devanado del motor, ya que el par que produce el motor
es proporcional a la corriente de fase (ver la seccion 2.2). De la figura 2.3 puede apreciarse
que el par que produce el motor es cero en la posicion de equilibrio; esto implica que si se
aplica un par de carga al rotor al estar excitada una fase, ¢l rotor sera desplazado una
cantidad angular del punto de equilibrio original ocasionando un error en la posicion. El
angulo de desplazamiento esta en funcion del par de carga que sc apliqua, la nueva posicion
de cquilibrio correspondera a aquella en la que el par que produce el motor iguale al par de
carga. Dada la complejidad de construir motores con longitudes de paso muy precisas, las
curvas par/posicion del rotor correspondientes a cada paso no son exactamente iguales; por
lo cual, si se aplica un par de carga constante al motor, el error ocasionado en la posicion
difiere para cada uno de los pasos [1,2]. Estas son algunas causas por las que se utilizan
esquemas de lazo cerrado en sistemas de posicionamiento fino.

. W
a .’-"K"\
. /.4 \ ]
A .
E ™ I
t R4
a posicién de equilibr/i:_ /
t sin par de carga \ ot /
| J Y ,/
c "“-..-.'-"‘

Posicién (grados)

Figura 2.3 Curva par / posicion del rotor tipica de un motor de pasos hibrido para dos
distintas corrientes de fase.

La figura 2.4 muestra las curvas par/posicion del rotor correspondientes a cada una de las
fases y para cada uno de los sentidos en los cuales fluye la maxima corriente. Asi, TA+
representa el par producido por el motor al fluir la maxima corriente en sentido positivo en
la fase A; TA- representa el par correspondiente al fluir la maxima corriente en sentido
negativo en la fase A; etc. Es importante mencionar que aunque en esta figura se observan
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curvas senoidales, en realidad esto es solo una aproximacion, que se considera bastante
acertada para cuestiones practicas.

TA+ TB+ TA- 18-

TLmax

Par mecanico
=)

“TLmax = * e

L
Ne/2p (n+1)x/2p (n+2)n/2p (n+3)x/2p (n+4)r/2p

Posicion angular

ligura 2.4 Curvas par / posicion-del-rotor de un motor de pasos hibrido.

l.a posicion marcada como (n+1)n/2p en la figura 2.4 es un punto de equilibrio estable, la
posicion angular en la cual ¢l rotor se estabiliza cuando la fase A es excitada con corriente
positiva. Esta misma posicion es un punto de equilibrio inestable si la fase A es excitada con
corriente negativa. Si para la misma posicion del rotor es excitada la fase B, el motor
producira el maximo par y el sentido del par dependera del sentido de la corriente. Puede
establecerse algo similar para el resto de las posiciones marcadas en la figura 2.4, cabe
mencionar que solo existen puntos de equilibrio estables e inestables en los cruces por cero
de las curvas par/posicion-del-rotor. Una caracteristica de este sistema, es la multiplicidad de
puntos de equilibrio estables ¢ inestables al ser excitada una fase del motor. La distancia
entre dos puntos de equilibrio cstables cuando solo una fase es excitada es igual a la
distancia de cuatro pasos y a la mitad de esta distancia siempre se ubicara un punto de
equilibrio inestable. Por ¢llo, al ser excitada la fase A con corriente positiva el rotor tendera
a la posicion marcada como (n+1)n/2p siempre y cuando se encuentre como maximo a dos
pasos de distancia de este punto, sino tendera a otro punto de equilibrio estable.

Los puntos de equilibrio mostrados en la figura 2.4 son producidos cuando s6lo una fase es
excitada. Sin embargo, el punto de equilibrio puede desplazarse a cualquier posicion
excitando ambas fases [1,2,4], cada fase con una corriente especifica (no necesariamente la
maxima). Esta caracteristica permite obtener pasos de diferente longitud, desde fracciones
de pasos (minipasos) hasta pasos con mayor dimension que los pasos comunes. Ademas, es
precisamente modificando las corrientes de fase que se pueden corregir los errores
producidos por algiin par de carga, por variaciones en la longitud de cada paso, etc. Esto es,
esta caracteristica permile eliminar el error en estado estacionario. La figura 2.5 muestra
algunos puntos de equilibrio estables cuando se excitan ambas fases con distintas corrientes.
El desplazamiento del punto de equilibrio se debe a que la curva par/posicion del rotor
resultante al cxcitar dos fases es igual a la suma de las curvas de cada una de ellas (ver la
explicacion del modelo matematico en la seccion 2.2). Por ejemplo, si se encienden dos fases
al mismo tiempo y con la misma magnitud de corriente, el resultado sera un punto de
equilibrio estable en la posicion media entre los puntos de equilibrio estables
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correspondientes a cada una de las fases bajo el esquema de una sola fase encendida. Si se
encienden dos fases, una de ellas con mayor corriente que la otra, el resultado sera un punto
de equilibrio mas cercano al punto de equilibrio correspondiente a la fase excitada con una
mayor corriente (ver figura 2.5). Si se tiene un control estricto de la relacion entre las
amplitudes de las corrientes, el punto de equilibrio puede ubicarse cn cualquier posicion,; este
es el principio de operacion de los minipasos [ 1,2,4].

Cabe mencionar que si se excitan dos fases a la vez, se puede aumentar ¢l par estatico pico,
puesto que éste es el resultado de la suma de los pares producidos por cada una de las fases
[1,2]. Esto se puede observar también en la figura 2.5. El par estatico pico es el maximo par
de carga que se puede aplicar al rotor en condiciones estaticas, si se excede éste, el motor no
podra mantener la posicion y se producira una rotaciéon continua.

—1g
—H—(TB+)+(TA-)
—TA-
@ (TA-)+(0.5TB-)
TB-

Par mecanico

posicion angular

Iigura 2.5 Generacion de distintos puntos de equilibrio.

La principal consideracion utilizada en el ajuste de los controladores borrosos es
precisamente el desplazamiento del punto de equilibrio estable. Mover el punto de equilibrio
permite eliminar el sobretiro y reducir considerablemente el tiempo de asentamiento, eliminar
el error en estado estacionario, y modificar la longitud de cada paso, desde minipasos hasta
pasos de mayor longitud a los pasos normales.

2.3.2 Respuesta de posicion a un solo paso excitando unicamente una fase

Una de las principales desventajas de utilizar los motores de pasos en malla abierta es que la
respuesta de posicion a un solo paso cs pésimamente amortiguada, esto conlleva a que la
respuesta presente sobretiro significativo y tiempo de asentamiento prolongado [1,2,11,12}].
La fig. 2.6 muestra una tipica respuesta de posicion del rotor cuando es energizado un
devanado (respuesta dc posicion a un sélo paso) de un motor que tiene los siguientes
parametros: La=12(V), LH=0V, L=1.1mH, R=10Q, Km=0.113Nm/A, J=6*10-6 Kgm?2,
B=0.001Nms/rad, t].=0. AGn mas, si se incrementa la inercia, la respuesta de posicion
empeora aumentando considerablemente tanto el sobretiro como el tiempo de asentamiento
[12], esta situacion es muy comuan en la mayoria de las aplicaciones ya que el motor es

Aspectos Generales de .. 15
Laboratorio dz Ilectronica, Cl, UNAA



utilizado para mover inercias mucho mayores a la de su rotor. La fig. 2.7 muestra como es
deteriorada la respuesta al incrementarse la inercia del rotor.
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FFigura 2.6 Simulaciones en computadora de la respuesia de posicion a un solo paso.
(a) Posicion en funcion del tiempo en lazo abierto. (h) Velocidad en funcién del tiempo.
Condicioney iniciales: iq(0)=0, ip(0)=0, w(0)}-0, 0(0)- 0.
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ligura 2.7 Simulaciones en computadora de la respuesta de posicién a un sélo paso para inercias 10, 25 v
50 veces la inercia del rotor original (J=6*10-6 Kgm?).
Condiciones iniciales: 0(0)=0, w(0)=0, ia(0)=0, ip(0)}=0

Puede apreciarse en la figura 2.6, que cuando el rotor pasa por primera vez por la posicion
de equilibrio lo hace a una velocidad significativa, por lo tanto, una forma de reducir el
sobretiro y el tiempo de asentamiento es precisamente reduciendo la velocidad del rotor
cuando éste se aproxima por primera vez a la posicion final. Un mecanismo para reducir la
velocidad del rotor es desplazando el punto de equilibrio estable a posiciones donde el motor
produzca un par que se oponga al movimiento. Una vez que el rotor esta muy proximo a la
posicion final y con una velocidad relativamente baja, debe eliminarse el desplazamiento en

16 Aspectos Generales de ...
Laboratorio de Ilectromica, C1, UNAAL



el punto de equilibrio. A mayor velocidad del rotor al aproximarse a la posicion final, mayor
debera ser el desplazamiento mencionado, a menor velocidad menor desplazamiento del
punto de equilibrio estable. Cabe aclarar, que estas acciones solo deben realizarse cuando el
rotor se aproxima a la posicion final. Estas son otras de las consideraciones utilizadas, en el
ajuste de los controladores borrosos, para reducir el sobretiro y el tiempo de asentamiento
de la respuesta de posicion a un solo paso. Algo similar puede establecerse cuando la inercia
del rotor se incrementa, no obstante, debe tomarse en cuenta que al aumentar la inercia, la
velocidad maxima que alcanza el rotor es menor en la respuesta a un solo paso.

Es conocido que los motores de pasos en operacion multi-pasos presentan fenomenos de
resonancia a bajas velocidades de operacion, especialmente cuando la inercia del rotor se
incrementa (manteniéndose por supuesto el mismo coeficiente de friccion viscosa) [1,2]. En
la figura 2.8 puede observarse el fenomeno de resonancia mencionado (los parametros del
motor son los mismos que para las figuras 2.6 y 2.7). En la grafica puede apreciarse como la
amplitud de la respuesta oscilatoria de la velocidad se incrementa con el tiempo, causando
quc el sobretiro en la respuesta de posicion aumente para cada paso en la secuencia, hasta
provocar que la posicion del rotor salga de la cuenca de atraccion del punto de equilibrio
correspondiente en la secuencia. Cuando la posicion del rotor sale de la cuenca de atraccion
correspondiente, s¢ produce la pérdida de sincronia entre las sefiales de excitacion al motor y
el movimiento angular del rotor. Una forma de eliminar la region de resonancia es
reduciendo significativamente tanto el sobretiro como el tiempo de asentamiento. Si se logra
esto, el rotor partira siempre de velocidad cero en cada incremento de posicion con lo cual el
sobretiro no aumentara y por ello el rotor siempre se mantendra en la cuenca de atraccion
del punto de equilibrio correspondiente al paso en la secuencia.
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lig. 2.8 Simulaciones en computadora de la operacion en modo multi-pasos en la region de resonancia
para una inercia 0 veces la inercia del rotor original (J--6*10-3 Kgm?).
Condiciones iniciales: 0(0)=0, w(0)=0, iq(0)=0, ip(0)=0.

Como se menciono antes, si se aplica un par de carga al rotor, éste es desplazado un angulo
del punto de equilibrio original, el angulo de desplazamiento esta en funcion del par de carga
que se aplique. Esto significa que al aplicarse un par de carga al rotor, éste sera desplazado
de la posicion deseada generandose un error [1,2]. La figura 2.9 muestra como se genera un
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error en la posicion al aplicarse un par de carga al rotor (los parametros del motor son los
mismos que se emplearon en la figura 2.6). Este error en estado estacionario puede
eliminarse desplazando el punto de equilibrio estable la misma cantidad angular pero en
sentido contrario, por supuesto, modificando para ello las corrientes en cada fase. Esta es
otra de las consideraciones utilizadas en el ajuste de los controladores borrosos. De igual

manera puede eliminarse el error en la longitud de cada paso debido a los problemas en la
manufactura del motor.
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Irigura 2.9 Simulaciones en computadora de la respuesta de posicion a un solo paso aplicando distintos
pares de carga al rotor (Tf, ~ .0.025 Nm, -0.065 Nm y 0.04 Nm)-
Condiciones iniciales: 0(0)=0, w(0)- 0, iq(0)- 0, ip(0)=0.

2.3.3 Operaciéon en modo minipaso

La respuesta de posicion a un solo minipaso también presenta tiempo de asentamiento
prolongado y sobretiro significativo en referencia a la dimension del minipaso (ver figura
2.10) [1,2]. En la operacion en modo minipasos se requiere un estricto control en las
corrientes de los devanados del motor, sin embargo, si no se utiliza un lazo cerrado con
respecto a la posicion del rotor, permaneceran muchos de los problemas mencionados en los
parratos anteriores, principalmente el error en estado estacionario en la posicion final del
rotor debido a algun par de carga o al fenomeno de histéresis que presenta el movimiento del
rotor al girar en sentido horario y sentido anti-horario, etc.
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Iigura 2.10 Prueba experimental de la operacion en modo minipasos, el incremento angular es igual al 8%
de un paso normal. Parametros del motor: L = 31.3mH, R=-6.428542 Vyax=9.0V, p=435,

J=5.11*10-5kgm?2, 13=0.00165Nms/rad, Ky =0.3864Nm/A.
g

Dado que la operacion en modo minipasos es s6lo un pequeiio desplazamiento del punto de
equilibrio, todos lo problemas pueden eliminarse de la misma forma que para un paso
normal. Es decir, desplazando el punto de equilibrio en el sentido apropiado para eliminar el
error en estado estacionario debido tanto a un par de carga, como a la variacion de la
longitud de cada paso o al fenomeno de histéresis en el movimiento horario y anti-horario,
etc. Ain mas, el sobretiro puede ser eliminado con el mismo criterio utilizado para un paso

de longitud normal y asi reducir el tiempo de asentamiento en la respuesta a un solo
minipaso.

2.3.4 Conclusiones

En este capitulo se presentd una descripcion de las caracteristicas de los motores de pasos
que deben considerarse en aplicaciones que requieren posicionamiento fino y/o movimientos
repetitivos con alta velocidad. Asi mismo se describieron los problemas que presenta la
operacion en lazo abierto de los motores de pasos y se menciond como podrian eliminarse
estos problemas bajo un esquema de lazo cerrado desplazando el punto de equilibrio estable.
En el siguiente capitulo se describira la forma como se implantan las consideraciones
mencionadas en una estructura de control borroso. Cabe aclarar, que dichas consideraciones
estan basadas en el conocimiento de la dinamica de los motores de pasos.
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3. Control Borroso de Motores
de Pasos Hibridos

Este capitulo esta dividido en tres secciones: La primera presenta los aspectos generales de
los controladores logicos borrosos. En la segunda, se propone la arquitectura de control,
tomando en cuenta todos los aspectos mencionados en el capitulo anterior, y ademas se
describe como implantar en ella las consideraciones mencionadas en el capitulo anterior para
mejorar el funcionamiento de los motores de pasos. Finalmente en la tercera seccion, se
muestran simulaciones operando el motor en lazo cerrado bajo el esquema de control
propuesto.

