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Resumen

Debido al interés que existe actualmente en combinar el control de preali-
mentación —Feed Forward (FF)— con el clásico de realimentación —Feed
Back (FB)—, el presente trabajo tiene como finalidad marcar una estrategia
de diseño de un sistema que incorpora a estos dos tipos de control. El controla-
dor FF implementa un inverso aproximado de la planta y el FB se encarga de
complementar, cuando fuese necesario, la tarea del FF para hacer al sistema
más robusto.

Para el diseño del FF se opta por representar a la planta con modelos locales
lineales y para ello se modela de forma borrosa mediante el tipo Takagi-Sugeno,
obtenido a partir del algoritmo de agrupamiento Gustafson-Kessel modificado.
Este modelo borroso junto con un modelo de referencia, en el que se especifica
el comportamiento en régimen transitorio y permanente deseado del sistema
final, da lugar al inverso aproximado. Parte del trabajo de investigación se
centra en buscar los parámetros del algoritmo de agrupamiento para, en el
proceso de identificación, obtener el modelo Takagi-Sugeno que de lugar pos-
teriormente a un inverso aproximado que sirva como controlador FF y el cual
se implementa mediante redes neuronales.

El controlador FB se diseña como un controlador borroso, concretamente
con un controlador proporcional integral —Proportional Integral (PI)— bo-
rroso. Su misión es hacer al sistema más robusto ante las incertidumbres de
modelado de la planta y ante las perturbaciones en el sistema. Para llevar a
cabo estas dos labores a la vez con un único PI borroso, minimizando el hard-
ware necesario y reduciendo el coste computacional, el trabajo se centra en
sintonizar de forma correcta a este PI borroso. Se muestra mediante diversas
aplicaciones que el controlador diseñado lleva a cabo la labor encomendada de
forma totalmente satisfactoria.

En ciertas aplicaciones, y con el objetivo de conseguir un mejor desempeño
del sistema, se incluye un algoritmo genético —Genetic Algorithm (GA)—
que, fuera de línea, sintoniza las ganancias del PI borroso y los pesos de la red
neuronal. En este aspecto, el trabajo consiste en investigar cómo los distintos
operadores involucrados en un GA afectan a la respuesta final.

Se aplica la metodología propuesta a diferentes tipos de plantas lineales y
no lineales, realizando comparaciones con otras técnicas de control. Se observa
la estabilidad y robustez del sistema ante la variación de diferentes parámetros
y ante perturbaciones, resultando un sistema muy estable y robusto. Se con-
cluye que el sistema y la metodología propuesta dan como resultado mejores
prestaciones que otras técnicas más complejas publicadas.

xv





Capítulo

1

Introducción

En este capítulo de introducción, y para explicar la motivación que ha pro-
movido el desarrollo de este trabajo, se plantea inicialmente el problema objeto
de estudio, para posteriormente exponer los objetivos que se persiguen en esta
investigación. Para situar al lector desde el inicio, se presenta y explica el es-
quema de bloques del sistema de control que se va a diseñar y la metodología
de diseño propuesta que se seguirá, enlazando cada una de las fases del diseño
con las diferentes secciones de los capítulos que aparecen en este documento.

En el siguiente capítulo se expondrán algunos campos de conocimiento que
entrarán a formar parte de la estructura del sistema y de la metodología pro-
puesta.

El capítulo está organizado como sigue. En la sección inicial 1.1 se expone
el problema objeto de estudio y la motivación. Se sigue, en la sección 1.2,
aclarando los objetivos de este trabajo de investigación. La estructura del
sistema de control se explica en la sección 1.3 y la metodología de diseño en la
siguiente sección 1.4. Por último, se describe la organización de este documento
de tesis en la sección 1.5.

Sección 1.1

Planteamiento del problema y motivación

En el problema del diseño de los sistemas de control está implícito el con-
cepto de inversión. En general, podría decirse que todos los controladores ge-
neran de alguna forma una inversa del proceso, tan exacta como sea posible,

1



Introducción

es decir, una inversa aproximada. Los mecanismos usados, para generar esta
inversa aproximada, son los que marcan las diferencias entre los controladores
obtenidos.

En el control inverso directo, el controlador debería ser un modelo inverso
perfecto de la planta, de manera que la salida del sistema siguiera a la con-
signa, o referencia impuesta al sistema, de modo exacto. En la práctica, sin
embargo, hay una serie de factores que hacen que obtener un inverso perfecto
sea imposible, por lo que se recurre a obtener un inverso aproximado.

Por otra parte, es mejor seguir una versión suavizada de la consigna, como
en el caso de un escalón. Esta versión suavizada se genera con un modelo de
referencia, de forma que la salida del sistema controlado sea igual a la salida
del modelo de referencia. Dicha respuesta deseada va a depender del tipo de
proceso que se vaya a controlar y sus parámetros se establecen en función de
las especificaciones deseadas en régimen permanente y transitorio del sistema
final controlado.

Además, en un sistema controlado hay que tener en cuenta los errores de
modelado de la planta y las perturbaciones. Ante estos dos factores, el sistema
controlado deberá ser estable y robusto, minimizando el efecto producido en
la salida por estos agentes adversos.

La motivación de este trabajo de investigación surge para unificar lo expues-
to anteriormente en un sistema sencillo y que sea versátil a la hora de poder
aplicarlo a un amplio espectro de tipos de plantas.

Sección 1.2

Objetivos de la investigación

En esta tesis se generará el inverso aproximado del proceso a partir de
un modelo borroso de la planta a controlar y de un modelo de referencia.
El modelo borroso se obtendrá utilizando un algoritmo de identificación por
agrupamiento borroso, resultando un modelo borroso Takagi-Sugeno. De esta
forma, se obtiene un modelado de la planta basado en modelos locales lineales
y el inverso aproximado será obtenido mediante la integración de la inversión
de cada modelo local. Por otro lado, el modelo de referencia también va a
ayudar a conseguir el inverso aproximado, que mediante un método de diseño
directo se implementará con una red neuronal, actuando como controlador de
prealimentación. La red neuronal quedará a disposición para ser entrenada, si
fuese necesario, de acuerdo a algún tipo de criterio, y así optimizar aún más
la respuesta. Dicho entrenamiento se llevaría a cabo fuera de línea y correría
a cargo de un algoritmo genético, siendo esta una solución ventajosa cuando
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la plataforma disponible en tiempo real impide soluciones complicadas.

Otro de los objetivos de la tesis es que el sistema sea estable y robusto ante
errores de modelado y ante perturbaciones. Para ello, y dependiendo del tipo
de planta a controlar, se diseñará un controlador borroso que se situará en la
cadena de realimentación, de forma que modifique la señal de control que se
aplica a la planta procedente del controlador que está actuando como inverso
aproximado. Para un correcto ajuste de algunos parámetros del controlador
borroso se hará uso de los algoritmos genéticos. Se investigarán los parámetros
asociados a la lógica borrosa del controlador borroso que mejores prestaciones
ofrecen, así como los operadores involucrados, en las distintas fases del algo-
ritmo genético, que dan mejores resultados para la correcta sintonización del
controlador borroso.

Para observar el rendimiento del sistema propuesto, se escogen plantas que
han sido analizadas y controladas con diferentes técnicas de control, que en
muchos casos son más complejas, y así realizar las comparativas pertinentes y
deducir las ventajas y desventajas del sistema propuesto.

La simplicidad, la exactitud, la estabilidad, la robustez y la versatilidad
del sistema. Estas serían las características principales con las que se podrían
resumir los objetivos con el enfoque que se propone en esta tesis para el diseño
del sistema de control.

La simplicidad, se refiere tanto a la complejidad computacional como a su
implementación hardware, de forma que sería válido para sistemas embebidos
en tiempo real. Aunque existen aplicaciones que no requieren una exactitud
elevada, sí que existen otras que demandan una elevada exactitud en el valor de
la variable controlada. Existen técnicas de control que son incompatibles con
estos dos principios de simplicidad y exactitud, como por ejemplo el control
predictivo en el que se requiere un esfuerzo computacional elevado.

Por otra parte, la estabilidad es importante en el sentido de que la varia-
ble controlada permanezca con un valor limitado, para una entrada limitada,
cuando se producen variaciones indeseadas en el sistema controlado. Todas las
técnicas de control persiguen este objetivo y lo satisfacen para cierto rango
de variación de parámetros en el sistema. Cuanto mayor sea ese rango, más
estable será el sistema obtenido.

La robustez, sin embargo, es un indicativo de como el control se adapta a
cambios en el sistema y sigue ofreciendo una salida muy parecida hasta antes
de que se produjera el cambio. El control robusto es una de las técnicas que
existen para conseguir este objetivo.

La versatilidad indica que la metodología que se propone sirva para un
amplio espectro de tipos de plantas. Como es lógico, es imposible que una

1.2. Objetivos de la investigación 3



Introducción

misma técnica se pueda aplicar a todos los tipos de procesos existentes, pero
sí es interesante que esa técnica sea útil para muchos tipos de plantas. En
este caso, la metodología planteada se aplicará a procesos de una entrada y
una salida. Se desarrollará y probará en plantas lineales continuas, plantas que
poseen no linealidades continuas y suaves, también en las que tienen fuertes
no linealidades continuas, con cierto tipo de no linealidades discontinuas y a
un caso particular de planta no lineal y variante en el tiempo.

Sección 1.3

Estructura del sistema de control

El esquema de bloques del sistema de control a desarrollar en esta tesis es
el mostrado en la figura 1.1. Consta de un Controlador Inverso de prealimen-
tación —Feed Forward (FF)— que actuará como un inverso aproximado de la
planta y un Controlador Borroso de realimentación —Feed Back (FB)— que
complementará al controlador de prealimentación para cancelar ciertos efectos
que no se han tenido en cuenta en el diseño del Controlador Inverso.
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Figura 1.1: Diagrama de bloques del sistema de control.

Como se puede observar es un control híbrido FF-FB, que será tratado en
el capítulo 3, sección 3.2 (figura 1.2). Sin embargo, tiene ciertas diferencias,
ya que al controlador FF no sólo se le introduce la señal de consigna, sino
que también se le proporciona información de la salida de la planta y de la
señal de control. En este sentido es un esquema similar a un sistema de control
basado en modelo de referencia, que será tratado en el capítulo 3, sección 3.3
(figura 1.3), pero en este caso la señal de error, resultante de la diferencia entre
la salida del modelo de referencia y la salida de la planta, no se le aplica al
controlador FF sino al controlador FB.

Debido a que el controlador FF se va a comportar como un inverso apro-
ximado de la planta y además será implementado mediante redes neuronales,
parte de la estructura planteada pertenece al esquema de control inverso direc-
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to con redes neuronales, que se explicará en el capítulo 2, sección 2.1.5 (figura
1.4).
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Figura 1.2: Control híbrido Feed Forward-Feed Back.
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Figura 1.3: Control por modelo de referencia.

Planta
RED NEURONAL

Modelo inverso

Figura 1.4: Control inverso directo.

Por lo tanto, de la estructura propuesta del sistema de control se puede decir
que es una combinación entre un híbrido FF-FB, un sistema de control basado
en modelo de referencia y un control inverso directo con redes neuronales. Hay
que añadir además, que en el bloque que aparece como Controlador Inverso,
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hay un sistema de supervisión, que será necesario cuando la planta esté repre-
sentada por más de un modelo local, de forma que integre las distintas salidas
de cada neurona en una única.

Con respecto al controlador FB, será implementado mediante lógica borrosa
y por lo tanto será un controlador borroso. Concretamente, para minimizar la
complejidad de este controlador se elegirá un PI borroso que será presentado
en el capítulo 2, sección 2.2.5.

El Controlador Inverso se diseñará en función del modelo de la Planta y
del Modelo de referencia, el cual contiene la información sobre el comporta-
miento dinámico final deseado del sistema. El Controlador Borroso tendrá
como función disminuir la señal Error en cada instante. Este error se produce
principalmente por las incertidumbres en el modelado de la planta y por las
perturbaciones que puedan aparecer en el sistema.

Como se verá en las aplicaciones a partir del capítulo 4, con el controlador
FF será suficiente para conseguir la respuesta deseada en ciertos casos, sin
tener que introducir el control FB, a pesar de que se produzcan errores de
modelado y perturbaciones.

Sección 1.4

Metodología de diseño

En la figura 1.5 se puede observar de forma gráfica los distintos pasos y
las distintas fases que conformarán el sistema final controlado. Además, se ha
incorporado las referencias a los capítulos y/o secciones que tratan el tema en
cuestión, tanto en lo relativo a los conceptos básicos como al diseño.

Para aplicar el método propuesto es necesario tener un modelo matemático
de la planta a controlar. Para conseguir dicho modelo matemático se puede
recurrir al modelado de forma analítica, mediante las ecuaciones que describen
el comportamiento de la planta, o a la identificación, aplicando señales de
prueba de forma empírica y a partir de los vectores de entrada y salida obtener
una descripción del modelo.

Eligiendo la identificación, de la planta física sería interesante y de gran
ayuda el conocer el máximo número de características, o sea, conocer su com-
portamiento dinámico ante diferentes tipos de situaciones y conocer ciertos
parámetros, como puede ser el rango de valores máximos de entrada, facili-
tando el proceso de identificación posterior. Según las señales de entrada que
se empleen se obtendrá un modelo aproximado de la planta, que contendrá
la información más completa posible sobre su dinámica, a partir del cual se
diseñará el controlador.
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Figura 1.5: Fases y metodología de diseño del sistema de control.
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Una vez elegidas las señales de entrada, se miden las salidas obtenidas, cons-
tituyendo los vectores de entrada-salida. Con estos vectores se aplica algún
algoritmo para obtener un modelo matemático que describa de la forma más
exacta posible el comportamiento dinámico de la planta. Para este diseño se
ha escogido un algoritmo de identificación por agrupamiento borroso, concre-
tamente el algoritmo de Gustafson-Kessel modificado, dando como resultado
un modelo Takagi-Sugeno. Se podrían obtener muchos modelos Takagi-Sugeno
que modelarán a la planta real, dependiendo de las señales de entrada usadas
y de los parámetros introducidos en el algoritmo de identificación, pero como
se verá en las aplicaciones, algunos modelos obtenidos, aunque sean menos
exactos, darán mejores resultados en la respuesta final del sistema. Tanto el
algoritmo de Gustafson-Kessel modificado como el modelo Takagi-Sugeno, se-
rán explicados en el capítulo 2, en su sección 2.3 que está dedicada al modelado
de la planta.

Una vez que se tiene un modelo Takagi-Sugeno, hay que encontrar un inverso
aproximado para que el sistema controlado responda a las especificaciones
de respuesta impuestas. Con la ayuda de un modelo de referencia, que se
diseña a partir de las características en régimen transitorio y permanente del
sistema final deseado, se realiza un proceso matemático para obtener dicho
inverso aproximado, el cual constituirá al Controlador Inverso. Este proceso
es importante y de la infinidad de modelos Takagi-Sugeno que se podrían
deducir según los parámetros que se inserten en el algoritmo de agrupamiento,
se podrían obtener infinidad de modelos inversos aproximados, pero muchos
darán lugar a un sistema donde la señal de control se haga inestable, otros no
se podrán implementar y del resto algunos no darán los resultados deseados.
Por lo tanto, es muy importante establecer las pautas a seguir para formar el
inverso aproximado que será implementado mediante una red neuronal.