3.1 Aspectos generales de controladores
légicos borrosos

En 1965 L. Zadeh publica el primer trabajo sobre conjuntos borrosos y da las bases de la
logica borrosa [22]. En 1973, él mismo introduce la idea de usar logica borrosa para la
construccion de esquemas de control [23]. La base de estos esquemas de control la
constituye el razonamiento y conocimiento humano, donde el algoritmo de control queda
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definido por un conjunto de reglas lingiisticas que presentan vaguedad en su predicado.
Mamdani y otros, evaluaron los conceptos dados por Zadeh, demostrando que es posible
realizar inferencias a partir de una basc de conocimientos vaga y, por lo tanto, es posible la
realizacion de un control basado en 1érminos linglisticos [24 - 27].

Los controladores logicos borrosos son ampliamente utilizados para controlar sistemas no
lineales, su uso en plantas no linzales ha generando muy buenos resultados. Las aplicaciones
donde sc ha utilizado ¢l control borroso van desde: plantas de calentamiento de agua [28],
procesos industriales [29], aplicaciones de electronica de potencia y control de movimiento
[30], control de brazos mecanicos [31], en la industria automotriz |32], asi como en el
control de intercambio de calor en refinerias [33] y en cquipo para procesamiento de
imagenes [34], por mencionar solo algunas. Una desventaja de esta técnica ¢s que no existe
un método general para establecer todos los parametros del controlador ni para el ajuste de
los mismos (funciones de membresia, base de conocimiento, método de inferencia, factores
de escala, etc., los cuales seran explicados posteriormente en este capitulo). Sin embargo,
mientras mas se conozca sobre las caracteristicas dinamicas del sistema de ecuaciones
diferenciales que describen a la planta a controlar, se simplifica tanto el establecer como cl
ajustar todos los parametros del controlador.

3.1.1 Conjuntos borrosos

Una clase se define por una serie de atributos que en principio caracterizan a cada miembro
de ella. Estos atributos se representan en el lenguaje natural como términos linguisticos, por
ejemplo: alto, bajo, caliente, frio, vivo, muerto, cierto, falso, mamifero, oviparo, etc. Dentro
de los términos linguisticos existen algunos que ademas de describir o caracterizar al objeto,
son usualmente intuitivos e incluyen algun tipo de incertidumbre, por ejemplo: caliente, tibio,
rapido, lento, etc. Esta denominacion se debe a que si no se especifica el contexto bajo el
cual estan inmersos los términos lingiisticos, no se tiene una definicion clara que permita
identificar sus fronteras. Por ejemplo, no es lo mismo hablar de lo que se considera una
temperatura caliente en el medio ambiente que dentro de un horno para fundir hierro.

Con base en esto, Zadeh propone que la membresia a una clase no cs absoluta sino relativa y
define el grado de membresia como la medida en la que el elemento pertenecc o no a la
clase. De esta forma un objeto puede pertenecer a mas de una clasc teniendo diferentes
grados de membresia en cada una de ellas. A continuacion se da la definicion de un
subconjunto clasico y lo que Zadeh llamoé subconjuntos borrosos.

Subconjunto Clasico. Un subconjunto clasico A(x) de un universo X es una coleccion de
elementos que cumplen con ciertas caracteristicas, por ejemplo A(x) c X, donde X es el
conjunto de los niameros enteros y A(x) es el subconjunto de los nimeros menores o iguales
a 10; en este caso los numeros 1, 2, 3 y 4 pertenecen al subconjunto A(x), los numeros 11,
12 y 13 no pertenecen y los nameros 1.5, 2.1 y 3.3 aunque son menores a 10 no pertenecen
al subconjunto A(x), por que no estan definidos en el universo. Un subconjunto clasico es
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caracterizado por una funcion g:x—{0,/} que asocia a cada elemento de X uno de dos
posibles valores {0,/}, donde el 0 indica la no pertenencia del elemento al subconjuntoy el /
la pertenencia al mismo, es decir, no existe incertidumbre para decidir si es miembro o no del
conjunto.

Subconjunto Borroso. En este caso la pertenencia del elemento no es absoluta, es decir
existe una incertidumbre. La caracterizacion del conjunto esta definida por una funcion
px--»[0,1] que asocia a cada elemento de X con un nimero real en el intervalo /0,//. A
dicha funcion se le conoce como funcion de membresia. Es comiin asociar a cada conjunto
una etiqueta o término lingiistico borroso. Con base en lo anterior un subconjunto borroso
lo representaremos como una coleccion de pares ordenados (¥, u(x,)) de la siguiente
manera;

a(x)= | Halsl

donde 4 ¢s un término lingdistico que identifica al subconjunto borroso, el signo de integral
es usada para denotar una coleccion de elementos y el signo de division no indica una
operacion aritmética, sino la correspondencia que existe entre el elemento x; y el grado de
membresia £i,(x).

Existen diversos tipos de funciones de membresia. Las mas comunes son las de tipo
triangular y trapezoidal. La figura 3.1 muestra dos ejemplos de funciones de membresia; en
las graficas, el eje de las abscisas representa el universo del discurso X y en el eje de
ordenadas se representan los grado de membresia LA(x) para cada elemento de X.

! 3 5 X 12 s 6 X
Figura 3.1 (a) l'uncion de membresia triangular, (b) funcion de membresia trapezoidal.

3.1.2 Logica borrosa

En la logica borrosa la conjuncion esta definida por un operador T-norma, la disyuncion por
un operador T-conorma, un operador de negacion y una funcion de implicacion. El tipo de
l6gica borrosa queda establecida cuando se define la forma de cada uno de estos operadores,
asi como el tipo de la funcion de implicacion. El operador de negacion — se define en
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general como —x ~ / - x. Un operador T-norma (T) es una funcion de dos variables definida
cn el intervalo [0, 1], que debe satisfacer las siguientes condiciones:

(1) T(a,b)=T(b,a) Conmutatividad

(2) T(a, T(b,c))=T(T(a,b),c) Asociatividad

(3) T(a,b)=T(c,d) sia>cybxd Monoticidad

(4)T(a,})=a Su elemento identidad es el 1

donde a, b y c estan definidos en el intervalo [0, 1].

Un operador T-conorma (T*) es una funcion de dos variables definida en el intervalo [0,1],
que debe satisfacer las siguientes condiciones:

(1) T*(a,b)=T(b,a) Conmutatividad

(2) T*(a,T(b,c))=T*(T*(a,b),c) Asociatividad

(3) T*(a,b)>T*(c,d) siazcyb>d Monoticidad

(H)T*(a,0)=a Su elemento identidad cs el O
donde a, b y c estan definidos en el intervalo [0, 1].

Los operadores T y T* en logica borrosa tienen varias definiciones, de estos operadores los
mas usados son los inicialmente propuestos por Zadeh en las referencias [22] y [23], vy
corresponden al operador minimo o MIN (M(x.y)=MIN(xy)) y al miximo o MAX

(M'(x,y)=MAX(x,y)). Los argumentos de estos operadores corresponden a grados de
pertenencia.

En calculo proposicional clasico, la implicacion de una declaracion S/ 4 ENTONCES B, se
considera como un conectivo de la forma 4—B equivalente a —A4v B donde v es el
operador clasico OR. En el caso de logica borrosa, Zadeh en la referencia [23], indica que si
A y B son dos subconjuntos borrosos, entonces en una declaracion del tipo S/ A4
LNTONCES B, la implicacion describe una relacion entre los subconjuntos, y sugiere quela
implicacion, bajo el contexto de subconjuntos borrosos, se define por una relacion borrosa
en lugar de conectivos, como es el caso en la logica clasica.

Una relacion entre dos un subconjunto borrosos A(x) c Xy B(y) c ¥, dondex e Xyy €Y,
es otro subconjunto borroso R(x,)), que se genera a partir del producto cartesiano
A(x)XB(y). Este subconjunto es caracterizado por una funcion de membresia z(x,y). Por lo
tanto una relacion borrosa se expresa como:

p’R (xl 'y_[)

Rix,y)=]. . v
y J:\ x} (X, 'y; )

El tipo de implicacion se define por la forma en la que se obtiene la funcion de membresia
Hi(xy). La funcion de implicacion mas empleada es el MIN (I(x,y)=MIN(x,y)), como lo
propone Mamdani en la referencia [24]. Un ejemplo de una relacion borrosa considerando el
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MIN como funcion de implicacion se expondra a continuacion. Sea el subconjunto
A(x)={0.1/1, 0.2/2, 0.5/3, 0.8/4, 1/5} y el subconjunto B(y)= {0.2/1, 0.4/2, 0.8/3, 1/4,
0.6/5}. Considerando la funcién de implicacion de Mamdani, la relacion borrosa R(x,y) de
los conjuntos A(x) y B(y), es:

J~ MIN(LL,,,(X,)-NH(.V«))

R(x,_v) vy (‘, y)
XY,

Esto se resume como:

o! vl o0r o1 0! 02 02 02 02 02 02 04

(10 (1.2) (13) (14)(15) (2,1)(2.2) (23)°(24)"(25)°(3.1)'(3.2)
05 05 05 02 _0.4 _(i 08 06 02 04 08 / 0.6}

Ri(x,y) ={

(3307 (3407 (350 (1) (4.2)" (43)" (44) (4307 (5.1)° (5.2)" (53)°(54)" (5.5
3.1.3. Elementos principales de un controlador logico borroeso

Un sistema de control logico borroso se compone de cuatro elementos principales: (a) una
base de reglas borrosa, (b) una etapa de fusificacion, (c) una maquina de inferencias y (d)
una etapa de defusificacion. La base de reglas es un conjunto de declaraciones lingiiisticas
del tipo S1... ENTONCES... con vaguedad en su predicado. La base de reglas se deriva a
partir de conocimiento, intuicion y experiencia del comportamiento del sistema que se desea
controlar. Estas reglas describen cual es la relacion que existe entre la entrada y la salida del
controlador. La parte SI.. se conoce como antecedente y contiene un conjunto de
condiciones; la parte ENTONCES... es llamado consecuente y contiene la conclusion de la
regla. S1 el antecedente se satisface, ENTONCES el consecuente se aplica, Por ejemplo en
el caso de un sistema de control l6gico borroso de multiples-entradas-una-salida la base de
réglas es la siguiente:

Ry: si X!'esA] y...yXnesA entonces Zes B’

Ry si X'esA] y...yXnesA entonces Z es B? G1)

R,:

m’

. !
si X esA" y...yX"esA,) entonces Zes B”

donde X' (i==1...n) son las entradas al sistema de reglas , Z es la salida del controlador, Aly
B' (j=1...m) son términos linguisticos y m es el nimero de reglas .

La etapa de fusificacion asocia una funcion de membresia (define un conjunto borroso) a
cada variable de entrada al sistema. Especificamente si X es el universo del discurso de una
variable de entrada x, y x = xo € X es el valor de la variable, la salida de la etapa de
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fusificacion es un subconjunto borroso A’(x)=Fuzzy(x,), en X. Uno de los principales
métodos de fusificacion es la fusificacion por punto, que se define como:

I six=x,
Larxey = ~ ,
Ha =19 Cualquier otro caso

Es decir el subconjunto A’(x) es un subconjunto donde todos los elementos del universo X,
tienen un grado de pertenencia cero a excepcion del elemento xg, al cual se le asigna el
mayor grado de pertenencia al conjunto. Este conjunto también se conoce como singleton.
Esta técnica de fusificacion es ampliamente usada en aplicaciones de control borroso debido
a que es natural y facil de implantar. En la figura 3.2 se da un ejemplo de este tipo de
fusificacion, en éste el universo X se define como {1,2,3,4,5}. Si x toma el valor de 3, el
subconjunto pa-(x) que produce la fusificacion sera {0/1, 0/2, 1/3, 0/4, 0/5}.

l ......................... ."
Popady)
0 - g —o - »
| 1 3 4 s X

Figura 3.2 Resultado de una fusificacion por punio
El proceso de inferencia para una regla
si Xes A entonces Zes B, (3.2)
es el método Modus Ponen Generalizado

si X es A entonces Z es B
XesA'

Zes B

Este método indica que si x pertenece a un subconjunto 4 (x) tal que 4 (x) < X, entonces

existe algun elemento z contenido en algun subconjunto B(z) tal que B'(z) < Z. El
consecuente de la regla se calcula como:

B(z)=supT'(A'(x), I(A(x) B(z))),

donde T~ es un operador T-norma e 1 es una funcion de implicacion. Para trasladar una regla

borrosa del tipo (3.1) a una regla del tipo (3.2), se usa una conjuncion borrosa, la siguiente
regla por ejemplo:
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siXTesAly X esA?y..y X" es A" entonces Z es B

se puede reducir a:
siXesAentonces Zes B,

donde X contempla los universos X' asociados a la regla, 4 engloba a los términos
linguisticos de cada una de las entrada de la regla y su conjunto borroso asociado se genera
a partir de:

T(ua(x') oo, pa(xm))
(x' ...,x") '

Z(x’,”.,x")=:ijmxn

donde 7 es un operador T-norma. Desde este punto de vista el subconjunto A(x’, ..., x")

es una relacion borrosa de los subconjuntos de entrada de la regla. Este subconjunto se
puede caracterizar también como:

- (%)
A(x, )= I\ — .
vo(x)
En esta expresion ¥, es una n-ada del tipo X, = (x’, x', ..., x%), donde ¥ € X' El valor de
ufi(iﬂk] es el grado de membresia asociado a x,,. Una vez establecida la conjuncion mediante
el operador 7" el consecuente de la regla sc define como:

B, (z)=supT'(A'(% ).R(%,.2,) ,
Xk

donde el subconjunte R(X, z) se obtiene a partir de la implicacion /. Como se ha
mencionado, la implicacion es una relacion borrosa. Esta produce un subconjunto a partir

del producto cartesiano, en este caso entre los elementos de los subconjunto /—1(.\‘k] y B(z,).
A cada par ordenado (x,,z,) se asocia un grado de membresia
Rp(Xe z0) = 1(u; (%), ny(z,) . Lo anterior se puede representa en una forma matricial
como se muestra a continuacion:

2 z,

X Rp(X,20) o Mp(X,,2,)
n HR('E’I’ZO) uR(;mzm)

o también como:
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uR(xk.z )

R(x,z)= iz (frz)

Por otro lado, a cada par ordenado (l;.(X, ), Wp(%y, z,)) se aplica el operador 7" (un

operador T-norma ). Esto produce un conjunto de grados de pertenencia para cada z, y
representa los posibles grados que puede tomar. De este conjunto s¢ debe elegir solo uno
que sea representativo para cada elemento z,, esto se logra al tomar el supremo (sup) de sus
valores asociados. De esta forma se obtiene por cada regla un subconjunto de salida B (z,).

Para concluir con el proceso de inferencia, a partir de la disyuncion de los subconjuntos

borrosos B'(z) de cada regla, se obtiene un conjunto borroso final B'(z). Esto se logra
. . y® . B

combinando, mediante un operador T-conorma 7, los subconjuntos B(z,):

A partir del subconjunto B’(z), se presenta el problema de elegir un valor particular para z
que sea representativo de éste. La primera idea que surge es elegir el elemento z que tenga el
mayor grado de pertenencia, sin embargo ;qué ocurre cuando el conjunto final ticne mas de
un elemento con esta caracteristica?. Por ejemplo en la figura 3.3 se muestra un conjunto
borroso de salida, ;cual de los dos valores debemos elegir 1.10 6 2.05?.

M- (2)

0.5

[
>

1. .
Figura 3.3 Funcion de membresia generada por la maquina de inferenciay Z

Por otro lado, el elemento representativo del conjunto no necesariamente debe ser aquel que
tenga la mayor pertenencia. Por ejemplo la figura 3.4 muestra otro conjunto borroso
producido por una méaquina de inferencia. En éste, el elemento 1.80 tiene el mayor grado de
membresia, pero existen un numero esencialmente mayor de elementos cuyos valores
asociados son iguales entre si y diferente del maximo. Para este caso es de esperarse que el
elemento representativo del conjunto tuviera asociado un valor de pertenencia, si no igual, si
muy préximo al que presenta la mayoria de los elementos del conjunto. Bajo este contexto
se puede decir que la representacion del subconjunto es una distribucion de probabilidad y
que la defusificacion es el proceso mediante el cual se obtiene su promedio.
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Dicho de otra forma, el proceso de defusificacion es el valor esperado de la distribucion de
probabilidad, a partir de un conjunto de posibilidades que proporciona el subconjunto
borroso inferido basado en el método modus-ponen generalizado.

Hi(2) 1_

U,

0.5 /
1.60 1.80

liigura 3.4 uncion de membresia generada por la méquina de inferencias

»
>

Z

Son dos los métodos de defusificacion mas usados.

(a) Método del centroide:

JH/J'(Z)-Z

o ]Nn'(z) .

Esta técnica calcula cl centro del area formada por la funcion de membresia final.
(b) Método del centro de area o centroide para el caso discreto:
W
Zu[)' (Z] )Z]
J=1

2y

= W .
ZU/J‘("’;)
=l
Esta técnica es una variante de |a anterior y se aplica cuando el espacio de salida es discreto.
En la ecuacion anterior w es el niimero de elementos del conjunto B
3.1.4 Controladores logicos borrosos Pl, PD y PID.
Como se mencion0 en la seccion anterior, las cuatro partes principales de un controlador

logico borroso son las siguientes: una etapa de fusificacion, una base de conocimiento, una
maquina de inferencia y una ctapa de defusificacion. La figura 3.5 muestra un diagrama
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general de un Controlador Logico Borroso tipo Proporcional-Integral-Derivativo (CLB tipo
PID) [36].

Entradas al
sistema L PROCESO Salida del sistema R
Sistema a controlar Referenci
rencia —l
+ -
error
A Py
: Base de
: Interfaz de conocimiento Interfaz de
detuzificacion : fuzificacién
Mecanismo
. de inferencia
: CLB

Iligura 3.5 Isquema bdsico de un controlador borroso de tipo PID.

Un CLB tipo PI establece un mapeo o una relacion entre el cambio en la accion de control
(Au(k)) con el error e(k) y el cambio en el error Ae(k) [36,37], esto es:

Au(k)=F(e(k), de(k))

donde las entradas y salidas del CLB son las variables de los antecedentes y consecuentes de
las reglas contenidas en la base de conocimiento. La accion de control que debe aplicarse a
la planta se obtiene a partir de la siguiente expresion:

u(k)=ulk-1)+ Au(k)

La funcion anterior es similar a la ecuacion que describe a un controlador Proporcional-
Integral convencional, donde la salida del controlador es la derivada de la accion de control
y esta en funcion del error y de la derivada del error [36]:

d d
~ou(t)= Ky, —e(t)+ K, e(1)

ccuacion diferencial general para cl caso continuo

du(k)=K,e(k)+ K, el(k)

ccuacion en difcrencias general para cl caso discreto
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Ky y K. son los parametros del controlador Pl continuo y, Kps y Kiq son los parametros del
controlador PI discreto. La diferencia principal entre un controlador Pl convencional y el
CLB-PI es que para el caso convencional el mapeo entre el cambio en la accion de control
con el error y el cambio en cl crror es lineal, mientras que para el caso borroso el mapeo
mencionado puede ser lineal o no lineal [36].

Por otro lado, en un CLB tipo PD el mapeo no se establece entre el cambio de la accion de
control Au(k), sino la relacion se establece entre la misma accion de control u(k) con el error

¢(k) y el cambio en el error Aeck), se tiene entonces que la ley de control se expresa como
[36,37]:

(k)= 1-(e(k), Ae(k )

Las reglas de un CLB tipo PD tienen como antecedentes al error e(k) y al cambio en el error

Ae(k) y como consecuentes a la accion de control u(k). Este mapeo es similar al que
establece un controlador Proporcional-Derivativo convencional [36]:

d
u(t)= K,,Ce(l)+K,)‘.d—’e(l)

ccuacion diferencial general para ¢l caso continuo

u(k)=K,e(k)+K,,de(k)

ceuacion en diferencias general para cl caso discreto

donde K. y Ky son los parametros del controlador PD continuo y, Kps y Kpa son los
parametros del controlador PD discreto. Un CLB tipo Pl y un CLB tipo PD trabajan

formalmente igual, la unica diferencia es la variable de salida (el consecuente de las reglas
borrosas) [36].

El CLB tipo PD puede ser extendido a un CLB tipo PID, considerando la suma de errores

como una variable adicional de entrada. La ley de control se convierte entonces en un mapeo
de la siguiente forma [36]:

u(k )=1"(e(k) Ze(k) Ae(k)) donde Ze(k)= Ze(l-—l).

Este mapeo es similar al que estable un controlador PID convencional:

d
u(t)= K,,Uu(l)+K,L,J‘e(I)dI+KDCEe(I)

ccuacion diferencial gencral para cl caso continuo
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u(h )= ke(k)+k,, D elk)+k,,Ae(k)
k

ccuacion cn diferencias general para ¢l caso discreto

donde K., Kpc y Ki. son los parametros del controlador PID continuo y, Ky, Kpc y Ki. son
los parametros del controlador PID discreto.

Las entradas y salidas de un CLB de estos tipos (PD, PI, PID) son precisamente las variables
de los antecedentes y consecuentes de las reglas contenidas en la basc de conocimiento. Sin

cmbargo, en algunos casos estas variables corresponden a las variables de estado de la planta
a controlar [36].

El universo de discurso de las variables de entrada y de salida se define de acuerdo a los
intervalos de operacion de cada variable respectivamente, esto puede ser directamente o,
bien mediante una transtormacion que puede ser una funcion o una normalizacion. Por
ejemplo, para una variable de error:

e*(k)=kype(k)

donde e(k) es el valor real del error, ¢*(k) es la entrada al controlador y 4, es un factor de
normalizacion (llamado también factor de escala) que puede ser, por ejemplo, &, = 1/e,,, -

El mecanismo de inferencia se aplicara sobre los valores obtenidos después de la
transformacion. De la misma manera que las entradas, la accion de control puede obtenerse
normalizaday se lleva a su universo de discurso real mediante un factor de escala. Por
ejemplo: u(k) =k,u* (k) donde u(k) es el valor real de la salida, u*(k) es la salida del

controlador y K, es un factor de escala que puede ser, por ejemplo, el maximo valor que
puede adquirir la variable de salida.

Las etiquetas de los conjuntos borrosos, como se menciono anteriormente, se definen con
palabras en lenguaje natural. Esto se hace con el objeto de volver “mas entendibles” las
caracteristicas que pueden tener las variables y de esta forma tener una vision mas sencilla de
lo que puede o debe ser la base de reglas. De esta forma tendremos generalmente etiquetas

LA INTS LAY

como “'positivo grande”, “negativo pequeiio”, “negativo mediano”, “cero”, etc. [36-38].

Con base en las caracteristicas mencionadas a lo largo de esta seccion, se propone en la
siguiente, una arquitectura para el control de motores de pasos. La implantacion de las
funciones de membresia, los factores de escala, la base de conocimiento, etc. se realizara
tomando en cuenta las consideraciones mencionadas en el capitulo anterior.
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3.2 Diseiio de los controladores logicos borrosos y método
de ajuste -

Como se menciond en la seccion anterior, la clasificacion PD, Pl y PID se establece en
funcion del tipo de mapeo entre las entradas y salidas del controlador. Sin embargo, dentro
de esta clasificacion existe una amplia gama de controladores logicos borrosos, esta nueva
clasificacion se establece tomando en cuenta las caracteristicas de las funciones de
membresia, de los operadores logicos utilizados, del tipo de funcion de implicacion, asi
como del resto de los parametros del controlador. Dentro de esta gama de controladores,
una gran cantidad son aproximadores universales de funciones no lineales, esto es,
aproximan cualquier funcion continua real (lineal o no lineal) con una precision arbitraria
[35]. Este resultado tiene dos consecuencias: La primera, que si se utiliza un CLB fijo (no
adaptivo) el control es tedricamente posible si la planta es controlable. La segunda, que
todos los tipos de CLB que pertenecen a la gama de aproximadores universales son
teoricamente efectivos [35]. El presente trabajo de tesis utiliza los controladores tipo
Mamdani con funciones de membresia tipo singlenton para las variables de salida [35,39] ya
que pertenccen a la gama de aproximadores universales, son utilizados ampliamente y el
tiempo de computo requerido en dichos controladores es de los mas reducidos. Si una
funcion continua puede mejorar el transitorio en la respuesta a un solo paso y eliminar el
error en estado cstable, entonces existe un CLB tipo Mamdani que aproxima dicha funcion
con una precision arbitraria. El problema practico es establecer las funciones de membresia,
la base de reglas borrosas y ajustar todos los parametros del CLB.

En los siguientes parrafos se describe la estructura global del esquema de control borroso.
Dadas las caracteristicas estaticas y dinamicas de los motores de pasos hibridos, se propone
la utilizacion de un CLB tipo PD para reducir el sobretiro y el tiempo de asentamiento, y con
ello suprimir la region de resonancia [51,52]. La idea de utilizar un CLB tipo PD para
mejorar el transitorio de la respuesta de posicion a un solo paso, se basa en que para mejorar
dicho transitorio se requieren cambios bruscos en la accion de control, lo que se da de
manera natural en un controlador derivativo, ya que este tipo de controladores establece un
mapeo entre la propia accion de control y las sefiales de entrada al controlador. Si las
entradas al controlador estan relacionadas a la posicion y velocidad del rotor y las salidas
son los voltajes que deben aplicarse al motor, es factible establecer una funcion no lineal con
un CLB tipo PD que produzca cambios bruscos en la accion de control para producir
cambios bruscos en la ubicacion del punto de equilibrio y mejorar con ello la respuesta de
posicion a un solo paso.

Para eliminar el error en estado estable se propone la utilizacion de un CLB tipo Pl. Dado
que un controlador derivativo no corrige el error en estado estable, se requiere utilizar un
CLB tipo PI para climinar dicho error. La funcion de este controlador es desplazar el punto
de equilibrio cstable dependiendo del error en la posicion y la velocidad del rotor. La
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constante de integracion del controlador juega un papel preponderante, una constante de
integracion pequeiia producira que el CLB tipo P1 no tenga peso significativo en la accion de
control, reduciendo a una velocidad extremadamente lenta el error en estado estable; por el
contrario, una constante de integracion grande puede producir desde pésimos transitorios en
la respuesta de posicion a un solo paso hasta oscilaciones. No existe un método para ajustar
la constante de integracion de un CLB tipo P1, sin embargo, para climinar el error en estado
estable en la posicion del rotor es sumamente facil establecer la constante de integracion con
unas cuantas simulaciones o pruebas experimentales. Este trabajo de tesis incluye una
explicacion de la metodologia para el ajuste de este parametro.

La accion de control que debera aplicarse al motor sera la suma aritmética (convencional) de
las salidas de cada controlador. La figura 3.6 muestra un diagrama simplificado del esquema
de control propuesto. Con esta combinacion de controladores cs posible modificar
significativamente la longitud de cada paso variando exclusivamente la seial de referencia y
los factores de escala correspondientes, sin alterar las funciones de membresia o la base de
reglas una vez establecidas. Es importante mencionar que la longitud de cada paso puede ser
modificada bajo este esquema de control, desde fracciones pequefias de un paso, hasta pasos
de mayor longitud a los pasos normales, alcanzando pasos con 1.5 veces la longitud de un
paso en el esquema de una fase encendida.

CLB
upo.pD————b MOTOR| o

e — |+
r
r ™ i —
0 dt
r ++

ClLB

ofmn M
posicion

Figura 3.6. [.squema de control de la combinacion de los dos CLBs.

Si se desplaza la seiial de referencia a cualquier posicion, el controlador Pl actuara
eliminando el error en estado estable, por ello se puede variar la longitud del paso desde
minipasos a pasos de dimensiones grandes con solo incrementar la seial de referencia la
cantidad equivalente al incremento del paso requerido. Por lo anterior, esta combinacion de
controladores borrosos permite controlar la respuesta a un solo paso, la operacion en modo
minipaso, la respuesta a pasos de mayor dimension a la normal y eliminar el error en estado
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estable producido por un par de carga y/o por la diferencia en la longitud de cada paso y/o
por los problemas de histéresis mencionados, etc.

En esta aplicacion el error en la posicion y la velocidad del rotor son utilizados como las
sefiales de entrada a los controladores, es decir son las variables linguisticas de entrada, por
lo tanto:

e(t)=(referencia-6)
de(t) db

dt —~—c~h—:_m

donde referencia indica cualquier posicion en la cual deseamos que el rotor se estabilice. Las
sefiales de salida del CLB tipo PD son los voltajes que deben aplicarse a las fases del motor
y las sefiales de salida del CLB tipo Pl son los incrementos de voltajes que deben acumularse
en las variables de integracion. Las sefiales de salida de ambos controladores son sumadas
para obtener la accion de control final que debe aplicarse a los devanados del motor. La
figura 3.6 muestra el esquema de control propuesto.

Una vez establecida la estructura global del controlador asi como sus respectivas variables
de entrada y salida, se implantaron las funciones de membresia. Estas funciones realizan un
mapeo entre los valores de las variables de entrada a los CLB (e(r) y Ae(1)) con cada etiqueta
linguistica de entrada (negativo grande, negativo mediano, etc.). Estas funciones especifican
los grados de membresia o pertenencia que corresponden a los valores de las variables de
entrada en los diferentes conjuntos borrosos definidos por las etiquetas de entrada. El grado
de membresia es especificado en el intervalo [0,1], y el conjunto de funciones de membresia
es normalizado a el intervalo [-1,1] por medio de un factor de escala.