La idea del control basado en modelo de referencia se expone en el capítulo
3, sección 3.3, y mediante un ejemplo de aplicación se explica como calcularlo
en el capítulo 4, sección 4.3. Lo relativo a la teoría de inversión y a la obtención
de los inversos aproximados se trata en la sección 3.1 del capítulo 3, pero, en
general, en este capítulo se reflejan diversos aspectos del control inverso. El
cálculo del controlador inverso, a partir del modelo de referencia, se explica
en las diferentes aplicaciones. Por ejemplo, en la sección 4.3, del capítulo 4,
se calcula el controlador inverso para la aplicación del control de velocidad
de un motor de corriente continua e imán permanente. Tal como se comentó
anteriormente, el controlador inverso será implementado mediante una red
neuronal. Por ello, en la sección 2.1, del capítulo 2, se trata el campo de las
redes neuronales y su aplicación al control.
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El modelo Takagi-Sugeno de plantas no lineales consta de varios modelos
locales, por lo que al hacer el cálculo del controlador inverso se genera una
neurona por cada modelo local, es decir, el controlador inverso constará de
varias neuronas con varias salidas. De esta forma, se hace necesario la inclusión
de un sistema de supervisión que integre todas las salidas en una. Debido a
que los antecedentes del modelo Takagi-Sugeno son borrosos, el sistema de
supervisión se ha diseñado mediante lógica borrosa. Lo relacionado con este
campo se expone en el capítulo 2, sección 2.2. Más concretamente, en la sección
2.2.3 se explica lo relativo al modelo Takagi-Sugeno. Por su parte, cómo se
realiza el diseño de este sistema supervisor se explica mediante un ejemplo en
el capítulo 7, en su sección 7.1.5.

El diseño del sistema de control estaría finalizado si no se produjeran per-
turbaciones en el sistema y si no hubieran errores de modelado. Sin embargo,
en un sistema siempre están presentes estos factores adversos, los cuales no se
han tenido en cuenta en el diseño del Controlador Inverso. Para mitigar los
efectos que producirían, se diseña mediante lógica borrosa el Controlador Bo-
rroso que se incorpora en la cadena de realimentación. Por lo tanto, el sistema
final constará de dos controladores: el controlador inverso de prealimentación y
el controlador borroso de realimentación. Esta estructura de control se analiza
en el capítulo 3, en su sección 3.2.

El diseño del controlador borroso, para compensar los errores de modelado,
se muestra mediante un ejemplo de aplicación en el capítulo 4, sección 4.6,
en base a los errores de modelado expuestos en la sección anterior 4.5. Este
controlador borroso servirá de base para el resto de aplicaciones de los capítu-
los posteriores. Para el rechazo de las perturbaciones se parte del controlador
borroso diseñado para las incertidumbres de modelado y se añade el requisito
de que el sistema final debería responder, ante la presencia de una perturba-
ción, los más parecido posible a un Modelo de rechazo de perturbación, el cual
se fija en función de la dinámica de la planta. Todo lo relacionado con las
perturbaciones y el modelo de rechazo de perturbación se abarca en el capí-
tulo 5, donde además se muestra un ejemplo de diseño para el rechazo de las
perturbaciones de carga en el control de la velocidad angular de un motor de
corriente continua e imán permanente. Tal como se indicó anteriormente, lo
relacionado con el control borroso se plasma en la sección 2.2.

Para optimizar la respuesta del sistema, tanto en el seguimiento de la con-
signa como en el rechazo de las perturbaciones, se incorpora un algoritmo
genético. Dependiendo del tipo de planta a controlar, el algoritmo genéti-
co sintonizará de forma más fina algunos parámetros del sistema, pudiendo
actuar sobre las ganancias del Controlador Borroso y/o los pesos de la red
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neuronal del Controlador Inverso. Los conceptos vinculados con los algorit-
mos genéticos son tratados en el capítulo 2, sección 2.4. En cuanto al diseño,
en el capítulo 5 se realiza un estudio en profundidad sobre los parámetros que
hay que tener en cuenta a la hora de sintonizar el algorimo genético para que
encuentre valores óptimos de las ganancias del controlador borroso. En el ca-
pítulo 8, sección 8.3.6, se realiza el estudio cuando el algoritmo genético debe
sintonizar los pesos de la red neuronal.

Sección 1.5

Organización

Esta memoria de tesis está organizada como sigue. En este capítulo 1 se
ha explicado la motivación que ha promovido el desarrollo de este trabajo, en
base al problema objeto de estudio, y los objetivos que se persiguen en esta
investigación. Además, se presentó y explicó el esquema de bloques del sistema
de control objeto de desarrollo y la metodología de diseño propuesta.

En el siguiente capítulo 2 se exponen los fundamentos de algunos campos
de conocimiento que entran a formar parte de la estructura y metodología
propuesta. El control con redes neuronales, los controladores borrosos, el mo-
delado de la planta y los algoritmos genéticos son los campos de conocimiento
tratados, los cuales serán de gran utilidad y darán soporte metodológico al
siguiente capítulo.

En el capítulo 3 se expone el estado del arte directamente relacionado con
las propuestas desarrolladas en esta tesis. El control inverso, el control Feed
Forward-Feed Back y el control basado en modelo de referencia son las técnicas
tratadas en este capítulo.

La serie dedicada a aplicaciones comienza en el capítulo 4, enfocándose al
control de la velocidad angular de un motor de corriente continua e imán
permanente. Se diseñará tanto el controlador inverso como el controlador de
realimentación, de forma que queden compensadas las incertidumbres de mo-
delado.

En el capítulo 5 se extiende el diseño del controlador borroso, diseñado
en el capítulo anterior, para que, aparte de compensar las incertidumbres de
modelado, pueda corregir y minimizar los efectos debidos a perturbaciones
de carga. Además, se desarrollará un algoritmo genético que se encargará de
sintonizar las ganancias del controlador borroso.

Las plantas lineales son el objetivo del capítulo 6. Se comienza con una
planta de segundo orden, diseñando el controlador inverso y discutiendo cómo
mejorar el comportamiento del sistema controlado. También se estudia su es-
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tabilidad y robustez. Lo mismo se hace para una planta de tercer orden que
al discretizarla se convierte en una planta de fase no mínima, resultando más
dificultoso su control.

Las no linealidades se empiezan a tratar en el capítulo 7. Se comienza con
las no linealidades continuas y suaves. En este caso se trata de un sistema
mecánico masa-resorte no lineal-amortiguador. Se diseña el control inverso y
se comparan los resultados obtenidos con otras técnicas de control. Además,
se incorpora el controlador borroso para los errores de modelado. La segunda
aplicación consiste en el control de nivel de líquido en un tanque cónico, tra-
tándose de un proceso que ofrece fuertes no linealidades continuas. Se diseña
el control inverso para dos tanques y se comparan los resultados con otras
estrategias de control. Además, para uno de los tanques, se diseña un contro-
lador predictivo no lineal para realizar una comparativa adicional. También se
estudia la estabilidad y robustez del sistema final.

Una aplicación de sistema con no linealidad discontinua es tratada en el
capítulo 8. Se trata de la zona muerta que aparece en muchos procesos. Se
aplica el control inverso a dos casos y se comparan las prestaciones con otras
técnicas propuestas en la literatura. Para el primer ejemplo se hace uso de un
algoritmo genético para sintonizar de forma más fina a la red neuronal. Como
en los capítulos anteriores se observa la estabilidad y robustez del sistema.

En el capítulo 9, se trata el caso del control de convertidores reductores
conmutados DC/DC —Direct Current (DC). Estos circuitos son no lineales y
variantes en el tiempo, pero se puede analizar y realizar el diseño a partir de
un modelo promedio. Se aplica el control inverso a un ejemplo de convertidor,
al que se le han aplicado diferentes estrategias de control, y se diseña además
el controlador borroso para el rechazo de las perturbaciones de carga. Como
siempre, se hace un estudio de la estabilidad y robustez del sistema resultante.

Para finalizar, un resumen de las conclusiones y líneas futuras cierra la
memoria.

1.5. Organización 11



Capítulo

2

Fundamentos

Una vez que en el capítulo anterior se centró al lector sobre la problemática
a resolver, en este capítulo se expondrán algunos campos de conocimiento que
entran a formar parte de la estructura y metodología propuesta. Debido a que
el controlador FF se implementará mediante una red neuronal, se comienza
explicando lo que es una red neuronal y de los tipos más comunes, para dar a
continuación una visión sobre el control neuronal. Posteriormente, se abarca
el campo relativo al control borroso, incluyendo conceptos de lógica borrosa,
debido a que el controlador FB se implementará como controlador borroso. Se
sigue explicando conceptos del modelado, centrándonos en el modelo Takagi-
Sugeno y en la técnica de modelado por agrupamiento borroso, ya que de esta
forma es como se obtendrá el modelo de la planta para posteriormente diseñar
el controlador FF. El último campo de interés es el de los algoritmos genéticos
ya que en este trabajo serán los encargados de entrenar al controlador FF y
FB cuando sea necesario.

Los conceptos aquí mostrados son de gran utilidad y dan soporte metodo-
lógico al siguiente capítulo, en el que se expondrá el estado del arte.

El capítulo está organizado como sigue. En la siguiente sección 2.1, se abor-
da el control con redes neuronales. Los controladores borrosos son el objeto
de estudio en la sección 2.2. El modelado de la planta se expone en la sec-
ción 2.3, incidiendo en la identificación borrosa y explicando el algoritmo de
Gustafson-Kessel. Para finalizar, en la sección 2.4, se abordan los algoritmos
genéticos, explicando los conceptos relacionados con esta temática y los ope-
radores involucrados que más frecuentemente se utilizan.
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Sección 2.1

Control con redes neuronales

Debido a que el controlador inverso será implementado mediante redes neu-
ronales, en esta sección se hará una breve descripción de lo que son y de los
tipos que serán usados en esta tesis, para posteriormente describir dos métodos
de control directamente relacionados con el esquema de control final. No se
trata de hacer una descripción exhaustiva de las redes neuronales sino de los
principios básicos. Existe una amplia bibliografía especializada sobre el tema
que se puede consultar [1–5].

2.1.1. Introducción

El control de sistemas no lineales es un área importante de aplicación de
las redes neuronales, aunque también se pueden aplicar a sistemas lineales. El
problema del control con redes neuronales se puede enfocar de dos formas:

1. Métodos de diseño directo: significa que el controlador es una red neu-
ronal que debe ser entrenada. Esta solución es ventajosa cuando la pla-
taforma disponible en tiempo real impide soluciones complicadas.

2. Métodos de diseño indirecto: en este caso el diseño está basado en un
modelo de red neuronal del sistema a ser controlado, de modo que el
controlador no es una red neuronal.

El entrenamiento de la red neuronal se puede ver como un problema de op-
timización no lineal, en el que se intenta encontrar una representación óptima
de la red neuronal para minimizar una función objetivo.

Para esta tesis se ha escogido el método de diseño directo, optando por una
solución simple y realizando el entrenamiento de la red offline.

2.1.2. Modelo de la neurona artificial

Se denomina neurona a un dispositivo simple de cálculo que a partir de un
vector de entrada proporciona una única respuesta o salida. Los elementos que
constituyen a una neurona i son los siguientes:

Entradas xj(t): procedentes de un sensor o de otra neurona.

Pesos sinápticos wij : representan la intensidad de interacción entre cada
neurona presináptica j y la postsináptica i.
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Regla de propagación: proporciona el valor del potencial postsináptico,
hi(t), de la neurona i en función de sus pesos y entradas. La función
más habitual es de tipo lineal, que se basa en la suma ponderada de las
entradas con los pesos sinápticos (2.1).

hi(t) =
∑

j

wij · xj(t) (2.1)

Función de activación: proporciona el estado de activación actual, ai(t),
en función del estado de activación anterior y de su potencial postsináp-
tico actual. Sin embargo, en muchos modelos se considera que el estado
actual de la neurona no depende de su estado anterior. Las funciones
de activación más empleadas son la identidad, escalón, lineal a tramos,
sigmoidea, gaussiana y sinusoidal.

Función de salida: proporciona la salida actual, yi(t), en función de su
estado de activación. Frecuentemente la función de salida es la identidad,
yi(t) = ai(t).

Con frecuencia se añade al conjunto de pesos de la neurona un parámetro
adicional bi, que se puede denominar polarización (bias) o umbral (threshold),
y que se resta del potencial postsináptico. Por lo tanto, el modelo de neurona
estándar (figura 2.1) queda definido en (2.2).

Figura 2.1: Modelo de neurona estándar.

yi(t) = fi

(

∑

j

wij · xj(t)− bi

)

(2.2)

Se denomina arquitectura a la topología de conexionado de una red neuronal.
En un sistema neuronal artificial los nodos se conectan por medio de sinapsis,
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determinando el comportamiento de la red. En general, las neuronas se suelen
agrupar en unidades estructurales que se denominan capas.

Cuando se construye un sistema neuronal, se parte de una determinada ar-
quitectura de red, estableciéndose habitualmente los pesos sinápticos iniciales
de forma aleatoria. Para que la red resulte operativa es necesario entrenarla,
constituyendo el aprendizaje, el cual se puede llevar a cabo modificando los
pesos sinápticos o la arquitectura de la red.

No se hará una descripción de los algoritmos existentes para el entrena-
miento de las redes neuronales, ya que no serán aplicados en el trabajo que se
presenta en esta tesis.

2.1.3. Tipos de redes neuronales artificiales

Dependiendo del modelo de neurona concreto que se utilice, de la arquitec-
tura de conexión y del algoritmo de aprendizaje, surgirán distintos tipos de
redes neuronales. A continuación se presenta la descripción de las redes neu-
ronales que tendrán relación con las usadas en esta tesis para implementar al
controlador FF. Para una descripción detallada del resto de redes neuronales
puede consultar las referencias [2, 3].

Red neuronal lineal adaptativa

La red neuronal lineal adaptativa —ADAptive LInear NEuron (ADALINE)—
es un modelo unidireccional, compuesta por una capa sensorial o de entrada,
con n neuronas, y otra capa de salida, con m neuronas. La salida se puede
expresar como en (2.3).

yi(t) = f

(

n
∑

j=1

wij · xj(t) + bi

)

, 1 ≤ i ≤ m (2.3)

Las neuronas de entrada no realizan ningún cómputo y la función de acti-
vación de las neuronas de la capa de salida es de respuesta lineal, es decir, la
función de activación es la identidad: yi(t) = hi(t).

Perceptrón multicapa

Un perceptrón multicapa —Multi-Layer Perceptron (MLP)— se obtiene al
añadir capas intermedias (figura 2.2). La estructura más común es la que tiene
una capa oculta, con funciones de activación de tipo sigmoideo y neuronas de
salida lineales, constituyendo un aproximador universal de funciones.
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Figura 2.2: Perceptrón multicapa.

Redes de neuronas recurrentes

Las redes de neuronas recurrentes se caracterizan porque pueden aparecer en
la red conexiones de una neurona a ella misma, conexiones entre neuronas de
una misma capa o conexiones de las neuronas de una capa a la capa anterior.

2.1.4. Control neuronal con modelo de referencia

En este esquema (figura 2.3), el funcionamiento deseado del sistema en lazo
cerrado se especifica a través de un modelo de referencia. El sistema de con-
trol intenta hacer que la salida de la planta, yp(t), coincida con la salida del
modelo de referencia, ym(t). El error en esta estructura se utiliza como señal
de entrenamiento de la red que actúa como controlador.

Red

Neuronal
Planta

Modelo de

referencia

Figura 2.3: Control con modelo de referencia.