Cabe aclarar, que cada conjunto de funciones de membresia que corresponden a cada
variable linguistica de entrada tiene su propio factor de escala, y si el factor de escala es
modificado, ¢l correspondiente mapeo cambia, esto es, es modificada la distribucion de la
funcion de membresia. Para ambos controladores (PD y PI), fueron utilizadas las mismas
funciones de membresia triangulares simétricas para las variables lingiisticas de entrada pero
con diferentes factores de escala para cada controlador (ver figura 3.7). Se utilizan funciones
de membresia simétricas, debido a la simetria de la curva par/posicion del rotor con respecto
al punto de equilibrio estable.
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NB NM NS ZO PS PM PB

1.0
Grado de
0.5
Membresia
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-1 00 1.0
error normalizado
(a)
N
10 NB S 20 PS PB
Grado de
0.5
Membresia
0.0
1.0 0.0 1.0
Aerror norm alizado
b)

Figura 3.7. Distribucién de funciones de membresia.
(a) Funciones de membresia correspondienies a la variable error normalizado.
(b) IFunciones de membresia correspondientes a la variable Aerror normalizado.
NB (de las siglas en inglés Negative Big), NM (Negative Medium), NS (Negative Small),
20 (Zero), PS (Positive Small), PM (Positive Medium), I’ (Positive Big).

Es importante mencionar que se definieron siete etiquetas para la variable Aerror del CLB
tipo PI con el objeto de facilitar el establecimiento de la base de reglas, dado que de esta
forma dicha base puede ser representada por una matriz cuadra. Cabe mencionar, que en el
trabajo de tesis de licenciatura de L. Parra [49] se muestra que una forma de reducir el
tiempo de levantamiento y el tiempo de asentamiento, sin aumentar el sobretiro en la
respuesta de posicion a un solo paso, es incrementando a siete ¢l numero de etiquetas
especificadas para la variable linguistica Aerror del CLB tipo PD.

Para las variables linguisticas de salida (va, vb), se usaron las mismas funciones de

membresia para ambos controladores. Este conjunto de funciones también es normalizado al
intervalo [-1,1]. El factor de escala es el mismo para todas las variables de salida, ya que
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corresponde al maximo voltaje que debe aplicarse a los devanados del motor. La figura 3.8
muestra el tipo de funciones utilizadas. Cabe notar, que el método propuesto por Mamdani
también puede utilizar funciones de membresia tipo singleton para las variables lingisticas
de salida. Se utilizan funciones de membresia simétricas, debido a la simetria de la curva
par/posicion del rotor con respecto al eje de las abscisas.

NBNM NS ZN 20 Z°P PS PM FB

Grado ge

Membresia

-1.0 00 10
Sefial de Contral de Salida Nonmalizada
ligura 3.8. Distribucion de funciones de membresia tipo singleton correspondientes a las variables de
salida normalizadas v, y vy de ambos CLB.
NB (de las siglas en inglés Negative Big), NM (Negative Medium), NS (Negative Small), ZN (Zero
Negative), 720 (Zero), 71 (Zero Positive), PS (Positive Small), PAM (Positive Medium), I’B (Positive Big).

La base de conocimiento (basc de reglas) de los controladores estan especificadas en las
Tablas I 'y 11. Estas reglas fueron ajustadas utilizando el conocimiento previo de la dinamica
de los motores de pasos (ver el capitulo 2), principalmente las caracteristicas de par/posicion
del rotor. Dado que una forma de reducir el sobretiro y el tiempo de asentamiento en la
respuesta a un solo paso es precisamente reduciendo la velocidad del rotor cuando este se
aproxima por primera vez a la posicion final, se establecieron las reglas de tal forma que para
posiciones lejanas a la {inal, la accion de control del CLB tipo PD no es significativa dejando
transcurrir la respuesta casi en lazo abierto, pero al aproximarse a dicha posicion la accion
de control del CLB tipo PD es significativa desplazando el punto de equilibrio estable a
posiciones donde el motor produce un par que se opone al movimiento del rotor. Por
ejemplo, esto se traduce en reglas de la base de conocimiento de la siguiente manera:

Sl error es NB'y Aerror es ZO ENTONCES v es PB
SIerror es NBy Aerror es ZO ENTONCES vp es ZO

St error es NSy Aerror es PB ENTONCES vg es PM
S error es NSy Aerror es PB ENTONCES vp es NM
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Una vez que el rotor estd muy proximo a la posicion final y con una velocidad relativamente
baja, nuevamente la accion de control del CLB tipo PD no es significativa. Por ejemplo, esto
se traduce en reglas de la base de conocimiento de la siguicnte manera:

Sl error es NS y Aerror es PS ENTONCES v, es PB
Sl error es NS y Aerror es PS ENTONCES v es ZO

Es importante mencionar que a mayor velocidad del rotor al aproximarse a la posicion final,
mayor debera ser el desplazamiento mencionado. A menor velocidad, menor desplazamiento
del punto de equilibrio estable.

Tabla 1.

A e r r 0 r
NB | NS | ZO | PS PB

NB | PM | PM PB PM | PA

e | N\M PM PM rn PAL PA
r NS PM PAM PB PB PA
r| ZO | PMM | PM | PB PM | PM
0 PS PA PB PB PM PAM
rl MY ram | PMPB M| PM
PB | M | PM rB PM | PM

(a)

A [ r r 0 r
NB | NS | ZO | P§ PB

NB | mv | M | 20 | NS | MM

e l NM | 70 Z0 20 IN | NAM
rI NS T s | ps | zo | 20 | am
r 70 PA ZP 20 ZN NM
ol PS | PM | ZO 20 NS NS
r PM PM P 20 20 20
PB | PM Ps 20 PM | PM

(b)
Tabla . Base de conocimiento del CLB tipo P’D.
(a) Sefal de salida vq. (b) Senal de salida vp.

Como se menciond anteriormente, excitando dos fases se puede desplazar el punto de
equilibrio a cualquier posicion. Para desplazar hacia un lado u otro la posicion original de
equilibrio (para el esquema de una fase encendida), es necesario cambiar ¢l sentido de la
corriente de una de las fases (la no utilizada en el esquema de una fase encendida), esto
permite utilizar una accion tipo integral de manera natural; sin embargo, la fase original solo
debe decrementarse a partir del maximo valor para desplazar la posicion de equilibrio hacia
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un lado u otro de la posicion original. Ello impide utilizar una accion integral convencional
dado que la accion de control no depende del signo del error. Por ello, la accion integral
solo se aplica al devanado para el cual la seial de control esta en funcion del signo del error.
La base de reglas del CLB tipo PI desplaza el punto de equilibrio estable en sentido
contrario al error en la posicion. La intensidad depende en gran medida de la velocidad del
rotor (Tabla 11(b)), no obstante, para el devanado original puede emplearse un CLB tipo PD
que siempre decremente moderadamente la accion de control. Esto permitiria un
desplazamiento del punto de equilibrio mas adecuado (Tabla 11(a)). Por lo tanto, la accion
de control de un devanado es la suma de dos CLBs tipo PD, la del otro devanado es la suma
de un Pl yun PD.

Tabla I1.

A e r r 0 r

NB |NM | NS |ZO | PS | PM | PB
NB AN NM NM NM NS ZN 20
e | NM | s wo N | NS | ozy | 20 | N
r [ NS T v | M | Ns | v | 2o | N | NS
rlzo | Mr | Ns | av | zo | 2N | NS | NM
ol s T v T v 20 zv | NS | M | MM
rleml zv | zo | zv | NS | v | am | M
PB 20 ZN NS NAL NM NA NM
(@)
A e r r 0 r
NB| NM | NS |ZO | PS | PM | PB
NB 3] PB rn PAL PS ZP 20
e NM 31 rB PA PS P Z0 ZN
r I NS | P8 | Par ] ps | 20 | 2N NS
r 70 P\ PS LP 20 ZN NS NA
ol ps rs | 70 ZN | NS | NM | NB
r PM ZP 70 N NS NAS NB NB
rs 20 /N NS NAM NB NB NB

(b)
Tahla 11, Base de conocimiento del CLE que elimina el error en estado estable.
(a) Sepal de salida tipo PD vg. (b) Seal de Salida tipo Pl vp.

Se utilizo el método de inferencia del flujo del valor verdadero (TVFI, de las siglas en inglés
Truth Value Ilow Inference Method), ¢l cual es un modelo simplificado para inferencia
borrosa. Con este método, el consecuente de las reglas es asociado a un singleton en vez
que a funciones de membresia triangulares o de otro tipo, esto simplifica el proceso de
defusificasion porque solo es necesario un promedio pesado en la defusificasion.
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Dado que el CLB tipo PD es utilizado para mejorar el transitorio de la respuesta de posicion
a un solo paso, el factor de escala correspondiente a la variable linglistica, error de
posicion, se fijo exactamente igual a la longitud de un paso convencional. Por otro lado, el
correspondiente a la variable lingiistica, Aerror, se ajustd a partir de la maxima velocidad
que alcanza el rotor en la respuesta a un solo paso en lazo abierto. A partir de este valor y ya
en lazo cerrado con el CLB, se reduce el factor de escala de manera sucesiva y repetida al
culminar la respuesta a cada paso hasta alcanzar la mejor respuesta. Es importante
mencionar, que si ¢l tiempo de levantamiento de la respuesta en lazo cerrado es demasiado
grande comparado con el tiempo de levantamiento de la respuesta en malla abierta, es
necesario aumentar el factor de escala correspondiente a la variable Aerror. El incremento
en el tiempo de levantamiento se presenta porque el rotor ¢s frenado por el controlador
cuando se alcanza una velocidad proxima a la maxima, la maxima velocidad esta
especificada por el factor de escala correspondiente a la variable Aerror, si este factor es
pequeio, el rotor sera frenado al alcanzar esta pequefia velocidad, provocando que el tiempo
de levantamiento sea significativamente mayor al de la respuesta en lazo abierto. Si se
incrementa el factor mencionado, el rotor podra alcanzar una mayor velocidad, reduciendo
con esto el tiempo de levantamiento.

Con unas cuantas (menos de 15) pruebas experimentales de la respuesta a un solo paso, o
con unas cuantas simulaciones computacionales equivalentes a las pruebas experimentales,
se puede obtener el factor de escala para la variable Aerror del CLB tipo PD. Este
controlador con solo ajustar los factores de escala, mejora significativamente el transitorio
de la respuesta a un solo paso de una amplia gama de motores de pasos. Esta gama incluye
desde motores con dimensiones de longitud de paso diferentes como motores con distintas
capacidades de produccion de par mecanico. De manera resumida podemos decir, que el
factor de escala correspondiente a la variable Aerror debe reducirse mientras la respuesta a
un solo paso presente sobretiro, e incrementarse cuando la respuesta no presenta sobretiro
pero si tiempo de levantamiento significativo.

Dado que el CLB tipo Pl es utilizado para eliminar el error en estado estable, y a que la
salida de este CLB es el incremento que debe acumularse en la variable integradora, los
factores de escala y la constante de integracion estan relacionados con la velocidad con la
cual sc desea modificar la accion de control para eliminar dicho error. Después de un
ntmero significativo de simulaciones se observo que empleando factores de escala pequefios
para ambas variables de entrada al controlador y ajustando la constante d¢ integracion se
obtienen buenos resultados. El factor de escala para la variable crror se fijo como un décimo
de la longitud de un paso normal del motor, esto con el objeto de modificar rapidamente las
acciones de control ain ante pequefios errores en la posicion; el factor de escala para la
variable Aerror se fijo como un cuarto del factor utilizado para la misma variable del
controlador derivativo, esto con el objeto de modificar rapidamente las acciones de control
ante pequefias variaciones en la velocidad del rotor. Cabe aclarar, que no son tan
significativos estos factores de escala dado que se pueden compensar con la constante de
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integracion, es decir, incrementando la constante de integracion se pueden modificar
rapidamente las acciones de control ante pequeiios errores en la posicion y velocidad.

A continuacion se describe la metodologia empleada para ajustar esta constante de
integracion: se realizan varias prucbas experimentales o simulaciones en lazo cerrado con el
esquema de control completo propuesto (ver figura 3.6), se parte con una constante de
integracion muy pequeiia para el CLB tipo P1, en cada prueba de la respuesta a un solo paso
se incrementa dicha constante hasta obtener una respuesta con tiempo de asentamiento y
sobretiro superior a la respuesta obtenida con el controlador derivativo unicamente. Una vez
alcanzada esta condicion se empieza a reducir la constante de integracion hasta obtener la
maxima constante que permite una respuesta de posicion sin sobretiro con el menor tiempo
de asentamiento.

En resumen podemos decir que el ajuste de los factores de escala de ambos controladores es
sencillo y rapido, primero se ajustan los del controlador derivativo y en funcion de ellos se
fijan los del controlador integrativo; finalmente, se ajusta la constante de integracion
empleando el esquema de control completo. Esta metodologia se utilizo para ajustar CLBs
para motores con distintas capacidades de produccion de par mecanico, asi como de
distintas longitudes de paso, obteniéndose buenos resultados en todos los casos.

3.3 Simulaciones en computadora

En este seccion se presentan una serie de simulaciones en computadora con el objeto de
evaluar el funcionamiento del esquema de control propuesto, y las respectivas simulaciones
en lazo abierto con el objeto de comparar ambas respuestas. A lo largo de este capitulo asi
como de los capitulos subsecuentes, se muestra el funcionamiento de los controladores en
dos diferentes motores de pasos, con la finalidad de confirmar que el mismo controlador
tiene un buen desempefio en diferentes motores con solo cambiar los factores de escala y la
constante de tiempo de integracion, sin modificar la base de conocimiento o las funciones de
membresia. Los parametros del motor A son los siguientes:

R=10Q, L=1.1mH, Vmax =9.0V, p =50, 1], = 0,
J=6%10-0 kgm?2, B =0.001 Nm/rad/s, K;»=0.1 13Nm/A.

Los parametros del motor B corresponden a un motor de pasos con diferente longitud de

paso, asi como diferente capacidad de produccion de par. Los parametros del motor son los
siguientes:

R=064285Q, L=313mH, Viygy ~9.0V, p =45, 1 =0,
J=3511%10-3 kgm2, B =0.00165 Nnvrad/s, Kjy=0.3864Nm/A.
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El sistema de ecuaciones diferenciales que describe la dindmica no lineal de los motores de
pasos fue resuelto utilizando un método de integracion numérico. Tanto la planta como el
controlador fueron simulados en un sistema desarrollado en el Laboratorio de Electronica
del Centro de Instrumentos utilizando herramientas como: MATLAB, FIDE y el lenguaje de
programacion C [55-60]. Los simuladores son ampliamente explicados en [49,50].

En la figura 3.9 se presenta la respuesta de posicion a un solo paso en lazo abierto y cerrado.
Se utilizaron condiciones iniciales nulas para esta simulacion. Es evidente de las graficas que
cuando se utiliza el CLB tipo PI+PD el tiempo de asentamiento se disminuyo
significativamente y el sobretiro es menor al 1%.
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Figure 3.9 Simulaciones de la respuesta de posicion a un solo paso (motor A). (a)Posicion en funcion del
tiempo en lazo cerrado (utilizando los CLB) y en lazo abierto (sin utilizar los CLB).
(h) Velocidad en funcion del tiempo. Condiciones iniciales: iq(0)-0, ip(0)- 0, w(0)=0, 0(0)=0.
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En aplicaciones que involucran movimientos repetitivos con alta velocidad, el rotor podria
arribar con cierta velocidad a el ultimo paso, en ese instante el CLB tipo PI+PD podria ser
utiizado para mejorar la respuesta de posicion. Por esto es importante caracterizar la
respuesta de posicion a un solo paso del motor con el CLB tipo PI+PD para diferentes
velocidades como condicion inicial. La figura 3.10 muestra algunas simulaciones. De las
graficas puede apreciarse que el tiempo de asentamiento y el sobretiro se incrementan
cuando se incrementa la velocidad inicial, no obstante, la respuesta de posicion en lazo
cerrado es significativamente mejor que la de lazo abierto. Cuando la velocidad inicial es
demasiado grande el rotor es acarreado al siguiente punto de equilibrio estable (cuatro pasos
después). Esto se debe a que el CLB tipo PI+PD no reduce suficientemente la velocidad del
rotor para mantener la posicion del mismo en la cuenca de atraccion del primer punto de
equilibrio cstable. Es importante mencionar, que en lazo abierto se requiere una menor

velocidad inicial que en lazo cerrado, para que el rotor sea acarreado al siguiente punto de
cquilibrio estable.
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Iligura 3.10 Simulaciones de la respuesta de posicion a un solo paso para diferentes velocidades como
condicion inicial [w(0)] (motor A). (a) Lazo cerrado variando w(0). (b)Lazo abierto.
Condiciones iniciales: ig(0)=:0, ip(0)-=0, 0(0)=0,.
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En la mayoria de las aplicaciones el motor tiene que mover cargas inerciales mayores a la
inercia del rotor. Cuando la inercia de carga se incrementa ¢l amortiguamiento empeora y
con esto se amplifican los problemas de resonancia. La figura 3.11 muestra que la operacion
empeora tanto en el esquema de lazo cerrado como en el de lazo abierto, con incrementos en
la inercia del rotor. No obstante puede observarse que el motor con el CLB tipo PI+PD,
presenta tiempos de asentamiento significativamente menores que los de lazo abierto.
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ligura 3.11 Simulaciones de la respuesta de posicion a un solo paso variando la inercia del rotor (motor

A). (a) Lazo cerrado incrementando la inercia del rotor. (B) Lazo abicrto.
Condiciones iniciales: iq(0)=0, ip(0)=0, w(0)==0, 0(0)=:0.

La respuesta de posicion a un solo paso mejora significativamente si se decrementa el factor
de escala correspondiente a la variable lingiistica del cambio en el error (Ae(?)) cuando la
inercia del rotor aumenta. La tendencia a disminuir el factor de escala para mejorar la
respuesta de posicion es debido al hecho que cuando la inercia del rotor se incrementa, la

Control Borroso de... 43
Laboratoriv de llectronica, C, UNAM



velocidad maxima que alcanza el rotor en la respuesta a un solo paso disminuye. El resultado
de disminuir cl factor de escala correspondiente Ae(?), es que se aplican a menores
velocidades las acciones de control que frenan de una manera mas drastica al rotor. La
figura 3.12 muestra los resultados obtenidos.
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Figura 3.12 Simulaciones de la respuesta de posicion a un solo paso variando el factor de escala
correspondiente a la variable Ae(t), con una carga inercial igual a 50 veces la inercia del rotor
(motor A). Condiciones iniciales: ig(0)- 0, ip(0)=0, w(0)=0, 0(0)=0.

Es conocido que los motores de pasos en operacion multi-pasos presentan fenomenos de
resonancia a bajas velocidades de operacion, especialmente cuando la inercia del rotor se
incrementa (manteniéndose por supuesto el mismo coeficiente de friccion viscosa). En la
figura 3.13(b) puede observarse el fendmeno de resonancia mencionado (ver la seccion 2.3).
Dado que el sobretiro de la respuesta de posicion a cada incremento angular fue
significativamente disminuido utilizando el CLB tipo PI+PD, ya no se produce la pérdida de
sincronia entre las sciiales de excitacion al motor y el movimiento angular del rotor. La
figura 3.13(a) muestra la operacion en modo multi-pasos del motor con el CLB tipo PI+PD.
Como se mencion6 previamente, la respuesta de posicion puede ser mejorada a un mas,
modificando el mismo factor de escala cuando la inercia del rotor es grande, como lo ilustra
la figura 3.14.
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Figura 3.13. Simulaciones de la operacion en modo multi-pasos en la region de resonancia de lazo abierto
(molor A). (a)Posicion y velocidad contra el tiempo en lazo cerrado a 43 pasus/s, con una carga inercial 10
veces la inercia del rotor. (b) Lazo abierto para la mismas condiciones de la fig. 3.13(a).
Condiciones iniciales: ig(0)=0, ip(0)=0, w(0) -0, 0(0)- 0.
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Iigura 3.15 Simulaciones de la respuesta de posicion a un solo paso para diferentes longitudes de paso
(motor A). (a) Pasos de dimension mayor a la normal, cond. ini.. iq(0)=0, ip(0)=0,w(0)=0, 6(0)= 0.

(b) Minipasos del 10% de un paso normal, cond. ini.: 15(0):-1.24, 1p(0)=-0.64, w(0)= 0, 0(0)=1.35°.
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En sistemas de posicionamiento fino que requieren movimientos repetitivos con alla
velocidad es muy importante modificar la longitud del paso. La figura 3.15(a) muestra
simulaciones de la respuesta de posicion para longitudes de pasos mayores a la de un paso
normal. Puede observarse que el transitorio de la respuesta es equivalente a la respuesta de
pasos de dimension normal, cabe aclarar que solo la constante de tiempo de integracion fue
modificada para obtener estas respuestas. A mayor longitud del paso, mayor constante de
integracion, y por supuesto también es necesario desplazar la senal de referencia de entrada
al controlador a la posicion deseada.

La tendencia a incrementar la constante de integracion se debe a que mientras mayor sea
ésta, la accion integral sera mayor al aproximarse a la posicion final del rotor produciendo
un mayor desplazamiento en el punto de equilibrio, y si ademas la velocidad de la flecha es
pequeiia por la accion del CLB tipo PD cuando se aproxima a dicha posicion, el transitorio
de la respuesta no presentara sobretiro y si un tiempo de levantamiento y asentamiento
adecuado. El ajuste de la constante de integracion es sumamente simple para cada longitud
de paso diferente, solo hay que incrementar la constante hasta alcanzar la maxima que
permita una respuesta sin sobretiro. Es importante mencionar, que si se deja fija la constante
de integracion para distintas longitudes de pasos, el error en estado estable se eliminara de
cualquier forma pero con un tiempo de levantamiento y de asentamicnto mayores a los
mostrados en la gratica. Con este método, se pueden realizar desplazamientos hasta de 1.5
veces la longitud de un paso normal con buenos transitorios, sin la nccesidad de combinar el
movimiento de un paso normal y posteriormente un minipaso como es reportado en la

mayoria de las referencias. Ademas, la buena respuesta en la operacion en modo minipasos
puede apreciarse en la figura 3.15(b)
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Figura 3.16 Simulaciones de la respuesta del CLB tipo PI+PD bajo una perturhacion tipo escalén en el par

de carga (molor B). I par es aplicado en el instante 0.005 ».

La combinacion de controladores también tiene un buen desempefio ante perturbaciones tipo
escalon en el par de carga. La figura 3.16 muestra el funcionamiento de los CLBs ante
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perturbaciones tipo escalon en el par de carga cuando el rotor se encuentra en la posicion de
equilibrio. Las amplitudes de las funciones tipo escalon (el par de carga aplicado) son del
orden del 73% y 140% del maximo par que produce el motor con una fase encendida. La
constante de integracion fue ajustada como se explico en la seccion anterior de este capitulo.

3.4 Conclusiones

En este capitulo se describio el disefio del esquema de control logico borroso, también se
mostraron simulaciones en computadora para evaluar el funcionamiento del esquema de
control propuesto. Para estas simulaciones no se considerd la dinamica del transductor de
posicion angular. Por cllo, el siguiente capitulo trata el problema que presenta la dinamica
del transductor y se propone una solucion a este problema.
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4. Banco de Experimentos

4.1 Estructura genaral

En esta seccion se presenta la implantacion electronica realizada con el objeto de evaluar el
funcionamiento del esquema de control borroso propuesto en la planta real (motores de
pasos). La arquitectura disefiada fue planteada para facilitar el ajuste de los controladores y
la evaluacion de los mismos, siendo estos los principales criterios para el disefio de la
electronica, es decir, la arquitectura disefiada no esta pensada para un problema especifico ni
como una arquitectura general para multiples aplicaciones, por ello no se recomienda el uso
de esta arquitectura en aplicaciones especificas, solo fue realizada para facilitar la evaluacion
y ajuste de los controladores l6gicos borrosos propuestos. Esto se debe a que el controlador
universal de motores de pasos todavia se encuentra en etapa de desarrollo, cuando se
concluya ésta, se puede plantear una arquitectura general adecuada para los controladores.
Actualmente, se cree que la arquitectura mas adecuada para la implantacion final es en VLSI
con los disefios analogicos realizados en el Lab. de Electronica del Centro de Instrumentos,
sin embargo hasta que se termine el analisis y diseflo se podra corroborar esta propuesta.
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La arquitectura propuesta para realizar las pruebas experimentales se muestra en la figura
4.1. La implantacion electronica se basa en una computadora personal (PC de las siglas en
inglés Personal Computer), dada la facilidad para cambiar los parametros del controlador,
asi como para programar la tarca a realizar por el motor [62]. Los controladores logicos
borrosos son implantados en la PC en forma de una tabla almacenada en la memoria RAM,
dicha tabla es previamente calculada. La conexion con el resto de la electronica se realiza a
través de una interfaz con puertos paralelos de entrada-salida de 8 bits, para obtener
informacion del transductor de posicion angular se utiliza un puerto de entrada. La velocidad
se aproxima empleando las dos Gltimas lecturas de posicion y la base de tiempo.

circuito de PC
- conversion | ) opto- | f opto- ol DA
AD acopladores 'CLBs" acopladores
interrupciones
Controlador de
oplo- corriente por histéresis
acoplador
Generador de
funciones Y

Filtro analdgico que 'Transduclor de MOTOR
incrementa ¢l ancho de posicion angular dc altal

banda del transductor resolucion y precision

ligura 4.1 Arquitectura general para realizar lax pruebas experimentales.

En cada tiempo de muestreo se lee la posicion por un puerto paralelo, se calcula la
velocidad, y para este par (posicion, velocidad) corresponde una accion de control
especifica, esta accion se obtiene de la tabla almacenada en la PC previamente calculada. La
tabla es previamente calculada y almacenada en la PC con el objeto de reducir el tiempo de
computo durante la operacion en tiempo real del sistema de control. Son utilizados dos
puertos paralelos de salida para especificar la intensidad de corriente en cada uno de los
devanados del motor. Durante el diseilo de los controladores las acciones de control
corresponden a los voltajes que deben aplicarse a los devanados del motor, dado que la
constante de tiempo de carga y descarga de las corrientes en los devanados no es
significativa con respecto al tiempo de respuesta a un solo paso o un solo minipaso, se
decidio cambiar la variable de accion de control. La accion de control es la corriente que
debe suministrarse a los devanados del motor. EI unico cambio en los controladores
borrosos es el factor de escala de las variables de salida; en lugar de corresponder a los
maximos voltajes, ahora corresponden a las maximas intensidades de corriente. La
importancia de este cambio no esta reflejada en esta tesis pero si en el proyecto en general
del controlador universal para motores de pasos, ya que en este se utilizara la informacion de
variacion de la inductancia con respecto a la posicion. Para poder obtener esta informacion
es necesario utilizar un esquema conmutado en la alimentacion de los devanados del motor.
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Utilizar el esquema de conmutacion PWM (de la siglas en inglés Pulse Width Modulation)
para alimentar los devanados, tiene el inconveniente de la variacion de la amplitud del rizo
en funcion del ciclo de trabajo, por ello se propone un controlador de corriente por
histéresis, bajo este esquema la amplitud del rizo es constante; sin embargo, se requiere
cambiar las variables de accion de control a las corrientes que deben suministrase a los
devanados del motor en lugar de los voltajes que deben aplicarse a los devanados del motor.

4.2 Diseiio del filtro analégico que incrementa el ancho
de banda del transductor de posicion angular

4.2.1 Aspectos generales

Para realizar las pruebas experimentales se requiere la implantacion electronica de los
controladores borrosos, ademas es necesario utilizar un transductor de posicion angular y
uno de velocidad angular. Los controladores borrosos pueden ser implantados con
electronica digital, electronica analogica, o bajo un esquema hibrido, es decir con una
combinacion digital y analdgica. El Laboratorio de Electronica del Centro de Instrumentos
ha venido desarrollando arquitecturas basadas en transistores de controladores borrosos con
circuitos analogicos [40-42], estos circuitos son ampliamente explicados en [43]. La
implantacion electronica de los controladores borrosos desarrollada en esta tesis esta basada
en electronica digital, la principal razon de esta implantacion se debe a que todavia se
encuentra en etapa de desarrollo el controlador universal de motores de pasos, y la
implantacion digital permite cambiar todos los parametros del controlador de una manera
mas rapida y sencilla.

Los criterios para la seleccion del transductor de posicion angular fueron los siguientes:
Utilizar un transductor con alta precision y resolucion, indispensable para poder observar los
fenomenos de histéresis en el movimiento en sentido horario y anti-horario en la operacion
en modo minipasos, asi como para observar las variaciones en la longitud de cada paso, etc.
Utilizar un transductor analégico, no obstante la implantacion digital de los controladores
borrosos utilizada en esta tesis, ya que la prueba final del controlador universal se realizara
con la arquitectura analogica desarrollada en dicho Laboratorio. Los transductores de
posicion angular que cubren estos requisitos presentan un ancho de banda reducido, por lo
cual no pueden ser utilizados directamente en sistemas de control de lazo cerrado que
involucren movimientos a frecuencias fuera del ancho de banda del transductor, ya que la
sefal de salida del transductor presentaria distinta amplitud y fase de la respuesta real,
provocando desde pésimos transitorios en la respuesta del sistema hasta oscilaciones. Una
técnica utilizada para solventar este problema es anexar otro transductor con un mayor
ancho de banda, con menor resolucion y precision, y combinar las sciiales de ambos
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transductores con técnicas de procesamiento de sefiales, sin embargo, esto incrementan el
costo del sistema.

Ya se menciono en el primer capitulo, que existen trabajos reportados en los que se trata de
evitar utilizar transductores de posicion angular en el control de estos motores en lazo
cerrado. La posicion angular es derivada de la fuerza contra-electromotriz o de las
variaciones de la inductancia de los devanados del mismo motor. Para el caso de utilizar la
tuerza contra-electromotriz se ticne el inconveniente que ésta es proporcional a la velocidad,
con lo cual no puede ser utilizada para eliminar el error en estado estable de la posicion del
rotor o para controlar movimientos de baja velocidad. En el otro caso se tiene el
inconveniente que las variaciones de la inductancia dependen de manera no lineal tanto de la
posicion del rotor, como de la intensidad de corriente, asi como de la temperatura; ademas
se presentan problemas de saturacion (ya reportados en la literatura) y es factible que existan
pequefos fenomenos de histéresis (no reportados en la literatura hasta el momento). Por
estas razones no se ha empleado las variaciones de la inductancia para derivar la posicion
angular en sistemas de posicionamiento fino y solo se ha utilizado para reemplazar
transductores burdos de posicion angular.