2.1.5. Control neuronal inverso directo

Cuando las redes neuronales fueron propuestas originalmente para controlar
sistemas no lineales desconocidos, uno de los primeros métodos fue entrenar a
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la red neuronal para actuar como el inverso del sistema y usarla como contro-
lador. Aunque en la sección 3.1 se explicará lo relativo al control inverso, aquí
se aplica al caso en el que el controlador es una red neuronal. Se asume que la
planta puede ser descrita mediante la ecuación (2.4).

y(k + 1) = g
[

y(k), ..., y(k − n+ 1), u(k), ..., u(k −m)
]

(2.4)

La función g, que representa al modelo directo de la planta, debe ser inverti-
ble y debido a ello se puede obtener el modelo inverso y la red generar la señal
de control más reciente û(k) según se expresa en (2.5). Si la red representa el
inverso exacto, la señal de control generada û(k) llevará a la salida del sistema
en el instante (k + 1) al valor de la consigna en ese instante (figura 2.4).

û(k) = ĝ−1
[

y(k + 1), ..., y(k − n+ 1), u(k − 1), ..., u(k −m)
]

(2.5)

Planta
RED NEURONAL

Modelo inverso

Figura 2.4: Control inverso directo.

Hay dos técnicas para establecer el modelo inverso: método offline conocido
como entrenamiento general y método online llamado entrenamiento especia-
lizado. Aquí no se dará una explicación de estos métodos puesto que no serán
de aplicación en el trabajo presentado. Para una descripción detallada puede
consultar la referencia [4].

Sección 2.2

Controladores borrosos

La lógica borrosa o lógica difusa (fuzzy logic) es una rama de la inteligen-
cia artificial que se funda en el concepto de que todo es cuestión de grado,
permitiendo describir y gobernar a un sistema por medio de reglas de sentido
común. La lógica borrosa se fundamenta en los denominados conjuntos borro-
sos (fuzzy sets), los cuales fueron introducidos por primera vez en 1965 [6].
Teniendo en cuenta que tanto el controlador de realimentación como el mode-
lado de la planta se basarán en la lógica borrosa, en este apartado se tratará
esta temática.
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2.2.1. Los conjuntos borrosos

Sea X un universo de discurso, del cual A es un subconjunto, es decir:
A ⊆ X. En teoría clásica de conjuntos cualquier elemento x perteneciente a
X pertenece o no pertenece al subconjunto A, sin que exista ninguna otra
posibilidad al margen de estas dos. La función de pertenencia va a indicar
de forma numérica si un elemento x pertenece o no a un subconjunto A,
asignando a cada elemento x del universo de discurso un 0 si no pertenece o
un 1 si pertenece. La función de pertenencia se representa de la forma (2.6),
siendo µA(x) el grado de pertenencia del elemento x al conjunto A.

µA(x) =

{

0, si x /∈ A
1, si x ∈ A

}

(2.6)

La mayoría de los fenómenos que encontramos cada día son imprecisos, es
decir, tienen implícito un cierto grado de borrosidad en la descripción de su
naturaleza. Así el conjunto “Personas altas” es un conjunto borroso, puesto que
los elementos que lo integran no están definidos con exactitud, es decir, existen
elementos de los cuales no podemos decir que pertenecen o no pertenecen al
conjunto de forma rotunda.

En la lógica borrosa el grado de pertenencia puede tomar todos los valores
reales comprendidos en el intervalo [0, 1]. Por ejemplo, sea X=Altura normal
de una persona adulta el universo de discurso donde se definen tres conjuntos
borrosos: A=baja, B=mediana y C=alta (figura 2.5). Según las funciones de
pertenencia asignadas, hay regiones en las que se considera baja y mediana a
la vez, entre 1.6 m y 1.7 m, o mediana y alta, entre 1.8 m y 1.9 m.

1.4 1.5 1.6 1.7 1.8 1.9 2.0 2.1 2.2

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1.0
A B C

Figura 2.5: Ejemplo de conjuntos borrosos.

La mayoría de las veces, la asignación de las funciones de pertenencia se
basa en la experiencia. En general, es preferible usar funciones de pertenencia
simples, ya que simplifican muchos cálculos y no se pierde exactitud, debido a
que precisamente se está definiendo un concepto borroso.
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Los conjuntos borrosos se pueden operar entre sí del mismo modo que los
conjuntos clásicos. Si tenemos dos conjuntos borrosos A ⊂ X y B ⊂ Y ,
y un par (x, y) ∈ X × Y , el conectivo y (and) se puede implementar me-
diante la relación borrosa µAND(x, y) = min

(

µA(x), µB(y)
)

, o mediante cual-
quier t-norma. El conectivo o (or) se define habitualmente como la relación
µOR(x, y) = max

(

µA(x), µB(y)
)

, o mediante cualquier s-norma.
El operador de implicación entonces (then) puede definirse de muchas ma-

neras en base a t-normas y s-normas. Dos ejemplos de las más usadas son el
mínimo de Mamdani [7] y el producto de Larsen [8].

2.2.2. Estructura de un controlador borroso

El control borroso —Fuzzy Control (FC)— es una rama importante de la
teoría de conjuntos borrosos, constituyendo una aplicación a la automatización
de procesos y pudiéndose considerar como una clase independiente y a su vez
como una variedad de controladores no lineales.

Un controlador borroso típicamente infiere los consecuentes de un conjunto
más o menos grande de reglas simples, pudiéndose realizar en paralelo este
proceso de razonamiento, lo que permite que incluso controladores relativa-
mente complejos puedan realizar la inferencia borrosa en un tiempo de cálculo
mínimo. Hay que señalar que la aplicación de la lógica borrosa en el control de
procesos no está en absoluto reñida con el empleo de otras técnicas de control
convencionales.

La estructura típica de un controlador borroso se muestra en la figura 2.6
y consta de los bloques necesarios para llevar a cabo el razonamiento borroso.
A continuación se describe la función de cada bloque.

BASE DE CONOCIMIENTO

Base de reglas Base de datos

Entradas Salidas

Borrosificación
Motor de

inferencia Desborrosificación
Pre-

Procesamiento

Post-

Procesamiento

Figura 2.6: Estructura típica de un controlador borroso.
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Pre-Procesamiento

Su misión es acondicionar las señales antes de entrar en el sistema borroso.
Algunos ejemplos de pre-procesamiento son: muestreo y cuantificación, nor-
malización, derivación y/o integración, sintonía de parámetros y filtrado.

Borrosificación

En la borrosificación (fuzzyfication) se recogen los valores reales (crisp) en-
tregados por la etapa de pre-procesamiento y se asignan grados de pertenencia
a cada entrada y para cada conjunto borroso.

Base de conocimiento

La base de conocimiento está formada por la base de reglas y la base de
datos, la cual contiene la información sobre las funciones de pertenencia de las
variables de entrada y de salida.

Si un problema puede ser resuelto en términos de razonamiento aproxima-
do, un experto podrá transmitir sus conocimientos mediante un conjunto de
reglas de la forma (2.7), siendo Xi las entradas, Ui las salidas, A los conjuntos
borrosos de las entradas y B los conjuntos borrosos de las salidas. La base de
reglas de la forma (2.7) es la de tipo Mamdani, porque fue él quien las usó en
el primer controlador borroso [7].

if
(

X1 is Aj,X1

)

and . . . and
(

Xn is Aj,Xn

)

then
(

U1 is Bj,U1

)

and . . . and
(

Um is Bj,Um

)

}

(2.7)

Una forma alternativa de la base de reglas es la de tipo Tagaki-Sugeno
(2.8), en la que los consecuentes de cada regla son funciones arbitrarias, fj,Uk

,
generalmente lineales, del espacio de entrada.

if
(

X1 is Aj,X1

)

and . . . and
(

Xn is Aj,Xn

)

then
(

U1 is fj,U1
(X1, . . . , Xn)

)

and . . .

. . . and
(

Um is fj,Um
(X1, . . . , Xn)

)











(2.8)

Motor de inferencia

La inferencia da lugar a un conjunto borroso de salida por cada regla, de-
terminándose primero la función de pertenencia de los antecedentes y poste-
riormente la de los consecuentes. Para la función de pertenencia de los ante-
cedentes, hay que elegir entre las t-normas y las s-normas disponibles para
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el conectivo and y or, respectivamente. Para el conectivo and se suele usar el
método del mínimo y el método del producto. Para la función de pertenencia
de los consecuentes, hay que aplicar algún método que evalúe el operador de
implicación then, siendo el mínimo de Mamdani y el producto de Larsen los
más usados. Por ejemplo, sea un controlador borroso con dos entradas, X1 y
X2, y tres conjuntos borrosos definidos para cada entrada, {A1, A2, A3} para
X1 y {A4, A5, A6} para X2, tal como muestra la figura 2.7. Sea X1 = −0.2
y X2 = 0.4 y la regla: “if

(

X1 is A1

)

and
(

X2 is A5

)

then . . . “. El grado de
pertenencia obtenido para cada entrada es: µA1

(X1) = 0.2 y µA5
(X2) = 0.6

(figura 2.7).

A1 A2 A3

A4 A5 A6

Figura 2.7: Grados de pertenencia en el antecedente.

Por el método del mínimo se obtendría el valor α = 0.2 y por el método
del producto el valor α = 0.12. Si los conjuntos borrosos para la variable de
salida son los mostrados en línea discontinua en la figura 2.8 y la regla es “if
(

X1 is A1

)

and
(

X2 is A5

)

then U is B1”, por el método de Mamdani se
obtendría el conjunto borroso de la figura 2.8 (para α = 0.2). El método de
Larsen generaría un conjunto borroso producto de α y µB1

(U).
Lo normal es que exista más de una regla, por lo que es necesario realizar la

operación de agregación de los conjuntos borrosos obtenidos para cada regla.
Los métodos de agregación más usados en control son el máximo, la suma y el
producto, los cuales realizan dichas operaciones en cada punto para todos los
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B1 B2 B3

Figura 2.8: Implicación de Mamdani.

conjuntos borrosos. Por ejemplo, si el sistema anterior consta de dos reglas,
dadas en (2.9), después de aplicar la agregación por el método del máximo, se
obtendría el conjunto borroso mostrado en la figura 2.9.

if
(

X1 is A1

)

and
(

X2 is A5

)

then
(

U is B1

)

if
(

X1 is A2

)

and
(

X2 is A6

)

then
(

U is B2

)

}

(2.9)

Los métodos de inferencia más conocidos y usados en la práctica, utilizando
la base de reglas tipo Mamdani, son:

1. Método de Mamdani (mínimo-máximo): se utiliza el método mínimo
para la implicación y en la agregación usa el método máximo.

2. Método de Larsen (producto-máximo o producto-suma): se utiliza el mé-
todo producto para la implicación y en la agregación usa el método
máximo o suma.

Desborrosificación

La desborrosificación (defuzzification) convierte el conjunto borroso obteni-
do a la salida del proceso de inferencia en un valor concreto (crisp). Existen
diferentes estrategias de desborrosificación, no habiendo ningún procedimiento
sistemático para su elección. En la práctica, las más usada es la del centro de
gravedad —Centre Of Gravity (COG)—, en la que la salida es la abscisa que
coincide con el centro gravedad del conjunto borroso. Este es el más eficiente
de todos los métodos, ya que proporciona variaciones suaves y continuas de la
señal de control.
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B1 B2 B3A1 A2 A3

A4 A5 A6

B1 B2 B3

A1 A2 A3

A4 A5 A6

B1 B2 B3

Máximo

Figura 2.9: Conjunto borroso por el método del máximo.
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Post-Procesamiento

Acondiciona las señales de salida del controlador borroso al proceso físico.
Algunos ejemplos son: desnormalización o escalado, integración de la señal de
salida y sintonía de parámetros.

2.2.3. Proceso en Takagi-Sugeno

Para la base de reglas tipo Takagi-Sugeno, en el proceso de agregación se
incluyen los consecuentes de cada regla en el universo de discurso final y en la
desborrosificación los métodos más usados son:

1. Método de la media ponderada (weighted average, wtaver): el valor de
la salida y se calcula según (2.10).

y =

∑

ωi · yi
∑

ωi
(2.10)

2. Método de la suma ponderada (weighted sum, wtsum): la salida y viene
dada por (2.11).

y =
∑

ωi · yi (2.11)

En las expresiones (2.10) y (2.11), yi es el valor de y para la regla i, siendo ωi

el peso de yi. Por ejemplo, en la figura 2.10 se observa el caso de las tres reglas
dadas en (2.12). Aquí el consecuente es yi = bi, siendo bi el número de la regla.
Usando el método del mínimo para la implicación: ω1 = 0 (ya que no se activa
la regla R1), ω2 = 0.24 y ω3 = 0.76. En la agregación aparecen los consecuentes
de las reglas R2 y R3, es decir, y2 = 2 e y3 = 3. En la desborrosificación, con
el método wtaver, se obtiene el valor final y = 2.76, calculado en (2.13).

R1 : If y(k − 1) is A11 and y(k − 2) is A12 and

and u(k − 1) is A13 then y(k) = 1

R2 : If y(k − 1) is A21 and y(k − 2) is A22 and

and u(k − 1) is A23 then y(k) = 2

R3 : If y(k − 1) is A31 and y(k − 2) is A32 and

and u(k − 1) is A33 then y(k) = 3







































(2.12)

y =
ω2 · y2 + ω3 · y3

ω2 + ω3
=

0.24 · 2 + 0.76 · 3
0.24 + 0.76

= 2.76 (2.13)
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Figura 2.10: Ejemplo con reglas Takagi-Sugeno.

2.2.4. PID borroso

La mayoría de los trabajos de investigación sobre controladores Proporcio-
nal Integral Derivativo —Proportional Integral Derivative (PID)— borrosos se
enfocan hacia los controladores de dos entradas propuestos por Mamdani [7],
de forma que las primeras aplicaciones fueron con estructuras PI borrosas.
La determinación de la estructura del controlador borroso y la sintonización
del sistema es la tarea más dura, pero es el problema fundamental para unas
prestaciones óptimas. En la mayoría de los casos, los procedimientos de prue-
ba y error con simulación mediante algún software es el método que aplica el
diseñador para la sintonización del controlador borroso.

El primer nivel de sintonización es la determinación de la base de conoci-
miento del sistema, esto incluye la estructura PID borrosa, la base de reglas,
las funciones de pertenencia de los antecedentes y consecuentes y su distri-
bución, el mecanismo de inferencia y la estrategia de desborrosificación. El
segundo nivel es la sintonización de los factores de escala y otras ganancias
usadas en la construcción de la estructura.

Además de la estructura del tipo PI de Mamdani, se han desarrollado otras
estructuras, siendo los controladores PID borrosos prácticos más simples los
mostrados en la tabla 2.1, donde e es el error.

2.2.5. PI borroso

Dentro de las estructuras PID borrosas prácticas, este trabajo se centrará
en las estructuras que implementan al PI. Con ello se simplificará la base de
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Tabla 2.1: Estructuras PID borrosas prácticas

Entradas Tipo

e P

e, de/dt PD

e PI

e, de/dt PI

e PID

e, de/dt PID

e, de/dt, d2e/dt2 PID

conocimiento y como consecuencia el hardware necesario.
La respuesta del PI clásico ideal en tiempo continuo es la dada en (2.14),

siendo KP la constante proporcional, KI la constante integral, e(t) el error y
u(t) la señal de control.

u(t) = KP · e(t) +KI ·
∫

e(t) dt (2.14)

En (2.14) las entradas son el error y la integral del error. Sin embargo, la
experiencia dicta que es más difícil escribir las reglas para la acción integral,
además de los problemas debidos al efecto windup del integrador. Por lo tanto,
para un controlador PI borroso se propone como solución que las entradas sean
el error y su derivada y la salida la derivada de la señal de control, tal como
se expresa en (2.15). Para obtener la señal de control basta con realizar la
integral a la salida. La figura 2.11 muestra la estructura propuesta para el
controlador PI borroso y es la que se usará en esta tesis.

du(t)

dt
= KP · de(t)

dt
+KI · e(t) (2.15)

Figura 2.11: Estructura del PI borroso.
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La salida del controlador de la figura 2.11 es la dada en (2.16), siendo en
general f una función no lineal.

uf (t) = Gu ·
∫

f
(

e(t) ·Ge,
de(t)

dt
·Gde

)

(2.16)

Sección 2.3

Modelado de la planta

Para el diseño del controlador inverso es necesario disponer de un modelo
de la planta. Dicho modelo deberá estar expresado en forma de ecuaciones en
diferencias que definirán el comportamiento del proceso. En esta sección se
describirá la opción que se ha elegido para conseguirlo.

2.3.1. Introducción

El modelado es un paso previo imprescindible en el diseño de sistemas de
control y para obtenerlo existen dos métodos:

1. Modelado teórico: realizado de forma analítica, planteando las ecuacio-
nes necesarias. El problema de este enfoque es que se requiere un buen
conocimiento del proceso.

2. Identificación del sistema: método experimental que permite obtener el
modelo a partir de datos reales recogidos de la planta bajo estudio. Este
enfoque resulta generalmente el más directo y el que permite obtener el
modelo a más corto plazo.

Para tratar de modelar sistemas complejos, se puede recurrir a su descom-
posición en un conjunto más o menos grande de submodelos que tienen un
rango de validez limitado y que se denominan modelos locales. El modelo glo-
bal del sistema se obtendrá a través de la integración de los modelos locales,
utilizando alguna técnica que permita la selección del modelo local en función
de la situación en la que se encuentra el sistema. Con este enfoque se dispone
de una técnica simple e intuitiva para el modelado de procesos complejos. Uno
de los problemas que surgen a la hora de utilizar esta técnica es la elección
del número de modelos locales y la identificación de los distintos parámetros
de los modelos locales utilizados. Una de las alternativas es la utilización de
datos experimentales y utilizar algún método basado en algoritmos genéticos,
redes neuronales, plantillas o técnicas de agrupamiento (clustering).
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Hay sistemas que si se excitan con las mismas variables de entrada en dos
instantes diferentes, no producen las mismas respuestas. Aparece, pues, la
necesidad de considerar la existencia de sistemas de parámetros variables con
el tiempo. Este hecho introduce dos importantes variantes en la identificación
del proceso a llevar a cabo:

1. Fuera de línea (offline): cuando se tiene la seguridad de que no se van
a producir cambios a lo largo del tiempo en los parámetros del modelo
considerado y es suficiente un modelo simple que sea capaz de reproducir
con fidelidad algunas de las características esenciales del proceso.

2. En línea (online): cuando se desea reproducir más fielmente el compor-
tamiento del proceso.

La consideración de una u otra posibilidad determina la necesidad de aplicar
unas u otras teorías y algoritmos de identificación. Para una información más
detallada puede consultar bibliografía existente sobre este tema, como por
ejemplo [9–11].

Esta tesis se centrará únicamente en el control de plantas invariantes en
el tiempo o de plantas variantes en el tiempo de las que se pueda identificar
un modelo promediado. Por ello, se optará por el método de identificación
fuera de línea y la técnica de agrupamiento borroso (fuzzy clustering), apli-
cando el algoritmo de Gustafson-Kessel [12] modificado [13]. La elección del
agrupamiento borroso como método de identificación es debido a que los algo-
ritmos de agrupamiento borroso son los más adecuados para la identificación
borrosa [14].

2.3.2. Modelo borroso Takagi-Sugeno

Para la aproximación de una gran clase de sistemas no lineales, Takagi y
Sugeno introdujeron en 1985 un modelo borroso basado en reglas [15]. La iden-
tificación usando modelos borrosos Takagi-Sugeno es una herramienta efectiva
para la aproximación de sistemas dinámicos no lineales basada en la informa-
ción suministrada por los datos de entrada-salida, mediante la interpolación
de modelos locales lineales. Este modelo consiste en reglas de la forma (2.17),
donde x es la variable de entrada (el antecedente), yi es la variable de salida
(el consecuente), Ri es la regla i-ésima, K es el número de reglas y Ai es el
conjunto borroso del antecedente de la regla i-ésima. El antecedente se suele
expresar como una combinación de proposiciones de la forma (2.18).

Ri : If x is Ai then yi = fi(x), i = 1, 2, ...,K (2.17)
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Ri : If x1 is Ai1 and x2 is Ai2 and ... and xP is AiP

then yi = fi(x), i = 1, 2, ...,K

}

(2.18)

Las funciones del consecuente fi tienen una estructura que permanece igual
en todas las reglas y sólo varían los parámetros de esta. Una forma simple
y útil en la práctica es la lineal afín, yi = aTi · x + bi, dando lugar a reglas
con consecuentes que se pueden expresar de manera sencilla en forma de un
modelo lineal de primer orden (2.19), llamado modelo Takagi-Sugeno afín,
cuyas propiedades las investigó Rovatti [16].

Ri : If x is Ai then yi = aTi · x+ bi, i = 1, 2, ...,K (2.19)

Cuando ai = 0, los consecuentes en (2.19) son funciones constantes, obte-
niéndose el modelo Singleton (2.20).

Ri : If x is Ai then yi = bi, i = 1, 2, ...,K (2.20)

2.3.3. Agrupamiento borroso: Gustafson-Kessel

El agrupamiento borroso (fuzzy clustering) es una herramienta que se pue-
de usar para obtener de forma simultánea las funciones de pertenencia del
antecedente con los modelos lineales locales del consecuente.

Los datos son organizados en una matriz Z por concatenación de una matriz
que contiene los regresores y un vector que contiene la información de los
regresandos. Por ejemplo, un sistema de la forma (2.21), al que se le hicieron
N medidas, es organizado en la matriz Z (2.22), donde los regresores estarían
constituidos por las cuatro primeras filas y el regresando por la fila última. El
vector en la k-ésima columna de la matriz Z será denotado como zk y contiene
la información completa del sistema en el instante k.

y(k) = F
(

y(k − 1), y(k − 2), u(k − 1), u(k − 2)
)

(2.21)

Z =













y(2) y(3) · · · y(N − 1)
y(1) y(2) · · · y(N − 2)
u(2) u(3) · · · u(N − 1)
u(1) u(2) · · · u(N − 2)
y(3) y(4) · · · y(N)













(2.22)

La mayoría de los algoritmos de agrupamiento borroso están basados en la
optimización de la función objetivo c-means (2.23).

J(Z;U ;V ) =
c
∑

i=1

N
∑

k=1

(µik)
m||zk − vi||2A (2.23)
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En (2.23):

Datos que deben ser clasificados: Z = {z1, z2, . . . , zN}.

Matriz de partición borrosa de Z: U = [µik].

Vector de centroides a determinar: V = [v1, v2, . . . , vc].

Grado de pertenencia de cada dato zk al centro del prototipo de clúster1

vi: µik.

Norma2, de la distancia del producto interno3 al cuadrado, determinada
por la elección de la matriz A (2.24).

D2
ik A = ||zk − vi||2A = (zk − vi)

T ·A · (zk − vi) (2.24)

Exponente que determina la borrosidad de las clases resultantes (cuanto
mayor es m, más borrosos son los conjuntos identificados): m ∈ (1,∞).

El valor de la función de coste (2.23) es una medida ponderada del error
cuadrático que se comete al representar las c clases por los prototipos vi. La
minimización de (2.23) es un problema de optimización no lineal que puede ser
resuelto de muchas formas, pero la más habitual es la conocida como algoritmo
Fuzzy C-means. El problema más importante de este algoritmo es que las
clases identificadas tienen forma hiper-elipsoidal, cuando lo deseable para una
posterior aplicación a control es que dichas clases tengan una estructura afín
o lineal. Existen muchas extensiones y modificaciones al algoritmo Fuzzy C-
means que pueden ser clasificados en tres grandes grupos:

Algoritmos que utilizan una medida de la distancia adaptativa, es decir,
una norma diferente para cada clase. Esto posibilita la detección de clases
de datos con estructuras, tamaños y formas, diferentes.

Algoritmos basados en prototipos lineales, con la norma constante y
prototipos variables.

Algoritmos basados en prototipos no lineales. Este tipo de algoritmos no
tienen aplicación al caso de identificación de modelos locales lineales.

1El término clúster es la castellanización del término en inglés cluster, el cual significa en
su traducción literal al castellano: racimo, conjunto, grupo o cúmulo. En este documento se
usará clúster.

2El operador norma determina la longitud de un vector.
3También conocido como producto escalar o producto punto.
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El algoritmo de Gustafson-Kessel es un algoritmo que emplea una norma
de distancia adaptativa y se suele usar para la obtención de modelos borro-
sos, detectando clústers de diferentes contornos geométricos en un conjunto
de datos, dado que las clases hiper-elipsoidales que busca detectan de forma
bastante correcta los comportamientos cuasi-lineales de los diversos regímenes
de funcionamiento. El algoritmo de Gustafson-Kessel extiende el algoritmo
básico Fuzzy C-means eligiendo una norma diferente Ai para cada clase (2.25)
en lugar de la A constante (2.24).

D2
ik Ai

= ||zk − vi||2Ai
= (zk − vi)

T ·Ai · (zk − vi) (2.25)

Para obtener una solución viable, Ai debe ser limitada de alguna forma,
siendo la más habitual fijar su determinante, lo que es equivalente a optimizar
la forma de la clase manteniendo su volumen constante (2.26), con ρi constante
para cada clase.

|Ai| = ρi, ρ > 0 (2.26)

Si Fi (2.27) es la matriz de covarianzas4 de la clase i, la expresión que se
obtiene con los multiplicadores de Lagrange para Ai está dada en (2.28).

Fi =

∑N
k=1(µik)

m(zk − vi)(zk − vi)
T

∑N
k=1(µik)m

(2.27)

|Ai| = [ρi · det(Fi)]
1/n · F−1

i (2.28)

La sustitución de las ecuaciones (2.27) y (2.28) en (2.25) da una norma de
distancia Mahalanobis [17] entre zk y vi, donde la covarianza es ponderada por
los grados de pertenencia en U . Para la elección de m se aplica lo mismo que en
el caso del algoritmo Fuzzy C-means. Sin conocimiento previo, los volúmenes
de los clústers ρi se fijan en el valor de uno para cada clúster. Una desventaja
del algoritmo Gustafson-Kessel es que debido a la restricción de (2.26), sólo
puede encontrar clústers de volúmenes aproximadamente iguales, siendo el
clúster formado un hiperelipsoide.

Aunque el algoritmo de Gustafson-Kessel detecta los comportamientos cuasi-
lineales bastante bien, presenta problemas numéricos debido a que la matriz
Fi puede llegar a ser singular, y por lo tanto no se puede invertir, de modo que
la matriz Ai (2.28) no puede ser calculada. Esto se produce cuando el número
de muestras de datos es pequeño o cuando los datos dentro de un clúster están

4Matriz que contiene la covarianza, relación o dependencia entre dos variables, entre los
elementos de un vector.
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correlacionados linealmente. Babuška [13,18] propuso una solución a este pro-
blema aplicando una técnica para calcular Fi. Sin embargo, como resultado se
puede obtener un modelo borroso Takagi-Sugeno pobre debido a que cuando
el número de datos en un clúster es demasiado bajo, los clústers tienen poca
relación con la distribución real de los datos. Para resolver estos problemas,
Babuška [13, 18] propuso un algoritmo de Gustafson-Kessel modificado y el
paquete de herramientas (toolbox ) obtenido es el de modelado e identificación
borrosa —Fuzzy Modeling and IDentification (FMID)— [19] para MATLAB R©.

2.3.4. Índice VAF

El índice VAF —Variance Accounted For (VAF)— es a menudo utilizado
para evaluar la calidad de un modelo identificado, mediante la comparación
de la salida verdadera del sistema real con la salida de dicho modelo. El VAF,
en porcentaje, entre dos señales y1 e y2 se calcularía según se indica en (2.29),
donde var es la varianza. De esta forma, dos señales iguales tendrían un VAF
igual al 100%, siendo inferior si las señales difieren.

V AF =

[

1− var(y1 − y2)

var(y1)

]

· 100% (2.29)

Sección 2.4

El algoritmo genético

El algoritmo genético —Genetic Algorithm (GA)— es un algoritmo de bús-
queda y optimización cuyo mecanismo de funcionamiento está basado en el
proceso de evolución natural, es decir, en la resolución de problemas inspirada
en la naturaleza y por lo tanto, parten del principio darwiniano de reproduc-
ción y supervivencia de los individuos más aptos.

En esta tesis se hará uso del algoritmo genético para sintonizar ciertos pará-
metros del controlador borroso y en algunos casos para sintonizar los pesos de
la red neuronal que constituye el controlador inverso. Por ello, en este aparta-
do se introducirán los conceptos relativos al algoritmo genético y su principio
de operación.

2.4.1. Conceptos básicos del algoritmo genético

Los conceptos básicos que se manejan en la teoría del GA son:
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Individuo o cromosoma: un individuo determina una potencial solución
del problema que se pretende resolver mediante el GA.

Gen, locus y alelo: un cromosoma está compuesto por un conjunto de
genes, siendo el locus la posición del gen en el cromosoma y el alelo cada
uno de los valores que puede tomar un gen.

Genotipo y fenotipo: el genotipo es la descripción genética del individuo,
mientras que el fenotipo es la forma en que se expresa el genotipo.

Población: conjunto de individuos con los que se trabaja en el GA.

En líneas generales, la estrategia operativa de un GA consiste en partir
de una población inicial que se evalúa y se obtiene el grado de adaptación
de cada individuo al entorno. A partir de esta situación inicial se realizan
una serie de iteraciones en cada una de las cuales se simula la creación de una
nueva generación de individuos. Este proceso consiste en aplicar los operadores
genéticos de selección, cruce y mutación sobre los individuos, hasta llegar
finalmente a una población que, si el algoritmo converge adecuadamente, estará
compuesta por buenos individuos, siendo el mejor de éstos la solución que
ofrece el algoritmo. Un proceso de los llamados elitistas siempre mantendrá en
la población al mejor individuo alcanzado hasta el momento. La gran utilidad
que tienen los GA como estrategias de resolución de problemas se basa en los
excelentes resultados experimentales que producen.

2.4.2. Representación, tamaño y población inicial

Lo primero que se debe hacer es elegir el tipo de representación que se va a
usar para el cromosoma. En lugar de considerar la representación binaria, que
se ve severamente limitada en varios dominios, se puede tener como cromoso-
ma un vector de números reales. Cualquier cambio en la representación lleva
asociado un cambio en los operadores genéticos y debe permitir que éstos pro-
duzcan individuos válidos y que sean fáciles de evaluar. Para un conocimiento
más detallado sobre esta temática se puede consultar [20, 21].