Para realizar las prucbas experimentales con los controladores borrosos, se propone utilizar
un transductor de posicion angular tipo capacitivo de muy alta resolucion y precision. Como
el transductor presenta un ancho de banda reducido, se propone incluir un filtro analogico
que incremente el ancho de banda del transductor, evitando asi, el tener que anexar otro
transductor con mayor ancho de banda. En esta seccion se presenta la funcion de
transferencia y la respuesta en frecuencia del filtro analogico propuesto para incrementar el
ancho de banda del transductor, la topologia del filtro y la metodologia de calibracion del
filtro analdgico basada en la curva aproximada de respuesta en frecuencia del transductor.
Se presentan también simulaciones computacionales de la respuesta en frecuencia del
sistema formado por el transductor con el filtro.

4.2.2 Caracteristicas del transductor angular analégico de alta precision tipo
capacitivo

Se utilizo el transductor angular analdgico de alta resolucion y precision tipo capacitivo
modelo RT 6260B de la empresa Automatic Systems Laboratories Inc. (figura 4.2). Las
caracteristicas del transductor son las siguientes:

Intervalo de operacion: 60°,

Linealidad: +0.012 grados (44 segundos de arco).
Repetibilidad: mejor que %1 segundo de arco.
Inercia del rotor: 3.0%10° kgm

Torque de inicio: 0.01 Nm

Peso: 420 gramos.
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Iigura 4.2 Transductor angular analogico tipo capacitivo modelo R 626013,

Se utilizd el acondicionador de seflal 3291-XA de la empresa Awtomatic Systems
Laboratories Inc. (figura 4.3), ya que es el recomendado por la empresa que fabrica el
transductor. Las caracteristicas del acondicionador son las siguientes:

Polarizacion: %15 Volts DC @ 50 mA.

PSRR: -50dB @ 100/120 Hz.

Voltaje de salida: +5 Volts DC £1 Volt.

Linealidad: + 0.01% a escala completa.

Ancho de banda: 0 db hasta 10 Hz, -1 db hasta 130 Hz, -3 db hasta 150 Hz.

Corrimiento de fase: 0° hasta los 10 Hz, -126°a 130 Hz, -135°a 150 Hz.

Resolucion: para 3 metros de cable .. 3 ppm FS para 10 Hz de ancho de banda.
o 10 ppm de FS para 100 Hz de ancho de banda.

Coeficiente de temperatura: 20 ppnv°C maximo.

Intervalo de temperatura de trabajo: -10 hasta +50C

Temperatura de almacenamiento: -40 hasta 100C.

Figura 4.3 Acondicionador de sefal modelo 3291-\'1.

El fabricante garantiza que la combinacion del transductor angular y el acondicionador de
seial tienen una precision de 44 segundos de arco. Si embargo, el fabricante sélo ofrece una
curva aproximada de la respuesta en frecuencia del acondicionador de sefial, la cual se
muestra en la figura 4.4,
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ligura 4.4 Curva aproximada de la respuesta en frecuencia del acondicionador de seflal modelo 3291-XA.

El transductor analogico con el acondicionador de sefial fueron calibrados en el Laboratorio
de Metrologia del Centro de Instrumentos. La calibracion se realizd bajo condiciones
estaticas y se corroboro la precision que establece el fabricante, para ello se utilizo un auto-
colimador, una mesa de senos y una serie de bloques patron y se monté un espejo en la
flecha del transductor angular. De manera muy resumida, el método de calibracion consistia
en generar un pequeiio desplazamiento angular de la flecha del transductor, utilizando para
ello tanto la mesa de senos como los bloques patron, una vez realizado el desplazamiento se
corroboraban las lecturas del acondicionador de sefial electronico del transductor con el
auto-colimador. Dicho método fue propuesto por el Ing. R. Nava y por la Ing. C. Delgado
miembros ambos del l.aboratorio mencionado. No se obtuvo la respuesta en frecuencia del
sistema por la dificultad en la obtencion de la misma, ya que se requieren instrumentos que
produzcan movimientos angulares repetitivos de alta resolucion y precision, dado que el
Laboratorio de Metrologia esta especializado en caracterizaciones y calibraciones bajo
condiciones cstaticas no cuenta con este tipo de instrumentos. Por lo expuesto, para el
diseiio del filtro que incrementa el ancho de banda del transductor se utilizara la curva
aproximada de respuesta en frecuencia que muestra el fabricante, la metodologia de
calibracion de dicho filtro debera contemplar esta consideracion.

4.2.3 Filtro analdgico para incrementar el ancho de banda del transductor angular

Puede apreciarse cn la figura 4.4 que la respuesta en frecuencia del transductor es
equivalente a la respuesta de un filtro paso bajas y se aproxima a un sistema de tercer orden.
Aun cuando la frecuencia de corte del filtro se ubica en los 150 Hz (considerando como
frecuencia de corte la frecuencia a la cual la ganancia a decaido -3 dB), la ganancia a
frecuencias mayores a los 20 Hz es mayor a uno, lo que ocasiona serios problemas en el
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esquema de lazo cerrado, ya que la seal de salida del transductor no es igual en amplitud a
la senal real de posicion del rotor. Esto produce desde pésimos transitorios hasta
oscilaciones en la respuesta a un solo paso del motor en lazo cerrado. Dependiendo de la
magnitud de ganancia del transductor para ese intervalo de frecuencias, se presentan o un
pésimo transitorio o una oscilacion. Cabe aclarar que la mayoria de las aplicaciones con
motores de pasos mencionadas involucran movimientos a frecuencias mayores a los 20 Hz.
No solo existe el problema ocasionado por la ganancia del transductor, también existe el
tuerte problema ocasionado por el corrimiento de fase. En la figura 4.4 puede observarse el
retraso en la fase de la sefal de salida del acondicionador, a la frecuencia de corte la fase
tiene un retraso de 135° mas aun el retraso en la sefial empieza a partir de los 10 Hz.
También este retraso en la fase de la sefial produce desde pésimos transitorios hasta fuertes
oscilaciones en la respuesta a un solo paso del motor bajo un esquema de lazo cerrado.
Como se menciond previamente, una técnica utilizada para solventar este problema es
anexar otro transductor con un ancho de banda mayor y combinar las sefiales de ambos
transductores con técnicas de procesamicnto de sefiales, sin embargo, esto incrementan el
costo del sistema. Otro camino para resolver el problema es incluir la dinamica del
transductor en el disefio del controlador borroso para el motor de pasos. No obstante, como
la idea principal es la prueba experimental de los algoritmos de control propuestos no se
siguio este camino en este trabajo de tesis, aunque ya esta planteado como un trabajo a
investigar en colaboracion con la universidad de Stanford (Departamento de Ingenicria
Eléctrica, Laboratorio de Sistemas de Informacion, Gregory Plett y Bernard Widrow).

La propuesta de este trabajo de tesis es disefiar un filtro que incremente el ancho de banda
de la combinacion, transductor angular y acondicionador de sefial, empleando técnicas de
compensacion en frecuencia y fase para ello [44]. Esto evita el tener que anexar un
transductor mas al sistema y permitiria probar los controladores borrosos propuestos.

La idea de compensacion en frecuencia y fase sugerida se describe a continuacion. Para esta
explicacion y solo por simplicidad para el lector, partiremos del hecho que la respuesta en
frecuencia del transductor angular es equivalente a la respuesta de un filtro paso bajas tipo
Butterworth de tercer orden. La funcion de transferencia de un filtro Butterworth de tercer
orden es la siguiente:

w]

;3

(4.1)

3 o) 2 2. 3
8 2w, 5" + 205+,

Con el objeto de aproximar lo mas posible esta ecuacion a la respucsta en frecuencia del
transductor se considera la frecuencia de corte en 150 Hz, esto es, w. — 2*n*/50. La
respuesta en frecuencia del filtro Butterworth de tercer orden sc muestra en la figura 4.6(a),
puede apreciarse el corrimiento de fase a partir de los 10 Hz, ademas puede observarse la
respuesta plana en la banda de paso con relacion a la ganancia. La figura 4.5(a) muestra la
respuesta a un solo incremento angular de un motor de pasos en lazo cerrado bajo el
esquema de control borroso propuesto, considerando transductores de posicion y velocidad
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de alta resolucion, precision y amplio ancho de banda. La figura 4.5(b) muestra la respuesta
de posicion a un solo paso en lazo cerrado con el mismo controlador, pero con un
transductor de posicion y velocidad cuya respuesta en frecuencia es la mostrada en la figura
4.6(a). Se considero un transductor de velocidad con fa misma respuesta en frecuencia que
el transductor de posicion en la simulacion computacional, porque en la implantacion
electronica propuesta en esle trabajo de tesis, la velocidad es aproximada con las dos ultimas
lecturas de posicion, evitando asi ¢l anexar un transductor de velocidad al sistema. En la

figura 4.5(b) puede apreciarse la oscilacion ocasionada por el retraso de fase que produce el
transductor.
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Figura 4.5 Respuesta de posicion a un solo paso en lazo cerrado bajo el esquema de control borroso
propuesto, con cinco veces la inercia del rotor original (motor A). (a)Transductores con amplio ancho de
banda.(b) Transductores con la respuesta en frecuencia mostrada en la figura 4.6(a).

La idea es incrementar el ancho de banda del transductor y con ello eliminar el problema del
retraso cn la scfial para los movimientos del rotor requeridos. Por lo tanto la salida del
transductor angular debe alimentarse a un filtro compensador en frecuencia y fase, la
respuesta en frecuencia total (filtro y transductor), debera ser igual a la respuesta en
frecuencia de un filtro paso bajas tipo Butterworth de tercer orden, pero con mayor ancho
de banda. Esto es, la convolucion de la funcion de transferencia del transductor angular con
la funcion de transferencia del filtro, debe ser igual a la funcion de transferencia de un filtro
paso bajas tipo Butterworth de tercer orden, por lo tanto se puede expresar lo siguiente:

3 3 2 3
W, . bys” +bys” +b,s+b, w, @2)
S 208" 4201 s v 0! S ra s rasta, 20,8 Y20 s+ @)
Transductor Filtro compensador

donde w, es la nueva frecuencia de corte que se desea. Multiplicando ambos lados de la
ecuacion 4.2 por el denominador de la funcion de transferencia del transductor angular (de la
ecuacion 4.1) sc obtenc la siguiente expresion:
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@} (b,5° +b57 +bys+b,) @25 + 208" 205+ @)

= - (4.3)
s’ +ay +asta, 8 42w 80 20} 5+ W)

Igualando los coeficientes de los términos del mismo orden de ambos lados de la ecuacion
4.3 y posteriormente despejando los coeficientes del filtro compensador se tiene que:
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ligura 4.6 Respuesta en frecuencia. (a) del transductor (aproximacion). (b) del filtro compensador que
incrementa una década el ancho de banda del transductor. (c) Global, transductor v filtro compensador.

La figura 4.6(b) muestra la respuesta en frecuencia del filtro compensador que incrementa
una década el ancho de banda del transductor. Cabe aclarar que teoricamente se puede
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incrementar cualquier cantidad el ancho de banda, por supuesto, en la realidad esto no es
posible. Como era de esperarse, la respuesta en frecuencia del filtro compensador adelanta la
fase de la senal en una banda de frecuencias y amplifica la sefial a partir de la frecuencia de
corte del transductor. la respuesta en frecuencia global (transductor y filtro compensador)
se muestra en al figura 4 6(c), y puede apreciarse el incremento en el ancho de banda y la
compensacion de la fase comparando las graficas de la figura 4.6(a) con las graficas de la
figura 4.6(c).

La figura 4.7 muestra la respuesta a un solo incremento angular de un motor de pasos en
lazo cerrado con el esquema de control borroso propuesto, utilizando tanto el transductor de
posicion angular como el filtro compensador propuesto. La funcioén de transferencia del
transductor es la expresada en la ecuacion 4. 1. Se considerd un transductor de velocidad con
la misma funcion de transferencia que la del transductor de posicion. Puede apreciarse que a
mayor incremento del ancho de banda se obtiene una mejor respuesta de posicion a un solo
paso.
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ligura 4.7 Respuesta de posicion a un solo paso en lazo cerrado bajo el esquema de control borroso

propuesto, con cinco veces la inercia del rotor original, empleando transductores con respuesta en
Jrecuencia mostrada en la figura 4.6(a) v filtros compensadores. (motor 4). (a) incrementa cinco veces el
ancho de banda de los transductores. (b) incrementa veinte veces el ancho de banda de los transductores.
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Dado que se requiere conservar la precision del transductor angular tanto en estado
estacionario como a bajas frecuencias de operacion, el filtro compensador solo debe actuar a
frecuencias altas. Para facilitar esto en la implantacion electronica, es conveniente
transformar la funcion de transferencia del filtro compensador en la suma de dos funciones
de transferencia, una de ellas unitaria (para conservar todas las caracteristicas del
transductor), y la segunda funcion debe corresponder a un filtro paso altas, ya que un paso

altas es un adclantador de fase y no altera las bajas frecuencias. Por lo tanto se puede
establecer lo siguiente:

wl? 3 2&): 2 2(03 3
I+ 5+ s+(a),‘,) . , 1
W, w, w, _ l+[ﬂ“s. +B,8°+ B85+ B,

s +(20,)8 +(20%)s +(w}) s tra st tasta, jJ (4.5)

Filtro compensador Nuevo Filtro compensador

esto es equivalente a:

wl, (20, (20} \
S W+ — »s'+(w,‘,) s ) 3 )
w; w, w, s ta s rasta,+fs+ 87+ s+ fy

- 3 2
s +(2a)")s2 +(2w,f)s+(a)3) Sray tasta,

. (4.6)

si se igualan los coeficientes de los términos del mismo orden dcl denominador de la
ecuacion 4.6 se obtiene:

a =20, a =20, a -0, (4.7)

n?

substituyendo estos en la ecuacion 4.6 e igualando los coeficientes de los términos del
mismo orden del numerador de la ecuacion 4.6 se obtiene:

3 2
a)ll w’l w’l
ﬂO: (z}:—] -1 ﬁI:an [w—c] -1} ,B2=2a)2,, (Z):]—l ,BK:O. (4.8)
Por lo tanto la funcion de transferencia del nuevo filtro compensador es la siguiente:

(o)-sprafle] el )

I+ : 49
s +2w,8" + 20! s+ 0] “9)
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Dado que ¢sta es una funcion de transferencia equivalente a la del filtro anterior (lado
izquierdo de la ecuacion 4.5), la respuesta en frecuencia de esta funcion de transferencia
(ecuacion 4.9) es exactamente igual a la respuesta en frecuencia del filtro compensador
original. Sin embargo, este filtro (ecuacion 4.9) consta de una funcion de transferencia
unitaria, ideal para conservar las caracteristicas del transductor a bajas frecuencia, la cual se
suma a otra funcion de transterencia que compensa la amplitud y fase de las frecuencias
mayores a la frecuencia de corte del transductor angular, por lo tanto, esta segunda funcion
de transferencia corresponde a un filtro que atenta fuertemente las bajas frecuencias y
amplifica las frecuencias mayores a la frecuencia de corte del transductor. Es importante
mencionar que, sc plantea este nuevo filtro compensador exclusivamente para simplificar la
implantacion electronica, ya que matematicamente los dos filtros poseen las mismas
propiedades. La figura 4.8 muestra la respuesta en frecuencia de la parte no unitaria del filtro
compensador expresado en la ecuacion 4.9 para una w, -~ /0*w..