El tamaño de la población es un parámetro importante. Si el tamaño de la
población es muy grande se realizará una exploración del espacio de búsqueda
más rápida en términos de generaciones, sin embargo, el tiempo necesario para
obtener una nueva generación será mayor, dado que se estarán procesando
individuos innecesarios. Si el tamaño de la población es muy pequeño podría
llegar a darse el caso de que la población converja rápidamente a una solución
que no sea lo suficientemente buena. Existen estudios sobre la influencia del
tamaño de la población como el realizado en [22].
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En cuanto a la población inicial, es la principal fuente de material genético
para el algoritmo y se debe generar de forma que contenga cromosomas que
estén bien dispersos por el espacio de soluciones. Si no se dispone de algún tipo
de información, la manera más simple de cumplir con este objetivo es elegir
cromosomas al azar. Sin embargo, los agrupamientos generados son de muy
baja calidad y lleva demasiadas generaciones al GA llegar a buenas soluciones.

2.4.3. Funciones de evaluación y aptitud

El uso de los conceptos de función de evaluación y función de aptitud se
suelen utilizar como sinónimos. Sin embargo, ambos conceptos son diferentes,
y es conveniente hacer una distinción entre ellos. La función de evaluación, o
función objetivo fi, indica que tan buena es la solución obtenida tras la apli-
cación de un conjunto de parámetros, independientemente de la aplicación de
esta función sobre otro conjunto de parámetros, siendo la función a minimizar
o maximizar. Para un sistema de control la función objetivo puede ser un ín-
dice de funcionamiento que es una medida cuantitativa del funcionamiento de
un sistema. Lo interesante de los índices de funcionamiento es que se puedan
aplicar con facilidad, destacando los siguientes:

1. Integral del cuadrado del error —Integral Square Error (ISE)—:

fISE =

∫ T

0
e2(t) dt (2.30)

2. Integral de la magnitud absoluta del error —Integral of Absolute Error
(IAE)—:

fIAE =

∫ T

0
|e(t)| dt (2.31)

También está la integral del tiempo multiplicada por el error al cuadrado —
Integral of Time multiplied by the Squared Error (ITSE)—, que es una variante
del ISE, y la integral del tiempo multiplicada por el error absoluto —Integral
of Time multiplied by Absolute Error (ITAE)—, que es una variante del IAE.

Por su parte, la función de aptitud (fitness function) Fi, siempre está defi-
nida con respecto al resto de los individuos de la población y nos indica que
tan buena o mala es una solución comparada con el resto de las soluciones
obtenidas hasta el momento, transformando el valor de la función objetivo en
una medida de aptitud relativa (2.32), es decir, la función aptitud nos indica
la probabilidad de supervivencia de un individuo.
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Fi = g
(

fi
)

(2.32)

La evaluación de esta función no debe tener un coste excesivo, pero, por
otra parte, la función aptitud debe discriminar bien la calidad de los indivi-
duos. Al igual que existen diferentes funciones de evaluación, también existen
diferentes funciones de aptitud. Una función de aptitud usada normalmente
en el algoritmo genético es la mostrada en (2.33).

Fi =
fi
f̄

=
fi

∑
fi

N

=
N · fi
∑

fi
(2.33)

2.4.4. Operadores genéticos

Selección

La selección es el primer paso, y una parte fundamental del funcionamiento
del GA, donde se empieza a manipular el material genético de la población
inicial para realizar el proceso de selección de candidatos a reproducirse. Este
proceso de selección suele realizarse de forma probabilística, es decir, aún los
individuos menos aptos tienen una cierta probabilidad de sobrevivir, de forma
que los individuos que tengan un mayor valor de la función de aptitud tendrán
mayor probabilidad de ser seleccionados.

Existen diferentes métodos de selección, siendo los más usuales los métodos
de selección proporcionales, selección por jerarquías y selección por torneo.
Los métodos de selección proporcionales describen a un grupo de esquemas
de selección, originalmente propuesto por Holland [23], en los cuales se eligen
individuos de acuerdo a su contribución de aptitud con respecto al total de
la población. La selección por jerarquías, propuesta por Baker [24], evita la
convergencia prematura de las técnicas de selección proporcional. La selección
mediante torneo, propuesta por Wetzel [25], es similar a la de jerarquías, pero
es computacionalmente más adecuada para implementarse en paralelo. Para
una descripción detallada de los métodos de selección se pueden consultar las
referencias [26–28].

Cruce

Tras realizar la selección se realiza el cruce que consiste en la sustitución de
un conjunto de genes de un padre por los genes correspondientes del otro padre
para generar un nuevo hijo. La forma de realizarlo depende de la representación
elegida para los cromosomas.
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La forma más sencilla de hacer el cruce entre dos individuos es el denominado
cruce en un punto. Esta técnica fue propuesta por Holland [23] y fue muy
popular durante muchos años. Hoy en día, sin embargo, no suele usarse mucho
en la práctica debido a sus inconvenientes. De Jong [29] fue el primero en
implementar un cruce de n puntos, como una generalización del cruce de un
punto. El valor n = 2 es el que minimiza los efectos disruptivos del cruce y de
ahí que sea usado con gran frecuencia.

Mutación

La mutación es un proceso aleatorio donde un alelo de un gen es reemplaza-
do por otro, actuando para recuperar el material genético que podría perderse
a través de la acción de selección y cruce [30]. Cuando la representación no es
binaria, la mutación puede ser llevada a cabo seleccionando de forma aleatoria
el nuevo valor dentro de un rango permitido. Wright [31] y Janikow y Micha-
lewicz [32] demuestran cómo con codificación real se puede tener ventaja de
las tasas de mutación más altas que con codificación binaria. De hecho, Tate
y Smith [33] sostienen que para codificaciones más complejas que la binaria,
las tasas altas de mutación pueden ser deseables y necesarias.

Reinserción

Tras la selección, cruce y mutación de la población de los padres se genera la
población de los hijos cuya aptitud debe ser determinada. Los hijos deben ser
reinsertados en la población de los padres para producir una nueva población,
pudiéndose utilizar alguno de los siguientes esquemas:

Reinserción pura: se reemplaza la población completa por la nueva.

Reinserción uniforme: se genera una nueva población reemplazando de
forma aleatoria a los padres por la descendencia.

Reinserción basada en la aptitud : la nueva población se genera reempla-
zando a los padres menos competentes por la descendencia más apta.

Reinserción por torneo invertido: se utiliza en combinación con el método
de selección por torneo.
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Capítulo

3

Estado del arte

Una vez que en el capítulo anterior se expusieron los fundamentos relativos
a la temática involucrada en esta tesis, en este capítulo se expone el estado del
arte directamente relacionado con las propuestas desarrolladas. Se comienza
con el control inverso, explicando el concepto de inversión y la realizabilidad
de dicho inverso. Se continúa exponiendo diferentes técnicas y algoritmos pa-
ra obtener un inverso aproximado de sistemas de fase mínima y no mínima.
A continuación se trata el control Feed Forward-Feed Back mostrando su es-
tructura y dando una visión sobre el estado del arte de publicaciones actuales
sobre este tema. Como tercer campo se aborda el control basado en modelo
de referencia, explicando su significado y estructuras.

En el siguiente y sucesivos capítulos se comienza la serie de aplicaciones,
llevando lo expuesto hasta ahora al control de plantas con diferentes caracte-
rísticas dinámicas.

El capítulo está organizado como sigue. La sección 3.1 se dedica al control
inverso. Se continúa en la sección 3.2 con el control Feed Forward-Feed Back.
Finalmente, el control basado en modelo de referencia es el que se trata en la
sección 3.3.

Sección 3.1

El control inverso

En el problema del diseño de los sistemas de control, está implícito el concep-
to de inversión. Podría decirse que todos los controladores generan un inverso
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tan exacto como sea posible del proceso, de manera que los controladores
van a diferir unos de otros según la técnica usada para generar este inverso
aproximado.

El control basado en modelo inverso ha sido ampliamente recogido en la
literatura, donde se ha demostrado sus ventajas a la hora de optimizar ciertos
parámetros del sistema controlado, mejorando su rendimiento. En las referen-
cias [34–54] se incluyen numerosos ejemplos ilustrativos de aplicación de la
teoría del inverso.

3.1.1. El concepto de inversión

El concepto de inversión surge cuando se quiere que la salida de una planta
siga a una señal de referencia que se impone al sistema. La correspondencia
entre la entrada u(t) y la salida y(t) de un proceso se puede describir mediante
la relación y(t) = g

(

u(t)
)

, t ∈ ℜ —relación de pertenencia a los números
reales—, siendo g(◦) un operador generalizado y por lo tanto podría ser no
lineal y variante en el tiempo. Según la figura 3.1, si se requiere que la salida
y(t) siga a una señal de referencia arbitraria y acotada r(t), siendo g(◦) estable,
la ley de control debe ser de la forma dada en (3.1).

Figura 3.1: Problema fundamental de inversión.

gc(◦) = g−1(◦) (3.1)

Según (3.1), el controlador gc(◦) debe realizar la operación inversa de la
planta o proceso g(◦), y esta ecuación sintetiza la idea básica de inversión. Sin
embargo, existen razones que hacen físicamente irrealizable este inverso ideal
y, por lo tanto, el controlador implementa un inverso aproximado del proceso.

3.1.2. Realizabilidad del inverso

Los factores que hacen que el controlador gc(◦) de la ecuación (3.1) sea o
no físicamente realizable son:

Estabilidad. En la figura 3.1 se requiere que g−1(◦) sea estable para
que la señal de control u(t) esté acotada.
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Causalidad. El controlador dado en (3.1) debe ser físicamente realizable
y para ello debe ser causal. Por ejemplo, en las plantas con retardo de
transporte el inverso es físicamente irrealizable.

Actuación limitada. Relativo tanto a la amplitud como a la velocidad
máxima de variación de la señal u(t) en los actuadores reales, imposibi-
litando la obtención de un inverso perfecto.

Incertidumbre. Debido a los errores de modelado de la planta, el in-
verso ideal de un modelo no implica un inverso perfecto de la planta
real.

Por ejemplo, considere una planta G(s) y un controlador Gc(s), lineales e
invariantes en el tiempo —Linear Time Invariant (LTI)—, modelados según
(3.2).

Y (s) = G(s) · U(s)
U(s) = Gc(s) ·R(s)

}

(3.2)

La planta se puede expresar de forma genérica tal y como se define en (3.3),
donde:

n ≥ m: como mínimo debe haber el mismo número de polos (n) que de
ceros (m).

td ≥ 0: el tiempo de retardo de transporte es positivo o nulo.

ℜ{pl} < 0: la parte real de los polos debe ser negativa para que la planta
sea estable.

G(s) = K ·
∏m

i=1(s− ci)
∏n

l=1(s− pl)
· e−td·s (3.3)

La inversión ideal se producirá cuando la función de transferencia del con-
trolador sea igual a la inversa de la función de transferencia de la planta:
Gc(s) = G−1(s). Con esta elección, para que la salida de la planta sea igual a
la referencia impuesta al sistema, se tiene que cumplir que:

G(s) sea una descripción perfecta de la planta. Esto no es posible ya que
siempre existirá incertidumbre en dicha descripción.

Gc(s) sea estable y realizable. Será estable si la parte real de los ceros
de G(s) es negativa (ℜ{ci} < 0) y será causal, y por lo tanto realizable,
si el tiempo de retardo es nulo (td = 0) y el número de polos es igual al
de ceros (m = n).
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Por lo tanto, no se podrá conseguir la inversión ideal ya que:

En los sistemas reales un cambio abrupto en la entrada nunca genera un
cambio abrupto en la salida, lo que implica que el número de ceros es
inferior al número de polos (m < n).

En todo sistema real hay un retardo, aunque sea pequeño.

Algunos sistemas tienen ceros fuera de la región de estabilidad.

Aparte de todo lo anterior, una planta real es siempre no lineal, siendo la
descripción lineal una aproximación en una región de operación. Por ejemplo,
la saturación en la entrada de una planta es una no linealidad que siempre
aparece, limitando el rango de la señal de entrada. Por lo tanto, un objetivo
más realista es encontrar un inverso aproximado que sea estable, realizable,
robusto y genere señales de control con límites aceptables.

Según lo discutido hasta aquí, el inverso perfecto no puede ser logrado y es
necesario generar un inverso aproximado, existiendo algunas técnicas genera-
les para encontrarlo. A continuación se describirán algunas de estas técnicas,
basándose en el hecho de que la planta es estable, lo cual es cierto para la ma-
yoría de los procesos industriales. Si el sistema de interés es inestable, se puede
realimentar para estabilizarlo. También se considerará únicamente el caso de
sistemas de una entrada y una salida —Single Input Single Output (SISO)—.

3.1.3. Inversión de sistemas de fase mínima

Si la planta es de fase mínima1, una solución para obtener un inverso aproxi-
mado puede consistir en agregar un filtro, F (s), con la función de transferencia
dada en (3.4), a la inversa teórica de la planta [55].

F (s) =
1

(λ · s+ 1)n
(3.4)

En (3.4), λ y n se eligen de forma que Gc(s) resulte en una función de
transferencia propia. Por ejemplo, si se supone la planta dada en (3.5), el
inverso sería de la forma (3.6), que no es implementable físicamente. Si se
añade a G−1(s) un filtro F (s), con n = 1, quedaría el controlador expresado
en (3.7), que sí es realizable físicamente y será estable si el polo (s = −1/λ)
se sitúa en el semiplano izquierdo del plano S.

G(s) =
5

(8 · s+ 1)
(3.5)

1Un sistema es de fase mínima si todos los ceros se sitúan en el semiplano izquierdo del
plano S o dentro del círculo unidad en el plano Z.
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G−1(s) =
(8 · s+ 1)

5
(3.6)

Gc(s) =
(8 · s+ 1)

5
· 1

(λ · s+ 1)
(3.7)

Si la planta viene especificada de manera discreta, se pueden añadir retardos
puros para construir un controlador causal, de forma que la salida siga a la
entrada con el número de retardos que se hayan incorporado. Por ejemplo, si
se discretiza la planta (3.5), con periodo de muestreo T = 0.1 s, se obtiene
la planta discretizada (3.8), y el controlador podría quedar como el dado en
(3.9). En este caso se ha añadido un retardo (z−1), por lo que la salida seguirá
a la entrada con un retardo de 0.1 s.

G(z) =
0.0621

z − 0.9876
(3.8)

Gc(z) =
z − 0.9876

0.0621
· 1
z

(3.9)

3.1.4. Inversión de sistemas de fase no mínima

Para los sistemas de fase no mínima se complica la inversión de la dinámica,
incluso para sistemas SISO LTI, puesto que los ceros de fase no mínima del sis-
tema original pasan a ser polos inestables en el sistema inverso. Por ejemplo,
en el sistema discreto (3.10), los ceros están en z = 0 y z = −2, constitu-
yendo un sistema de fase no mínima, y su inversa sería inestable, puesto que
contendría un polo fuera del círculo unidad.

G(z) =
z · (z + 2)

z2 − z + 0.75
(3.10)

En el sistema LTI (3.11), Bm (z) es el polinomio del numerador que contiene
a los ceros de fase mínima y Bn (z) el polinomio que contiene a los ceros de
fase no mínima.

G (z) =
B (z)

A (z)
=

Bm (z) ·Bn (z)

A (z)
(3.11)

En la literatura se han propuesto diversos esquemas para construir el inverso
aproximado [42], que se engloban en dos grupos:

Inversión exacta: usa de forma directa el inverso exacto aunque sea ines-
table.

Inversión aproximada: usa una aproximación estable del inverso exacto
inestable.
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El inverso exacto causal del sistema (3.11) es el dado en (3.12).

G̃−1 (z) =
A (z)

zq ·Bm (z) ·Bn (z)
(3.12)

Debido a que el número de raíces del polinomio A (z) no siempre es igual al
número de raíces del producto del polinomio Bm (z) por el polinomio Bn (z),
se requieren q unidades de retardo para asegurar una implementación causal
de G̃−1 (z). Usando (3.12), como el inverso exacto, producirá que la salida
Y (z) (figura 3.1) sea igual a la referencia deseada R (z) con un retardo de q
muestras (3.13).

Y (z) =
1

zq
·R (z) =

1

zq
· N (z)

D (z)
(3.13)

El sistema descrito en (3.13) es internamente inestable cuando G (z) es de
fase no mínima, produciendo que la señal u (t) (figura 3.1) crezca sin acotar.
En algunas aplicaciones se puede producir una señal u (t) útil bajo un intervalo
de tiempo reducido, como consecuencia de que la señal r (t) sea de duración
muy breve o que los ceros de fase no mínima estén muy cercanos al círculo
unidad.

Cuando se necesita una señal u (t) acotada, para cualquier intervalo, algunos
algoritmos de inversión exacta usan las respuestas de la condición inicial de
G (z) y G̃−1 (z), lo que se denomina precarga de la condición inicial [56,57]. De
esta estrategia surgen dos métodos básicos: transferencia del estado de G (z)
a un estado inicial en un número de muestras determinadas y el método de
preactuación infinita. Ambos métodos y las referencias asociadas se analizan
detalladamente en [42].

3.1.5. Algoritmos de inversión aproximada para sistemas de
fase no mínima

El inverso del sistema (3.11) se puede expresar como en (3.14), donde el
término B̃−1

n (z) denota que el inverso del polinomio que contiene a los ceros
de fase no mínima no es un inverso exacto y, por lo tanto, el inverso del
sistema G̃−1 (z) tampoco es exacto. Además, se añaden q muestras de retardo
para mantener la causalidad.

G̃−1 (z) =
A (z) · B̃−1

n (z)

zq ·Bm (z)
(3.14)

Los algoritmos de inversión de fase no mínima, con inversión aproximada, se
diferencian en la forma en la que obtienen B̃−1

n (z) y las q muestras de retardo.
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Mientras que hay diferentes técnicas de inversión que son estables, las que son
más comunes encontrar en la literatura y que mejores prestaciones ofrecen son:

Controlador de seguimiento con error de fase cero —Zero-Phase-Error
Tracking Controller (ZPETC)— [58].

Controlador de seguimiento con error de magnitud cero —Zero-Magnitude-
Error Tracking Controller (ZMETC)— [59].

Aproximación en series de Taylor no causal [60].

Ignorar a los ceros de fase no mínima —Nonminimum-Phase Zeros Ig-
nore (NPZI)— [41].

El polinimio Bn (z) se puede expresar como sigue:

Bn (z) = bnn · zn + bn(n−1) · zn−1 + . . .+ bn1 · z + bn0 (3.15)

En la técnica ZPETC se retiene la dinámica de los ceros de fase no mínima,
convirtiendo el polinomio inestable Bn (z) en uno estable (3.16).

B̃−1
n (z) =

Bf
n (z)

(Bn (1))
2 =

=
bn0 · zn + bn1 · zn−1 + . . .+ bn(n−1) · z + bnn

(Bn (1))
2



















(3.16)

Para una implementación causal de G̃−1 (z), el orden del retardo q debe ser

igual a: O
(

A (z) ·Bf
n (z)

)

−O (Bm (z)).

Por otro lado, la técnica ZMETC transforma los ceros de fase no mínima en
polos estables de la inversa aproximada (3.17), siendo el orden de q: O (A (z))−
O
(

Bm (z) ·Bf
n (z)

)

.

B̃−1
n (z) =

1

bn0 · zn + bn1 · zn−1 + . . .+ bn(n−1) · z + bnn
(3.17)

El método de la aproximación en series de Taylor no causal busca aproximar
B̃−1

n (z) según la ecuación (3.18), siendo mT el orden de la aproximación de la
serie y la secuencia αi se deduce de la serie de Taylor.

B̃−1
n (z) =

∑mT

i=0 αi · zi
Bn (1) ·

∑mT

i=0 αi
(3.18)
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La aproximación estable más simple es la técnica NPZI, en la que se ignoran
los ceros de fase no mínima en el modelo del sistema y se hace el ajuste ade-
cuado en la ganancia. Es la aproximación menos precisa, pero la más simple
cuando hay limitaciones en los recursos a la hora de implementar el controla-
dor. B̃n (z) se reduce a Bn (1) y, para que G̃−1 (z) sea causal, el retardo q debe
ser igual al orden de A (z) menos el orden de Bm (z): O (A (z))− O (Bm (z)).
Esta aproximación es la equivalente a la aproximación en series de Taylor de
orden cero.

Sección 3.2

El control Feed Forward-Feed Back

En el enfoque basado en la inversión el controlador es un inverso del modelo
de la planta. Con el fin de mejorar las prestaciones que puede ofrecer este tipo
de control, en este apartado se añade realimentación, de forma que el sistema
de control estará constituido por dos controladores.

3.2.1. Introducción

A un sistema constituido por un único controlador inverso se le denomina
de alimentación hacia adelante —Feed Forward (FF)—, o de prealimentación,
y se usa en muchas aplicaciones para seguir las transiciones de la consigna
(setpoint) o para realizar el seguimiento de trayectorias deseadas (figura 3.2),
como por ejemplo en las tareas de control punto a punto en robótica. Con el
esquema de control FF no se tiene control cuando hay errores de modelado de
la planta o cuando se producen perturbaciones en el sistema. Para estos casos
es necesario recurrir a un esquema de control con dos grados de libertad, que
combina la prealimentación con la realimentación —Feed Back (FB)—.

PLANTA
SalidaConsigna Controlador

Feed Forward

Control

Figura 3.2: Control Feed Forward.

En la figura 3.3 se muestra la estructura de un sistema de control híbrido que
combina a un controlador típico con estructura FB, GFB(s), y a un controlador
con estructura FF, GFF (s). El controlador FF se encargará de seguir a la
referencia r(t) y el FB de compensar los errores de modelado de la planta y
las perturbaciones que aparezcan en el sistema.
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PLANTA+ SalidaConsigna
Inverso de

la Planta

CompensadorError

+

+

_

Controlador

Feed Forward

Controlador

Feed Back

Figura 3.3: Control híbrido Feed Forward-Feed Back.

En esta tesis, la implementación del inverso para el controlador FF se rea-
lizará mediante redes neuronales (neural networks) que fueron tratadas en la
sección 2.1. Por otra parte, para el controlador FB se ha optado por un control
borroso —Fuzzy Control (FC)—, que se describió en la sección 2.2.

Otra arquitectura posible es aquella en la que el controlador FF implementa
el inverso de un sistema en lazo cerrado en el que se ha incluido al controlador
FB. Esta estructura no será objeto de estudio, ya que no será de aplicación en
el trabajo presentado en esta tesis.

También se han propuesto estructuras FF-FB, en la que la parte FF tiene
el cometido de cancelar los efectos de las perturbaciones en el sistema y de los
errores de modelado de la planta, mientras que la parte FB tiene el cometido
tradicional de control de la planta para seguir a la consigna. Este tipo de
estructuras tampoco se tratarán en este trabajo. Como referencias iniciales
sobre este tipo de estructuras se pueden consultar [61–63]. También se pueden
consultar trabajos de investigación y desarrollo relacionados con esta temática
como por ejemplo [64–78].

3.2.2. Aplicaciones

Dadas las ventajas que ofrece el control FF, se ha aplicado y se sigue apli-
cando con regularidad en muchas áreas. A continuación se exponen referencias
recientes de investigación y aplicación de este tipo de control.

Los sistemas de fase no mínima han sido objeto de investigación y prueba de
diferentes técnicas de control. En [79] se diseña un FF de múltiples entradas
y múltiples salidas —Multi Input Multi Output (MIMO)—, y de respuesta al
impulso finita —Finite Impulse Response (FIR)—, para sistemas que tengan
ceros de fase no mínima en la planta. Los ceros de la planta se usan para
conformar las señales de referencia, mientras que los polos de la planta se
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usan para diseñar el controlador FF. Otro ejemplo de control de sistemas de
fase no mínima se encuentra en [49] donde para el control de un generador
diésel se diseña un controlador FF basado en el modelo inverso del sistema
realimentado con un control predictivo basado en modelo.

El control de posición es un área muy importante y se han desarrollado y
se siguen investigando técnicas para la mejora de este control. Para controlar
la posición de un servo sistema de fase no mínima, en [80] se usa un con-
trol ZPETC FF. La misma técnica ZPETC se aplica en [81] para el control de
posicionamiento de una mesa XY con un controlador FF adaptativo, incluyén-
dose además un modelo de referencia en el sistema. También para el control
de posicionamiento de una mesa XY, en [82], se comparan tres técnicas FF
ZPETC, extendiendo el algoritmo básico ZPETC. En [83] también se trata el
control de una mesa XY mediante ZPETC con FF adaptativo. Para el control
de posicionamiento con exactitud de una máquina de ensamblado en [84] se
diseña un esquema de control FF-FB de velocidad y aceleración. Para siste-
mas de nanoposicionamiento MIMO en [85] se propone un esquema de dos
grados de libertad usando una arquitectura combinada FF-FB y en [86] para
una herramienta de litografía de obleas. En [87] se plantea la regulación de la
posición de una válvula de recirculación de los gases de escape —Exhaust Gas
Recirculation (EGR)—. Para ello se propone un control híbrido compuesto de
un elemento reset de primer orden —First Order Reset Element (FORE)—
[88] junto con una acción FF adaptativa. En este caso el objetivo de la acción
FF es proporcionar rechazo asintótico de las perturbaciones actuando en la
entrada de la planta. Otro ejemplo de aplicación del control FF, en este caso
para el control de una válvula electromagnética, se encuentra en [89].

Para el control de seguimiento de acimut de un radar espía, los autores
de [90] diseñan un sistema de control FF-FB. Para un manipulador móvil
en [91] se usa un controlador robusto para eliminar cualquier efecto de per-
turbaciones presentes en el sistema y un FF para mejorar las prestaciones de
seguimiento de la trayectoria. En algunos campos es necesario calcular la di-
ferencial de una señal como, por ejemplo, en el control de movimiento de alto
rendimiento. En [92] se propone implementar el diferenciador de seguimiento
no lineal mediante un sistema FF mejorando la estimación de esa diferencial.
Para sistemas lineales de parámetros variantes se aplica el control FF en [93]
y también en [94] para el problema de seguimiento en un motor síncrono de
imán permanente.

Los motores paso a paso también son objeto de control en [95]. Para ello
se usa un controlador proporcional integral derivativo —Proportional Integral
Derivative (PID)— como control FB en combinación con un filtro paso bajo

46 3.2. El control Feed Forward-Feed Back



Estado del arte

FF para garantizar la corriente deseada en un motor paso a paso de imán
permanente. En el caso del control de motores de corriente continua —Direct
Current (DC)— sin escobillas de pequeño tamaño, y para reducir el consumo
de potencia, los autores de [96] proponen usar un sistema de control de co-
rriente FF. Otros ejemplos de aplicación en motores los encontramos en [97],
para el control de motores síncronos de imán permanente interior, o para el
control numérico en [98], o en [99] para la compensación del par de carga en
un motor síncrono de imán permanente.

Para el control preciso de un piezo actuador de dos grados de libertad —
Degree Of Freedom (DOF)—, y dado que presenta una fuerte histéresis y
acoplamiento entre los dos ejes, los autores de [100] presentan un esquema
FF-FB. La parte FF se encarga de compensar la histéresis y la parte FB,
con estructura de control por modelo interno, para mejorar las prestaciones
del piezo actuador. De la misma forma, en el control de un piezocantilever
—actuador piezoeléctrico construido por una viga empotrada— de 2-DOF,
dedicado a tareas de microensamblamiento y micromanipulación, en [101] se
usa un controlador FF, para compensar la no linealidad y la vibración del
transductor. En [102] se presenta un esquema de control FF-FB para actua-
dores piezoeléctricos en aplicaciones de escaneado con trayectoria triangular
de alta velocidad. Sobre actuadores piezoeléctricos también se usa en [103] un
controlador FF para eliminar el comportamiento no lineal debido a la histére-
sis y para mejorar aún más la compensación se usa un PID como controlador
FB. Otro ejemplo de control aplicado a un tubo piezoeléctrico se encuentra
en [104]. El control de un actuador de polímero con histéresis se realiza en [105]
implementando un controlador FF como el inverso del modelo del actuador.

Otra área de aplicación es el control de temperatura. Por ejemplo, en [106]
se usa un control FF adaptativo para compensar las variaciones de la tempe-
ratura ambiente en las zonas de un recinto debidas, por ejemplo, a los cambios
de ocupación. Para el control de temperatura del vapor principal en un sistema
térmico, en [107] se presenta una nueva estrategia de control FF combinan-
do un control PID convencional con una máquina de soporte vectorial. Otro
ejemplo de aplicación de control de temperatura se encuentra en [108].

El campo de la robótica también ha sido objeto de estudio para analizar
las ventajas y desventajas de diferentes técnicas de control. Para aumentar el
confort en la interacción entre un humano y un exoesqueleto robótico, en [109]
se diseña un controlador de impedancia con una compensación FF basada en
modelo. En [110], y basado en las estructuras del sistema nervioso y los princi-
pios de funcionamiento, un FF, un FB y un mecanismo de adaptación se han
integrado y probado en un brazo robótico antropométrico. En la generación
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de trayectorias para robots humanoides se hace uso de la combinación FF-FB
en [111]. En [112] se optimiza el diseño de un controlador FF para minimi-
zar la sensibilidad para inexactitudes en el modelado de un brazo robótico en
el plano horizontal. Usando esquemas FF adaptativos, en [113] se realiza el
control de insectos micro robots para el vuelo vertical y de mantenimiento.

Un controlador FF-FB se diseña en [114] para motores de carga homogé-
nea y encendido por compresión —Homogeneous Charge Compression Ignition
(HCCI)— [115].

En electrónica de potencia también se ha empleado el control FF. Para el
control de un inversor trifásico con transformador se propone un control FF
en [116]. Concretamente, para el control de la corriente de salida el controlador
FF elimina las influencias de las perturbaciones de carga. Las características
distintivas de la propuesta son el error nulo en régimen permanente y la rá-
pida respuesta dinámica. El control de convertidores es otro campo donde se
han aplicado y se siguen aplicando estrategias basadas en el control FF. Por
ejemplo, en [117] se diseña un controlador FF para un convertidor AC/DC de
forma que proporcione una mejor corriente de línea y una mejor regulación
de la tensión de salida. En lo que respecta a los convertidores para la carga
de baterías también se ha aplicado el control FF, como en [118]. Más ejem-
plos de aplicación a convertidores se pueden encontrar en [119–122]. También
para convertidores DC/DC se ha aplicado en [123, 124]. Otros ejemplos de
investigación en la aplicación del control FF en electrónica de potencia para
inversores se pueden encontrar en [125–127] o en rectificadores con factor de
potencia elevado en [128].

El control de nivel de líquido es muy importante en múltiples aplicaciones.
En [129] se diseña un controlador PID FF para el control de nivel de agua en
una caldera.