10" 10 10

Freccenma (raven)

10’ 10! i’ 10' 10°
Frecuencia (rac/seg)
ligura 4.8 Respuesta en frecuencia del filtro compensador (parte no unitaria) para incrementar una década
el ancho de handa del transductor de posicion angular.

Se desconoce la respuesta en frecuencia real del transductor analogico, por los problemas
mencionados. La respuesta tipo filtro Butterworth es solo una aproximacion, por esto la
topologia del filtro no puede ser fija a la estructura de la ecuacion 4.9, y se requiere una
topologia muy flexible aunque no corresponda exactamente a la funcion de transferencia de
la ecuacion 4.9, ya que la respuesta en frecuencia de! transductor analdgico no es
exactamente igual a la ecuacion 4 1. Por ello se propone la topologia del filtro compensador
mostrada en la figura 4.9, que corresponde a la suma de una funcion de transferencia unitaria
y de otra funcion de transferencia conformada con filtros paso altas de primer orden. Con
ello se conservan las propicdades del transductor a bajas frecuencias y se compensa la
ganancia y la fase a frecuencias mayores a la frecuencia de corte del transductor. Esta
topologia permite una facil construccion con amplificadores operacionales ya que
corresponde a la topologia convencional de los filtros paso altas de primer orden [45,46]. Se
consideran 3 filtros paso altas en cascada para alcanzar a compensar la fase de la seilal de
salida del transductor, ya que el transductor se aproxima a un paso bajas de tercer orden.
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Figura 4.9 Topologia del filtro compensador del transductor angular de alta resolucion y precision.

La funcion de trasferencia de este filtro compensador es la siguiente:

{(k, ik, +hkok)s +(2kw, +hko,)s +(kl(u2,,)s_} .

s +(3a),,)sz +(3a)2,,)s+ w,

Igualando la ecuacion 4.9 con la ecuacion 4.10, e igualando los coeficientes de los términos
del mismo orden del numerador y resolviendo el sistema de ecuaciones, se obtienen los
coeficientes de la ecuacion 4.10, estos son:

[w] k-1 [“’J -k ko,
o, , ,

Puede observarse que los denominadores de las ecuaciones 4.9 y 4.10 no son exactamente
iguales, tienen una pequefia variacion, sin embargo la funcion de transferencia del
transductor no es exactamente igual a la funcién de la ecuacion 4.1 (aproximacion
Butterworth). La figura 4.10 muestra la respuesta en frecuencia de la parte no unitaria del
filtro compensador propuesto (segundo miembro de la ecuacion 4.10). Puede apreciarse la
similitud de la respuesta en frecuencia de la parte no unitaria de los dos filtro compensadores
en las figuras 4.8 y 4.10. La respuesta en frecuencia del filtro compensador (parte unitaria y
no unitaria) se muestra en la figura 4.11 asi como la respuesta en frecuencia global del
sistema, es decir, la respuesta en frecuencia de la convolucion del transductor
(aproximacion Butterworth) con el filtro compensador. De la misma forma puede apreciarse
la similitud de las respuestas en frecuencias de los esquemas mostrados en las figuras 4.6 y
4.11 con el filtro derivado de la aproximacion Butterworth y el filtro propuesto con una
topologia sumamente sencilla de implementar con electronica analogica.
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La figura 4.12 muestra la respuesta de posicion a un solo incremento ..ngular de un motor de
pasos bajo el esquema de control borroso propuesto, empleando un transductor de posicion
angular con la funcion de transferencia expresada en la ecuacion 4.1 y el filtro compensador

representado por la ecuacion 4.10, (el filtro incrementa 20 veces el ancho de banda del
transductor).
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(b)
ligura 4.12 Respuesta de posicion a un solo paso en lazo cerrado bajo el esquema de control
borroso propuesto, con cinco veces la inercia del rotor original, empleando transductores con
respuesia en frecuencia mostrada en la figura 4.6(a) y filtros compensadores (ecuacion 4.10)
que incrementan 20 veces el ancho de banda del transductor. (motor A). (a) Respuesia real de
posicion, salida del transductor, sehtal compensada y la salida de todos los filtros paso alltas.
(b) Velocidad contra tiempo correspondiente a la figura 4.12(a)
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Puede apreciarse en la figura 4.12 que la respuesta de posicion real y compensada no
presenta oscilaciones ni sobretiro, la sefial de salida del transductor si presenta sobretiro
dado al tipo de funcion de transferencia propuesto (se aproxima a la respuesta a escalon del
filtro paso bajas de tercer orden tipo Butterworth). También pueden apreciarse las sefiales de
salida de cada uno de los filtros paso altas del filtro compensador de ancho de banda (ver la
figura 4.9). La ganancia a la salida de cada filtro paso altas se debe a que sin éstas la sefial de
salida del Gitimo filtro seria muy tenue, y por lo tanto ésta no tendria un peso significativo.
La figura 4.13 muestra la respuesta en frecuencia del transductor angular, del filtro

compensador utilizado y de la respuesta en frecuencia global, (la convolucion del
transductor con el filtro compensador).
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Figura 4.13 Respuesta en frecuencia.(a) del transductor (aproximacion). (b) del filtro compensador que
incrementa 20 veces ¢l ancho de banda del transductor (ecuacién 4.10).
(c) Global, transductor y filtro compensador.

Dado que se desconoce la respuesta en frecuencia real del transductor con el acondicionador

de seial (solo se conoce su aproximacion) se requiere un método para ajustar el filtro real a
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utilizar. La figura 4.14(a) muestra un cjemplo de una respuesta en frecuencia que pueda
tener el transductor, puede observarsec el corrimiento de fase, asi como una pequeiia
amplificacion en la region cercana a la frecuencia de corte, la cual no presenta una
aproximacion tipo Butterworth (obsérvese la similitud de las figuras 4.4 y 4.14(a)). El filtro
puede ser ajustado para atenuar la amplificacion mencionada asi ¢..no para incrementar el
ancho de banda del transductor. La ecuacion 4.12 prescnta la respuesta en frecuencia de la
figura 4.14(a) para &=1.5, si este factor es igual a 2 se obtienc la aproximacion Butterworth.

w.}

<

3 412
s* + 0w 8 +wls+w’ (4.12)

Dado que la respuesta en frecuencia real del transductor no corresponde a una aproximacion
Butterworth, la respuesta en frecuencia global del transductor con el filtro compensador no
tiene que corresponder a una aproximacion Butterworth. De hecho, puede corresponder a
cualquier respuesta en frecuencia siempre y cuando ésta sea adecuada para el sistema de
control. Una posible respuesta en frecuencia adecuada es aquella que no altere de manera
significativa ni la amplitud ni la fase dentro del ancho de banda que requicre el sistema de
control. Por lo tanto podemos establecer lo siguiente cntre la posible funcion de
transferencia y la funcion de transferencia del filtro compensador (ecuaciones 4.12 y 4.10):

! | (K, + KKy + KKk ) + (20, + K ko, )t +(k,(uz,.)-\‘»
* =
st + &chz + &uf.wwf ' s’ +(3(u")s2 +(3mz,,).v+wj,,
(l)J
n (413)

43w st Hlos e,
5" +3w,8" +3u, s tw,

despejando las variables, igualando los términos del mismo orden tinto del numerador como
del denominador y resolviendo el sistema de ecuaciones obtenemos:

2 3
5[9’"] 2k, -3 [‘”"j Sk ki,
k —[5&]-3 PR “SNRERE . (4.14)
I a)c , : kl ' T k|k2 . -

La respuesta en frecuencia del filtro compensador se muestra en la figura 4.14(b); los
parametros del filtro se calcularon con la ecuacion 4.14, puede observarse en la grafica la
atenuacion en la region cercana a la frecuencia de corte. La respuesta en frecuencia global se
muestra en la figura 4.14(c). El método de ajuste en el sistema real donde se desconoce el
parametro & es simple, se parte de la aproximacion tipo Butterworth para calcular todos los
coeficientes del filtro compensador. Se deben realizar prucbas experimentales de la respucsta
a un solo incremento angular del motor de pasos bajo el esquema de control borroso
establecido, no se debe mover la frecuencia del filtro compensador, v solo se deben ajustar
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las ganancias a la salida dc cada filtro [61]. Después de cada simulacion se debe reducir el
factor & el cual se utiliza para el calculo de &, , (ver la ecuacion 4.14), este factor es igual a 2
para una aproximacion tipo Butterworth. Después de esto se calcula el resto de las

ganancias del filtro (k.. £.). El mejor conjunto de ganancia es el que debe prevalecer para la
operacion.
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l'igura 4. 14 Respuesta en frecuencia. (a) del transductor (aproximacién no Butterworth).
(b) del filtro compensador que incrementa 20 veces el ancho de banda del transductor
(ecuacion 4.10), coeficiente igual a 1.5 para el calculo de k; en la ecuacion 4. 14.
(¢) Global, transductor y filtro compensador.
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4.3 Implantacién electrénica requerida para las
pruebas experimentales

Puede observarse en la figura 4.1 que se utilizan etapas de opto-acopladores para aislar a la
PC del resto de la electronica, previniendo con ello daiiar la computadora, ademas se aisla el
ruido digital que genera la PC del circuito analogico. Las etapas de conversion A/D y D/A
son alimentadas con una fuente externa a la PC. Para el circuito analogico se emplea otra
fuente de poder asi como para la etapa de potencia. La conexié: entre los circuitos de
conversion y el circuito analogico se realiza a través de transformadores lineales, igualmente
la conexion entre la etapa de potencia y ¢l circuito analdgico sc realiza con transformadores
lineales, ya que estos permiten transmitir niveles de DC y aislan el ruido de cada etapa.

La figura 4.15 muestra el circuito opto-acoplador utilizado, aun cuando en al figura solo se
observa un solo opto-acoplador realmente se utilizé uno de estos para cada una de las lineas
que comunican a la PC con el resto de los circuitos. El opto-acoplador utilizado es el HI 1L
dada su velocidad de conmutacion (menos de lus), el buffer se emplea para suministrar la
corriente necesaria al opto-acoplador ademas de restaurar la sefial de salida del puerto

transmitida por un cable coaxial de 1.5 metros de largo. El circuito fue implantado como lo
especifica el fabricante.
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4.15 Circuito opto-acoplador

Dado que se utilizan circuitos opto-acopladores, el convertidor A/D' utilizado para la lectura
de posicion se encuentra fuera de la PC. Se utilizo el convertidor ADC0844BCN bajo una
configuracion propuesta por el fabricante. Esta configuracion realiza conversiones de
manera auténoma (sin utilizar un microprocesador) basado en una sciial de reloj externa,
csta sefial la suministra un generador de funciones. La frecuencia de la sefial cuadrada de
salida del generador corresponde a la frecuencia de muestreo; la seiial de fin de conversion
del circuito integrado A/D es utilizada como la seiial de reloj de un circuito de registro de 8
bits (741s374) el cual almacena la conversion. La misma sefial dc¢ fin de conversion es
alimentada a un circuito reloj (LM555) configurado como monoestable, |a sciial de salida del
monoestable pasa por un opto-acoplador y después a la PC a una lirea de interrupciones. La
rutina de atencion a la interrupcion lee por el puerto paralelo la conversion, calcula la
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velocidad, obtiene de la tabla almacenada las acciones de control y transmite por dos
puertos paralelos las intensidades de corrientes que deben suministrarse a los devanados del
motor. El circuito ulilizado es el propuesto por el fabricante del convertidor. Se utiliza un
circuito de muestreo y retencion (LF398) a la entrada del convertidor A/D, la topologia del
circuito es la propuesta por el fabricante.
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4.16 Circuito de conversion A/D independiente de un microprocesador.

Se utiliza el circuito de conversion de la figura 4.17 con el objeto de transformar los 8 bits
del puerto paralelo de la PC en niveles de voltaje bipolar, ya que este nivel especifica la
intensidad de corriente que debe suministrarse al devanado del motor. La arquitectura es la

propuesta por el fabricante del circuito integrado (DACO0830) para transformar el intervalo
de 8 bits de entrada en un intervalo de voltaje bipolar.
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liigura 4.17 Circuito de conversion DiA

Comunmente se utilizan reguladores conmutados para controlar la corriente en los motores
por ser mas eficientes ya que disipan menos energia en forma de calor que los reguladores
lineales; sin embargo, los reguladores conmutados generan un rizo que no es producido en
los reguladores lineales. Frecuentemente dicho rizo puede ser disminuido de manera que no
afecte significativamente el funcionamiento del motor. La modulacion por ancho de pulso
PWM es una de las técnicas mas utilizadas para controlar la corriente en los devanados del
motor de pasos utilizando reguladores conmutados; sin embargo, un control por histéresis
tiene la ventaja sobre un control por PWM de responder instantancamente ante
perturbaciones [47]. El circuito controlador de corriente por histéresis utilizado consta de un
comparador con histéresis convencional con ajuste independiente del voltaje de histéresis y
del voltaje de centrado, un par de etapas de transistores de conmutacion que suministran la
corriente necesaria para disminuir los tiempos de conmutacion de los transistores de
potencia, ademas se requiere de un amplificador diferenciador para sensar la corriente en el

devanado del motor. La figura 4.18 muestra un diagrama de bloques del circuito controlador
de corriente por histéresis.

El funcionamiento del circuito es el siguiente: Dado que se utiliza un comparador con
histéresis convencional, el voltaje de referencia de entrada al comparador fija el voltaje de
centrado de la histéresis y con ello el nivel de corriente que se desea controlar en cl
devanado del motor. La ventana de histéresis se determina por la relacion entre la resistencia
de retroalimentacion positiva y la resistencia que se utiliza entre el voltaje de entrada y la
entrada no inversora del comparador (igual que en cualquier comparador con histéresis
convencional), la ventana o voltaje de histéresis es exactamente igual al rizo en la corriente
del devanado. Con esto se puede controlar cualquier corriente modificando el voltaje de
referencia y cualquier rizo modificando la relacion entre las resistencias utilizadas. El voltaje
de entrada al comparador es el que se obtienc de sensar la corriente en el devanado
obteniéndose con esto un lazo cerrado (ver la figura 4.18), por lo tanto, si el voltaje de
entrada (sensado) es menor al umbral inferior, la salida del comparador se encucntra en
saturacion positiva y con ello se produce que el transistor de potencia entren en saturacion,
esto provoca que la corriente en el devanado aumente hasta superar ¢l voltaje de umbral
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superior, con ello conmuta la salida del comparador provocando que el transistor de
potencia conmuten a corte. En esc instante la corriente del devanado comienza a disminuir al
cerrarse el lazo constituido por la fuente de alimentacion, los dos diodos y el devanado (cabe
aclarar que ahora la corriente circula del devanado hacia la fuente y por ello parte de la
energia almacenada en ¢l devanado durante el tiempo que permanecio en saturacion el
transistor de potencia retorna a la fuente). Cuando el voltaje sensado es menor al voltaje de

umbral inferior, el comparador conmuta y con ello el transistor de potencia, repitiéndose el
ciclo indefinidamente.
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Figura 4.18. Diagrama de bloques del circuito controlador de corriente por histéresis.
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Figura 4.19. Comparador con histéresis convencional con ajuste independiente
delvoltaje de histéresis y el voltaje de centrado .