El control de vibración activa —Active Vibration Control (AVC)— también
ha sido objetivo del control FF. Un ejemplo se encuentra en [130], donde se
diseña un compensador FF basado en modelo formulado como el diseño de un
controlador óptimo H∞ de orden reducido. Para el problema de rechazo de
las vibraciones en una suspensión activa, en [131] se propone el diseño de un
controlador FF y FB óptimos.

El ahorro energético es un tema importante hoy en día. Para aumentar la
eficiencia energética en un sistema de iluminación mediante LED, en [132] se
propone el diseño de una red neuronal FF como controlador. El control de cam-
pos de colectores solares es otro tema de interés. Relativo a este tema en [133]
se plantea el diseño de un controlador proporcional integral —Proportional
Integral (PI)— más un FF para el control de un campo de colectores solares
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distribuido. En turbinas de viento es aplicado en [134,135].
La ayuda a personas discapacitadas o con enfermedades como el Parkinson

se puede lograr mediante el control de un joystick que controla una silla de
ruedas. Para ello, en [136] se propone el entrenamiento de una red neuronal
que hará las veces del inverso del modelo del joystick.

Otras aplicaciones peculiares en las que se han incorporado el control FF
las podemos encontrar para el bamboleo de un contenedor en [137], para el
seguimiento de la trayectoria de un vehículo aéreo no tripulado basado en
helicóptero en [138], para un modelo de un codo músculo-esquelético en [139],
para vehículos totalmente eléctricos en [140], para un transmisor por láser
en [141], para el control de enfoque y seguimiento en un sistema con disco
óptico en [142], para sistemas subestructurados dinámicamente en [143], para
un canal de distribución de agua en [144], para sistemas de almacenamiento de
energía para ferrocarriles eléctricos en [145], para el control de deslizamiento
de las ruedas en [146], para un sistema de levitación magnética de una bola
en [147], para un cuadricoptero en [148].

Como el lector ha podido comprobar, el control FF-FB ha sido un campo
de publicaciones y de aplicaciones de gran amplitud, y que en la actualidad
continúa generando conocimiento.

Sección 3.3

Control basado en modelo de referencia

A veces no se quiere seguir exactamente la señal de entrada, sino una versión
más relajada de ésta. Para ello se añade un modelo de referencia, de modo que
la señal de salida de la planta debe asemejarse a la señal de salida de dicho
modelo. La idea fue debida a Whitaker [149].

3.3.1. Estructura por modelo de referencia

En el control de una planta por modelo de referencia (figura 3.4), la salida
del controlador puede depender de la salida de la planta, de la salida del
modelo de referencia que se desee seguir, del error entre la salida de la planta
y el modelo de referencia y de valores anteriores de la propia señal de control.

En el error cometido a la salida, que es la diferencia entre la salida del
modelo de referencia y la salida de la planta, influye el error cometido en la
obtención del modelo de la planta, las variaciones de la salida de la planta
debidas a las perturbaciones a las que esté sujeta y el error en la obtención
del modelo que representará al controlador. El modelo de referencia, que debe
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PlantaControlador

Modelo de

referencia

Figura 3.4: Control por modelo de referencia.

tener una dinámica exponencialmente estable, se elige de forma que tenga la
misma respuesta dinámica que al diseñador le gustaría que tuviera el sistema
controlado. Para ello es necesario tener el suficiente conocimiento de la planta,
de forma que se pueda definir el comportamiento deseado por medio de dicho
modelo.

3.3.2. Control inverso adaptativo con modelo de referencia

En el control inverso adaptativo, un algoritmo minimiza el error produci-
do por la diferencia entre la consigna y la salida de la planta, ajustando los
parámetros del controlador (figura 3.5).

Controlador Planta

Algoritmo 
adaptativo

Error

_

+

Salida
Consigna

Figura 3.5: Control inverso adaptativo.

El control inverso adaptativo con modelo de referencia, básicamente tiene la
misma estructura que la de la figura 3.5, con la diferencia de que el error, que
procesa el algoritmo adaptativo, es la diferencia entre la salida de un modelo
de referencia y la salida de la planta (figura 3.6).
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Figura 3.6: Control inverso adaptativo con modelo de referencia.

Se han desarrollado varios esquemas para la cancelación de las perturbacio-
nes que se producen en el sistema, mostrándose en la figura 3.7 la estructura
básica.

Controlador Planta

Algoritmo 
adaptativo

Error

_

+

SalidaConsigna

Modelo de

referencia

Planta

Modelo

Modelo

verso

Planta

+

+

_

_

Pert�r���iones

Figura 3.7: Control para la cancelación del ruido.

La entrada de la planta conduce a ésta y a su modelo, siendo la diferencia
entre la salida de la planta y la del modelo la que sirve como entrada al
modelo inverso de la planta, de forma que se pueda eliminar el efecto de la
perturbación.
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4 Control de un motor
de corriente continua

Una vez que en los capítulos anteriores se asentaron las bases sobre la ar-
quitectura y metodología de diseño del sistema, exponiendo los fundamentos
y estado del arte, con este capítulo se empieza la serie dedicada a aplica-
ciones. Aquí, concretamente, se enfoca al control de la velocidad angular de
un motor de corriente continua e imán permanente que, aunque sencillo, es
usado en multitud de aplicaciones. Se diseñará tanto el controlador inverso
como el controlador de realimentación, de forma que queden compensadas las
incertidumbres de modelado. Para realizar el diseño del controlador inverso,
primero se realiza la identificación de la planta, obteniéndose un modelo bo-
rroso Takagi-Sugeno y, posteriormente, se establece el modelo de referencia
con el cual se fijan las especificaciones en régimen permanente y transitorio
del sistema final deseado. Una vez diseñado el controlador inverso, se procede
a analizar el comportamiento del sistema y observar su estabilidad y robustez
frente a las incertidumbres en el modelado de la planta. También se examinará
con qué parámetros se pueden disminuir las influencias adversas que producen
estas incertidumbres. Para anular el error en régimen permanente y hacer al
sistema más robusto frente a las incertidumbres de modelado, se incorpora y
se diseña un controlador borroso. Concretamente se desarrollará un PI borroso
y se discutirán los parámetros más adecuados para este controlador.

En el próximo capítulo se extenderá el diseño del controlador PI borroso de
forma que además de compensar los errores de modelado, el mismo controlador
sea capaz de mitigar los efectos debidos a las perturbaciones de carga que se
producen en el sistema.

El capítulo está organizado como sigue. En la sección 4.1, se describe una
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planta lineal invariante en el tiempo de primer orden, consistente en un mo-
tor de corriente continua e imán permanente con una carga acoplada al eje.
Aplicando un algoritmo de agrupamiento, se procede a la identificación de la
planta en la sección 4.2. La forma de calcular el modelo de referencia se pre-
senta en 4.3. En la sección 4.4 se procede al diseño del controlador inverso y
el comportamiento del sistema es ilustrado en 4.5, junto con un análisis de la
estabilidad y robustez ante los errores de modelado de la planta. El diseño del
controlador borroso se realiza en la sección 4.6. Por último, en la sección 4.7,
se describen las aportaciones de este capítulo.

Sección 4.1

El motor DC PM

La respuesta dinámica de muchos sistemas se puede representar mediante la
ecuación diferencial de primer orden (4.1), donde u(t) es la entrada al sistema,
y(t) la salida y {a0, a1, b} son constantes.

a1 ·
dy(t)

dt
+ a0 · y(t) = b · u(t) (4.1)

Realizando la transformada de Laplace de (4.1), y despejando la relación
entre la salida Y (s) y la entrada U(s), se obtiene la función de transferencia
de un sistema lineal invariante en el tiempo LTI de primer orden (4.2), siendo
K la ganancia y τ la constante de tiempo.

Y (s)

U(s)
=

b

a1 · s+ a0
=

b/a1
(a1/a0) · s+ 1

=
K

τ · s+ 1
(4.2)

Uno de los actuadores más comunes en la industria es el motor. Entre la
amplia variedad de motores, el motor de corriente continua o corriente directa
—Direct Current (DC)— y de imán permanente —Permanent Magnet (PM)—
es simple de modelar mediante ecuaciones analíticas o usando algún método
de identificación.

La función de transferencia (4.2) puede representar un sistema compuesto
por un motor de DC PM con una carga acoplada al eje del motor, ya que este
tipo de plantas se puede modelar como un sistema de un simple polo [150,151].
La entrada u(t) representaría la tensión que se aplica a la armadura del motor
y la salida y(t) la velocidad angular del eje del motor. Por ejemplo, dado un
sistema con una ganancia K = 10 y una constante de tiempo τ = 0.4481 s, la
función de transferencia será la presentada en (4.3). Además, se establece que
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el motor tendrá una tensión máxima de entrada de ±12 V , siendo ésta una
característica importante que se debe conocer.

Gp(s) =
Y (z)

U(z)
=

10

0.4481 · s+ 1
(4.3)

Discretizando la función de transferencia (4.3), con un periodo de muestreo
T = 0.1 s, se obtiene la planta equivalente discreta (4.4). Si se realiza la
transformada inversa Z de Y (z), se obtiene la ecuación en diferencias (4.5)
que describe a la salida de la planta y(k).

Gp(z) =
Y (z)

U(z)
=

2

z − 0.8
(4.4)

y(k) = 0.8 · y(k − 1) + 2 · u(k − 1) (4.5)

Sección 4.2

Identificación de la planta

Para el diseño del controlador inverso, el primer paso es obtener un modelo
Takagi-Sugeno de la planta y para ello se aplicará un algoritmo de agrupa-
miento borroso. Aunque el objetivo principal de la identificación borrosa es la
aplicación a plantas no lineales, para mostrar un ejemplo de los pasos a seguir,
se identificará la planta LTI de primer orden descrita en (4.3).

La identificación y posterior validación de la planta se hace offline y consta
de dos pasos:

1. Obtención de los vectores de entrada y salida en Simulink R©.

2. Identificación y validación: se usará el paquete de herramientas FMID.
Mediante la sintonización correcta de los parámetros del algoritmo, se
intenta conseguir un modelo con el índice de prestaciones VAF (sección
2.3.4) lo más elevado posible.

Para esta planta es suficiente con aplicar señales en forma de escalón (figura
4.1), siendo el período de muestreo elegido de T = 0.1 s. La mitad de las
muestras se emplearán en el proceso de identificación y la otra mitad en el
proceso de validación, creándose los vectores de entrada y de salida que los
utilizará el algoritmo de agrupamiento borroso para obtener el modelo.
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Figura 4.1: Señales para la identificación.

Dado que la planta es lineal es necesario únicamente un clúster para realizar
la identificación. Los parámetros elegidos en el algoritmo de identificación son
dados en la tabla 4.11.

Tabla 4.1: Parámetros del algoritmo de agrupamiento

Número de clústers .c = 1

Coeficiente de borrosificación .m = 2

Tolerancia de terminación .tol = 0.01

Semilla para la inicialización .seed = 1

Tipo de los antecedentes .ante = 2

Estimación del consecuente .cons = 1

Número de retardos de la salida .Ny = 1

Número de retardos de la entrada .Nu = 1

Número de retardos de transporte .Nd = 1

En el proceso de validación (figura 4.2) se obtiene un V AF = 100% y el
modelo borroso obtenido presenta una única regla dada en (4.6).

If y(k − 1) is A11 and u(k − 1) is A12 then

y(k) = 8.00 · 10−1y(k − 1) + 2.00 · 100u(k − 1) + 1.24 · 10−12

}

(4.6)

1Una descripción detallada de estos parámetros se encuentra en la referencia [19].
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Figura 4.2: Resultado de la validación.

El consecuente de la regla (4.6) obtenida coincide con la ecuación en diferen-
cias de la planta (4.5), puesto que el término 1.24 · 10−12 se puede despreciar.
Por lo tanto, y tal como refleja el valor del VAF, la identificación ha sido
exacta.

Sección 4.3

Modelo de referencia

En el modelo de referencia deben quedar especificadas las características que
se quieren obtener del sistema final controlado, tanto en el régimen transitorio
como en el régimen permanente. Para establecer este modelo de referencia,
se debe tener un buen conocimiento de la dinámica de la planta y de ciertas
características operativas, como pueden ser los límites máximos, tanto de en-
trada como de salida, o la velocidad de respuesta. Esta información se puede
conseguir a partir de las características técnicas de que se dispongan y de las
pruebas empíricas realizadas en el proceso de identificación.

Se puede establecer como señal de salida del modelo de referencia, yr(t), la
de un sistema de primer orden, con respuesta monótona, y error en régimen
permanente igual a cero ante entrada escalón. Con ello lo que se consigue
es que si se imponen cambios en la consigna en forma de escalón, la salida
alcance el valor final de forma suave, sin sobreimpulsos, y sin error en régimen
permanente. Con estas especificaciones, el modelo de referencia deberá ser de
tipo 1, con un polo en z = 1 en lazo abierto [152]. A partir del esquema de la
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figura 4.3 se obtiene el modelo (4.7). Realizando la transformada inversa Z de
Yr(z) de (4.7), para entrada en escalón de amplitud A, se obtiene la respuesta
del modelo de referencia yr(k) (4.8), siendo k el número de muestra.

_

+

Figura 4.3: Sistema para calcular el modelo de referencia.

Gr(z) =
Yr(z)

R(z)
=

K

z − (1−K)
(4.7)

yr(k) = A−A · (1−K)k (4.8)

Para el cálculo de K, se debe fijar el tiempo de establecimiento del transitorio
requerido, siendo para ello necesario, tal como se ha comentado anteriormente,
tener conocimiento de la dinámica de la planta. Una vez calculada K, la ecua-
ción en diferencias que describe al modelo de referencia se obtiene realizando
la transformada inversa Z de Yr(z).

Si, por ejemplo, se quisiera error en régimen permanente cero ante entrada
en rampa, habría que fijar un modelo de referencia de segundo orden y tipo 2,
quedando la función de transferencia G(z) en lazo abierto, del esquema de la
figura 4.3, como (4.9).

G(z) =
Yr(z)

R(z)
= K · (z − c1)

(z − 1)2
(4.9)

Mediante el método del lugar geométrico de las raíces, se podría calcular la
posición del cero c1 aplicando la condición de fase y de K por la condición de
módulo [152,153].

Para esta planta se establecerá como señal de salida del modelo de referencia,
yr(t), la de un sistema de primer orden, con respuesta monótona, y error en
régimen permanente igual a cero ante entrada escalón. Con ello lo que se
consigue es que si se imponen cambios en la consigna en forma de escalón, la
velocidad angular del motor alcance el valor de la consigna de forma suave,
sin sobreimpulsos, y sin error final. Con estas especificaciones, el modelo de
referencia deberá ser de tipo 1, con un polo en z = 1 en lazo abierto [152]. A
partir del esquema de bloques de la figura 4.4 se obtiene el modelo (4.10).

Gr(z) =
Yr(z)

R(z)
=

K

z − (1−K)
(4.10)
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_

+

Figura 4.4: Sistema en lazo cerrado.

Realizando la transformada inversa Z de Yr(z) de (4.10), para entrada en
escalón de amplitud A, se obtiene la respuesta del modelo de referencia yr(k)
(4.11), siendo k el número de muestra.

yr(k) = A−A · (1−K)k (4.11)

Ahora se debe fijar el tiempo de establecimiento requerido, del sistema final
controlado, para el cálculo del valor de K. Si en las especificaciones del sistema
controlado se indica que se quiere realizar un control de la velocidad angular
en el rango de −30 rad/s a +30 rad/s, y como el motor admite una tensión
máxima de entrada de ±12 V , se parte del caso más desfavorable y es que
el motor esté funcionando a la velocidad angular de −30 rad/s y se quiera
hacer un cambio de dicha velocidad angular a +30 rad/s. Para ello, la señal
de control máxima podría ser de +12 V . En la figura 4.5 se observa como
evolucionaría la velocidad angular y el tiempo que tardaría en cambiar de
−30 rad/s a +30 rad/s estaría entre 0.2 s y 0.3 s.
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Figura 4.5: Respuesta del motor.