La entrada no inversora del operacional de la figura 4.19 se conecta a la entrada marcada
como conmuta de la figura 4.20, esta ultima figura muestra el circuito requerido para
suministrar la suficiente corriente a los transistores de potencia. La parte superior es
utilizada para conmutar los transistores que producen un flujo de corriente en el devanado
del motor en sentido positivo, del mismo modo la parte inferior conmutan los transistores

70 Banco de Experimentos.
Laboratorio de Elecironica, Cl, UNAM.



que producen un flujo de corriente en sentido negativo. Dado que cada comparador tiene su
propio habilitador, siempre cuando menos se encuentra no habilitada una de las dos etapas.
El habilitador se obtiene de la salida de un circuito comparador digital, una de las entradas
digitales a este comparador es la palabra de uno de los puertos paralclos, la otra entrada es
la palabra 80H, mayor a 80H habilita la parte superior, menor a 80H habilita |a parte inferior
e igual a 80H no habilita las dos partes ya que corresponde a una intensidad de corriente
igual a cero en el devanado. Los transistores trabajan en la zona conocida como cuasi-
saturacion, con el objeto de reducir el tiempo de conmutacion de los transistores.
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Figura 4.20 Circuito que suministra la corriente necesaria para conmutar los transistores de potencia.

Las salidas del circuito de la figura 4.20 son las entradas del circuito de potencia de la figura
4.21. Se utilizo este esquema con el objeto de no requerir operacionales con gran razon de
levantamiento (slew rate) en el circuito de sensado de corriente. Los transistores también
son operados en la region de cuasi-saturacion para reducir los tiempos de conmutacion y
también se emplean transistores para eliminar las cargas almacenadas en la base de los
transistores de potencia [48]. Esta topologia convencional permite una rapida conmutacion
tanto en el encendido como en el apagado de los transistores de potencia. El tiempo de
retardo desde la conmutacion del circuito con histéresis hasta la ctapa de potencia, es
despreciable y no repercute en el funcionamiento de los controladores.
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Figura 4.21 Ltapa de potencia, los transistores operan en la region de corte o cuasi-saturacion.
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Figura 4.22 Circuito diferenciador empleado para sensar la corriente del devanado del motor.

La figura 4.22 muestra el circuito utilizado para sensar la corriente en el devanado del motor
a traves de una resistencia de potencia con bajo corrimiento de temperatura. Esta topologia
convencional permite un voltaje de entrada alto y la razon de rechazo de modo comun
depende de la precision de las resistencias, por ello se utilizaron resistencias con tolerancia
de 1% y se utilizaron las mas cercanas. Este circuito puede ser reemplazado por un
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amplificador de instrumentacion; sin embargo si se modifica la etapa de potencia es mas
adecuada esta topologia por permitir voltajes de entrada superiores a los del voltaje de
polarizacion. Para no tener que utilizar otro circuito diferenciador, una de las entradas al
circuito de la figura 4.22 corresponde al nivel de corriente que se desca suministrar al
devanado, por ello la salida de este circuito es la diferencia de la corriente del devanado y Ia
sefial de referencia. Esta diferencia es alimentada a un circuito amplificador y la salida de
este es la entrada al comparador con histéresis. El rizo en la corriente queda especificado por
la banda de histéresis y la ganancia del circuito de la figura 4.23. Para una ganancia unitaria
el rizo queda especificado por la banda de histéresis; para una ganancia de 10 el rizo es igual
a un décimo de la banda de histéresis, etc.
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Iigura 4.23 Circuito amplificador.

La figura 4.24 muestra el circuilo utilizado para incrementar el ancho de banda del
transductor de posicion angular. Este filtro no altera ni la resolucion ni la precision del
transductor y si incrementa lo suficiente el ancho de banda, compensado para ello la
amplitud y fase de la sefiales de salida del sensor. El disefio del filtro es explicado
ampliamente en la seccion anterior. Sc utilizaron circuitos convencionales paso altas de
primer orden. Se utilizo un amplificador de instrumentacion con ganancia no unitaria con el
objeto de llevar de 0 a 5 Volts la sefial de salida del transductor y alimentarla al convertidor
A/D. Las sefiales de entrada a éste son la salida del transductor y la otra un voltaje de
corrimiento. Es importante mencionar que en la implantacion electronica se presentaron
serios problemas de ruido, dado a que el filtro compensador incrementa mas de 60 dB un
amplio intervalo de frecuencias. Para reducir el ruido se utilizaron capacitores de
desacoplamiento en cada amplificador operacional, y se aprovecho la caracteristica de
rechazo de modo comun del amplificador de instrumentacion para reducir el ruido,
conformando un filtro paso bajas de primer orden entre las entradas al amplificador de
instrumentacion, con el objeto de atenuar fuertemente un armonico presente en el sistema.

En este capitulo se describid la implantacion electronica de los controladores borrosos, el
disefio e implantacion del filtro analogico que acondiciona la sefial del transductor, asi como
una descripcion de la etapa de potencia utilizada. El siguiente capitulo presenta las pruebas
experimentales sobre el funcionamiento de todo el sistema disciiado.
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S. Pruebas Experimentales y
Discusion de Resultados

En este capitulo se presentan una serie de pruebas experimentales sobre el funcionamiento
de todo el sistema disefiado. Para las pruebas experimentales se utiliz6 un motor de pasos
con los siguientes parametros:

L =31.3mH, R=6.42850hms, Viyax=9.0V, p=45, J=5.11*10-5kgm?2,
B=0.00 I65Nm/rad/s, K,"=O.3864Nm/A.

La respuesta de posicion a un solo paso tanto en lazo abierto como cerrado sc muestra en la
figura 5.1. Puede observarse en la figura el prolongado tiempo dc asentamiento y el
sobretiro en la respuesta de posicion en malla abierta. Tambi¢n se observa la oscilacion
producida por la respuesta en frecuencia del transductor de posicion. Es evidente de las
graficas que cuando se utiliza el esquema de control borroso propuesto y el filtro que
incrementa el ancho de banda del transductor, el tiempo de asentamiento es disminuido
significativamente, asi como el sobretiro. Es importante mencionar que se utilizaron las
metodologias explicadas en los capitulos anteriores para el ajuste tanto del controlador
como del filtro compensador de ancho de banda.
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Figura 5.1 Prueba experimental de la respuesta de posicién a un solo paso (motor B).
(a) Lazo abicrto. (b) Lazo cerrado utilizando los CLBs sin el filtro compensador.
(c) lL.azo cerrado utilizando los CLBs y el filtro compensador.
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Este motor tiene diferente longitud de paso, asi como diferente capacidad de produccion de
par mecanico que el empleado para las simulaciones presentadas en los capitulos anteriores,
eslo para mostrar que el mismo controlador puede ser empleado en una gama amplia de
motores con solo variar los factores de escala y la constante de integracion, sin modificar las
funciones de membresia, base de reglas, etc. [53].
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Figura 5.2 Prueba experimental de la operacion en modo minipasos para minipasos del

16% de un paso normal (motor(l3). (a) fenémeno de histéresis amplificado.
(b) lazo cerrado y fenémeno de histéresis no amplificado.

Los sistemas de posicionamiento fino requieren al operar en modo minipasos eliminar el
fenomeno de histéresis que se presenta en el movimiento del rotor al girar en sentido horario
y en sentido anti-horario en malla abierta [53]. La figura 5.2(a) muestra el fenomeno de
histéresis mencionado, en la grafica puede apreciarse un desplazamiento en la posicion final
de equilibrio al girar un minipaso en un sentido u otro. La figura 5.2(b) muestra como este

Pruchas Ixperimentales. 77
Laboratorio de lectronica, CIL UNAAL



fendmeno es eliminado en lazo cerrado bajo el esquema de control borrosos propuesto.
Tanto la figura 5.2 como la figura 5.3 muestran como en la operacion en modo minipasos se
reduce el sobretiro y ¢l tiempo de asentamiento.
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Figura 5.3 Prueba experimental de la operacion en modo minipasos para minipasos del 8 % de un paso
normal (motor B). (a) lazo abierto. (b) lazo cerrado empleando los CLBs y el filtro compensador.
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ligure 5.4 Prucba experimental de la respuesta de posicion a un solo paso

para un paso de mayor longitud al normal (motor 13).

La figura 5.4 muestra la respuesta de posicion a un solo paso para un incremento angular de
mayor longitud (40% mas) que un paso normal. La constante de tiempo de integracion se
ajusto con la metodologia descrita en los capitulos anteriores. El transitorio de la respuesta
presenta sobretiro y tiempo de asentamiento prolongado, sin embargo esta respuesta es
mejor que la respuesta en lazo abierto. El problema se presenta porque el incremento del
ancho de banda del transductor no es suficiente, para mejorar esta respuesta es necesario o
incrementar aun mas el ancho de banda del transductor o considerar la dinamica del
transductor en el disefio de los controladores.
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6. Conclusiones
y Prospectivas

Con base en los resultados obtenidos, se pueden enumerar las siguientes conclusiones:

1. Es muy importante en sistemas de posicionamiento fino el incremento en la resolucion del
movimiento angular del rotor; bajo el esquema de control borroso propuesto, se puede
modificar la longitud de cada paso, desde minipasos (fracciones de un paso de dimension
normal) hasta pasos de mayor dimension a la normal. No es necesario cambiar ningln
parametro de los controladores borrosos para modificar el tamaiio del paso. Con esta técnica
no se requiere utilizar engranes mecanicos para incrementar la resolucion en el movimiento
angular del rotor, evitando asi los problemas causados por el "backlash" y, por el aumento
de la inercia y de la friccion viscosa.

2. Es necesario mejorar el transitorio de la respuesta a un solo paso en aplicaciones que
requieren movimientos repetitivos con alta velocidad. Cabe mencionar que el modelo
matematico que describe la dinamica de los motores de pasos es no lineal. El esquema de
control borroso propuesto, mejora significativamente el transitorio en la respuesta de
posicion tanto a un solo paso, como a un solo minipaso, asi como también a un solo paso de
dimensién mayor a la dimension de un paso normal. Esta mejora consiste en una reduccion
considerable del sobretiro y del tiempo de asentamiento.
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3. Empleando el esquema de control borroso propuesto, se climina la region de resonancia
que se presenta en la operacion de los motores de pasos en modo multi-pasos bajo lazo
abierto; esto debido a que cl sobretiro en la respuesta de posicion a un solo paso se
disminuye considerablemente.

4. Es muy importante eliminar el error en estado estable en sistemas de posicionamiento
fino. La inclusion de un controlador logico borroso tipo Proporcional-Integral en el esquema
de control propuesto, permite eliminar el error en estado estable y, con ello, producir
incrementos de posicion angular con alta precision. Esto es, se eliminan los problemas
causados por las variaciones en las distancias de los dientes del rotor, asi como de los
dientes del estator, por las variaciones en las curvas par/posicion-del-rotor, asi como por
algln par de carga que se aplique al rotor.

5. El esquema de control borroso propuesto, se puede utilizar en motores de pasos con
diferente longitud de paso asi como diferente capacidad de produccion de par mecanico.
Para utilizar el controlador en diferentes motores de pasos, sélo se requieren ajustar los
factores de escala de las variables lingtisticas de los controladores y, no es necesario
modificar la base de reglas o las funciones de membresia. Esto se debe, a que los
controladores se disefiaron basandose en el conocimiento de la dinamica de los motores de
pasos y en sus propiedades geométricas.

6. El esquema de control borroso propuesto puede ser implantado con circuitos analogicos
de bajo costo y, por el numero de transistores requeridos es factible su implantacion en un
circuito integrado con técnicas de VLSI. Si el transductor de posicion angular es analogico y
de alta precision, utilizar un controlador implantado analogicamente permite aprovechar de
manera natural todas las ventajas del transductor de posicion, lo cual es muy importante en
sistemas que requieren muy alta precision. Por otro lado, la implantacion digital de los
controladores puede presentar el problema de un ancho de banda reducido, sobretodo en
aplicaciones que requieren movimientos repetitivos con alta velocidad, a menos que se
utilicen tanto microprocesadores como componentes digitales (A/D, D/A, memorias, etc.)
de alta velocidad, los cuales son muy costosos.

7. La implantacion con electronica analogica del filtro compensador para incrementar el
ancho de banda del transductor de posicion angular es simple y no costosa, ya que
corresponde a la suma de filtros paso altas de primer orden. Cabe mencionar en primer
término, que un aspecto muy importante es que solo se requiere la respuesta en frecuencia
aproximada del transductor para el disefio y ajuste del filtro, evitando asi el tener que
obtener la respuesta en frecuencia precisa del transductor (la cual es muy costosa). En
segundo término, gracias a la inclusion del filtro compensador de amplitud y fase, solo fue
necesario utilizar un transductor de posicion angular para realizar las pruebas
experimentales. El filtro disefiado solo se recomienda en aplicaciones que utilicen un
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transductor de posicion angular similar al descrito en esta tesis, y que requieran
posicionamiento fino y/o movimientos repetitivos con velocidad moderada.

La culminacion de un trabajo de este tipo, genera una serie de ideas que resultan del
ejercicio del trabajo mismo. Estas ideas o prolongacion del trabajo de tesis, se describen a
continuacion con posible beneficio de quien prosiga el desarrollo del tema aqui expuesto.

Dado que la parte mas costosa del sistema es el transductor de posicion angular, es
importante explorar la posibilidad de implantar un transductor virtual de posicion angular
empleando redes neuronales artificiales. La posicion puede ser derivada de las caracteristicas
de variacion de la inductancia con respecto a la posicion angular del rotor. La idea de utilizar
redes neuronales artificiales, es que éstas han mostrado ser muy buenos aproximadores de
sefiales no lineales, asi como de presentar buenas caracteristicas de generalizacion.

Aun cuando el ajuste de los controladores propuesto es simple, se torna interesante explorar
la posibilidad de disefiar una arquitectura auto-ajustable. Con esto los controladores se auto-
ajustarian sin requerir la calibracion del operador. Existen arquitecturas borrosas auto-

ajustables asi como csquemas Neuro-borrosos que pueden ser explorados como una primera
aproximacion.
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