Por lo tanto, el tiempo de establecimiento del modelo de referencia se fijará
entre 0.2 s y 0.3 s, y como el periodo de muestreo elegido es T = 0.1 s, equi-
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valdría a conseguir el régimen permanente entre el segundo y tercer periodo
de muestreo, o sea, entre k = 2 y k = 3. Para conseguir esto, el intervalo
de valores de K sería el dado en (4.12), pudiéndose elegir una K = 0.8 y el
modelo de referencia ser el dado en (4.13). Realizando la transformada inversa
Z de Yr(z) se obtiene la ecuación en diferencias (4.14) que describe al modelo
de referencia.

0.98 ·A = A−A · (1−K)2 ⇒ K = 0.8586

0.98 ·A = A−A · (1−K)3 ⇒ K = 0.7286

}

(4.12)

Gr(z) =
Yr(z)

R(z)
=

0.8

z − 0.2
(4.13)

yr(k) = 0.2 · yr(k − 1) + 0.8 · r(k − 1) (4.14)

Sección 4.4

Diseño del controlador inverso

Una vez que se ha determinado el modelo Takagi-Sugeno de la planta y esta-
blecido el modelo de referencia requerido, se procede al diseño del Controlador
Inverso. En la figura 4.6 se muestra el esquema en diagramas de bloques del
sistema de partida propuesto. Se establece un modelo de referencia cuya salida
yr(t) es la que se desea que siga la salida y(t) de la planta a controlar. En defi-
nitiva, lo que se pretende conseguir es que y(t) sea igual a yr(t). Si yr(t) fuera
igual a r(t) el controlador debería ser un inverso perfecto de la planta, lo cual,
y según lo discutido en la sección 3.1.2, es imposible de obtener en la práctica.
Así pues, al incorporar el filtro, que constituye el modelo de referencia, lo que
se está haciendo es crear un inverso aproximado de la planta (sección 3.1.3).

Planta
Inverso aproximado de la planta

Modelo de referencia Inverso de la planta

Figura 4.6: Diagrama de bloques del sistema de partida.

Si se quiere que la planta responda según el modelo de referencia (4.13), el
esquema de bloques de la figura 4.6 tendría la estructura de la figura 4.7.
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Planta
Inverso aproximado de la planta

Modelo de referencia Inverso de la planta

Figura 4.7: Sistema para el control en lazo abierto.

El inverso exacto de la planta no se puede implementar físicamente, pero sí
el conjunto modelo de referencia en cascada con el inverso de la planta, que
constituiría el controlador, consiguiéndose un inverso aproximado de la planta.

Para obtener el controlador, se parte de las ecuaciones en diferencias que
describen a la planta (4.5) y al modelo de referencia (4.14). Igualando la salida
de la planta a la salida del modelo de referencia, y(k) = yr(k), se deduce la
expresión de la señal de control u(k) necesaria (4.15), siendo el esquema de
bloques equivalente el mostrado en figura 4.8.

u(k) = −0.3 · y(k) + 0.4 · r(k) (4.15)

Planta
Controlador

Figura 4.8: Sistema para el control en lazo cerrado.

La función de transferencia del sistema de la figura 4.8, dada en (4.16), da
como resultado el modelo de referencia que se había fijado.

Y (z)

R(z)
= 0.4 ·

2
z−0.8

1 + 0.3 · 2
z−0.8

=
0.8

z − 0.2
(4.16)

La señal de control u(k) (4.15) se puede generar a partir de una red neuronal
con función de activación lineal (4.17).

u(k) = ω11 · y(k) + ω12 · r(k) (4.17)
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Para este caso, la red neuronal consta de una única neurona con dos entradas
y una salida. La entrada r(k) tiene un peso de 0.4, la entrada y(k) un peso de
−0.3 y la salida u(k) tiene función de activación lineal (figura 4.9).

Figura 4.9: Neurona que implementa a u(k).

Sección 4.5

Comportamiento del sistema controlado

En la figura 4.10 se muestra el comportamiento del sistema controlado,
frente al deseado del modelo de referencia, al introducir consignas tipo escalón
y rampa. Se observa claramente que la señal del sistema controlado coincide
con la salida deseada del modelo de referencia, tanto en el transitorio como en
régimen permanente, siendo el error prácticamente nulo (figura 4.11). También
es importante observar que la señal de control no va exigir un gran esfuerzo a
la planta, una cuestión importante en un sistema controlado.

A continuación se analiza el comportamiento del sistema cuando hay errores
de modelado de la planta. Si se supone un cambio en la ganancia y en la
constante de tiempo de la planta del ±25%, se obtienen cuatro funciones de
transferencia (4.18).

Gp1(s) =
Y (z)

U(z)
=

12.5

0.3361 · s+ 1

Gp2(s) =
Y (z)

U(z)
=

12.5

0.5601 · s+ 1

Gp3(s) =
Y (z)

U(z)
=

7.5

0.3361 · s+ 1

Gp4(s) =
Y (z)

U(z)
=

7.5

0.5601 · s+ 1



















































(4.18)
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Figura 4.10: Respuesta del sistema controlado.
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Figura 4.11: Error que se produce en el seguimiento.

En la figura 4.12 se observa que Gp1 y Gp4 son las que más se ven afectadas
en el transitorio, es decir cuando hay un aumento de uno de los parámetros,
en la ganancia o en la constante de tiempo, y una disminución en el otro,
siendo el transitorio de las funciones Gp2 y Gp3 aceptable. El error en régimen
permanente es de +0.5264 rad/s para Gp1 y Gp2, −0.7693 rad/s para Gp3

y −0.7740 rad/s para Gp4. Por lo tanto, aunque el sistema es estable, no se
puede considerar robusto.

Indudablemente, el periodo de muestreo elegido para el diseño ha sido un
poco elevado para la dinámica de la planta, por lo que ahora se disminuye
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Figura 4.12: Respuesta con errores de modelado y 10 rad/s.

a T = 0.01 s, obteniéndose las respuestas que se muestran en la figura 4.13.
Como se puede apreciar, el transitorio ha mejorado para las cuatro funciones
de transferencia, sobre todo en Gp1 y Gp4 que con T = 0.1 s eran las peores.
Por otro lado, en régimen permanente también han disminuido los errores,
siendo estos de +0.3660 rad/s para Gp1 y Gp2, −0.5558 rad/s para Gp3 y
−0.5585 rad/s para Gp4. Al disminuir el periodo de muestreo, el sistema ha
ganado en robustez.
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Figura 4.13: Respuesta con errores de modelado con T = 0.01 s.

Si se disminuye aún más el periodo de muestreo, la mejora no es sustancial,
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viéndose el transitorio ligeramente mejorado y los errores en régimen perma-
nente escasamente disminuidos. Por ejemplo, para T = 0.001 s, los errores son
de +0.3540 rad/s para Gp1 y Gp2, −0.5391 rad/s para Gp3 y −0.5414 rad/s
para Gp4.

Por lo tanto, se puede optar por disminuir el periodo de muestreo para
disminuir los errores en el transitorio y en el régimen permanente. Los contras
de disminuir el periodo de muestreo es que, además de necesitar un hardware
de mayor rapidez de procesamiento, la señal de control va a tener una magnitud
mayor. Por ejemplo, en la figura 4.14 se observa la señal de control necesaria
para T = 0.1 s y T = 0.01 s.
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Figura 4.14: Señal de control con 10 rad/s para T = 0.1 s y T = 0.01 s.

Investigando otras alternativas para hacer al sistema más robusto ante erro-
res de modelado de la planta, se ha encontrado que disminuir el tiempo de
establecimiento del sistema de referencia, y por lo tanto del sistema controla-
do, conlleva una mejora en la robustez del sistema, aunque tenga que manejar
señales de control de mayores amplitudes que en algunos casos pueden satu-
rar la entrada de la planta. Debido a esta saturación también se disminuye el
margen dinámico donde el control sigue las especificaciones. Por ejemplo, si se
supone que se trabaja con T = 0.01 s y disminuimos el tiempo de estableci-
miento del modelo de referencia a 0.05 s, los errores en régimen permanente
disminuyen. En la figura 4.15 se observan las respuestas para la planta nominal
Gp(s) (4.3) y para las cuatro plantas con errores de modelado (4.18). Anali-
zando la figura 4.15, se deduce que en el transitorio el peor comportamiento
es para Gp1(s) y Gp4(s), mientras que los errores en régimen permanente han
disminuido y son de +0.082 rad/s para Gp1 y Gp2 y de −0.1337 rad/s para
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Gp3 y Gp4. El transitorio se degrada debido a que la señal de control llega a
saturarse durante determinado tiempo, tal como muestra la figura 4.16.
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Figura 4.15: Comportamiento para T = 0.01 s y te = 0.05 s.
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Figura 4.16: Señal de control para T = 0.01 s y te = 0.05 s.

Sección 4.6

Diseño del controlador borroso

Para la eliminación total del error en régimen permanente, debido a los erro-
res de modelado, se propone la incorporación de un controlador proporcional
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integral —Proportional Integral (PI)— borroso (sección 2.2.5) en la cadena
de realimentación (Controlador Borroso de la figura 1.1). La función de este
controlador borroso será el supervisar si hay error entre la salida del modelo
de referencia y la salida de la planta. En el caso de que haya error, aportará
una señal correctiva que se sumará a la del Controlador Inverso.

Para el PI borroso se elige la estructura de la figura 4.17. Las entradas a
la lógica borrosa serán el error e y la derivada del error de, mientras que la
salida será la señal uc. La lógica borrosa estará definida por:

Los conjuntos borrosos de las entradas y salidas.

Las reglas que relacionan a las variables de entrada y salida con los
conjuntos borrosos.

Los métodos usados para la operación and, or y then de cada regla.

El método usado para la agregación de todas las reglas.

El método usado para la desborrosificación final.

Error

Lógica
borrosa

Figura 4.17: Estructura del PI borroso.

Se normalizan los universos de discurso de entrada y salida en el intervalo
[-1, 1], y se elige el mínimo número de conjuntos borrosos para las entradas y la
salida: Neg (negativo), Cero (cero) y Pos (positivo). Para el conjunto borroso
Cero se elige un tipo Singleton, mientras que para los conjuntos borrosos Neg
y Pos se eligen primero funciones de pertenencia triangulares (figura 4.18)
y posteriormente tipo gaussianas (figura 4.19). Con estas dos elecciones se
realizará una comparativa de resultados obtenidos.

En cuanto a las reglas, se forman según actuaría un operador que quisiese
realizar el control observando la evolución de la salida. Dado que el error es
la diferencia entre la salida del modelo de referencia y la salida de la planta,
para consignas positivas, cuando la salida de la planta tiene un valor inferior a
la salida deseada del modelo de referencia el error es positivo y es negativo en
el caso opuesto. Para consignas negativas ocurriría lo contrario. Por lo tanto,
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Figura 4.18: PI borroso con conjuntos triangulares.

−1 −0.8 −0.6 −0.4 −0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
0

0.5

1

e

CeroNeg Pos

−1 −0.8 −0.6 −0.4 −0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
0

0.5

1

de

Neg Cero Pos

−1 −0.8 −0.6 −0.4 −0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
0

0.5

1

uc

CeroNeg Pos

Figura 4.19: PI borroso con conjuntos gaussianos.

se establecen nueve reglas, dadas en (4.19), que definen diferentes estados
para el error y para la derivada del error según la respuesta de un sistema
subamortiguado. La figura 4.20 muestra la activación de las reglas en el caso
de que la referencia fuese positiva.

Para la operación and se usa el producto, para la implicación el mínimo, para
la agregación la suma y para la desborrosificación el COG. Estas elecciones son
las que mejores resultados han ofrecido después de experimentar con diferentes
opciones. También, después de las simulaciones realizadas, la elección de las
funciones de pertenencia de la figura 4.19 son las que han ofrecido mejores
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resultados finales.

R1 : If e is Pos and de is Neg then uc is Pos

R2 : If e is Cero and de is Neg then uc is Neg

R3 : If e is Neg and de is Neg then uc is Neg

R4 : If e is Neg and de is Cero then uc is Neg

R5 : If e is Neg and de is Pos then uc is Neg

R6 : If e is Cero and de is Pos then uc is Pos

R7 : If e is Pos and de is Pos then uc is Pos

R8 : If e is Pos and de is Cero then uc is Pos

R9 : If e is Cero and de is Cero then uc is Cero
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Figura 4.20: Zona en la que se activa cada una de las reglas.

En cuanto a las ganancias, Ge, Gde y Gu, se han inicializado al valor 1 y
se han ajustado, por el método de prueba y error, en función de la respuesta
obtenida. Los valores finales obtenidos han sido Ge = 2, Gde = 0.5 y Gu = 10.

En la figura 4.21 se observa la respuesta final para el modelo nominal (4.3)
y los cuatro modelos (4.18) con errores de modelado. Estos resultados se han
obtenido para un tiempo de muestreo T = 0.01 s y un tiempo de estableci-
miento de modelo de referencia de 0.05 s. En definitiva, la figura 4.21 ofrece
los resultados cuando se incorpora el PI borroso a los resultados obtenidos en
la figura 4.15. Como se puede apreciar, el PI borroso ha anulado el error en
régimen permanente y ha mejorado ligeramente el transitorio.
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Figura 4.21: Comportamiento para T = 0.01 s y te = 0.05 s.

Sección 4.7

Aportaciones

En este capítulo se ha investigado, sobre todo, de qué parámetros, con la
estructura presentada, depende la robustez del sistema, tanto en lo relativo
al controlador inverso como al borroso. Se han establecido dos pautas a se-
guir si se quiere que el sistema conste únicamente de un controlador inverso,
resultando una estructura sencilla:

1. Se puede aumentar la robustez disminuyendo el periodo de muestreo del
sistema. Esto, como es lógico, supone el tener que emplear un hardware
con mayor rapidez de procesamiento. Por otra parte, disminuir el perio-
do de muestreo por debajo de cierto valor no supone grandes mejoras,
incrementándose la magnitud de la señal de control, pudiendo saturar
la entrada de la planta durante un intervalo largo de tiempo y a la vez
disminuir el margen dinámico de trabajo.

2. El valor del tiempo de establecimiento fijado en el modelo de referencia
influye de manera notable en la robustez. Para el ejemplo mostrado en
este capítulo, la disminución del tiempo de establecimiento en el modelo
de referencia supuso una disminución importante en el error en régimen
permanente.

Si la aplicación no permite los errores en régimen permanente, ante errores
de modelado, se puede incluir un PI borroso en la cadena de realimentación
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que complemente al controlador inverso. La segunda parte de este capítulo se
ha centrado en investigar como diseñar este PI borroso para hacer más robusto
al sistema ante incertidumbres en el modelado. Las conclusiones que se han
podido obtener sobre su diseño, después de realizar múltiples simulaciones con
distintas combinaciones, se resumen en los siguientes puntos:

1. El menor número de conjuntos borrosos necesarios para las entradas y
salida se establecen en tres: negativo, cero y positivo.

2. Los mejores resultados se obtienen para funciones de pertenencia tipo
gaussiana para los conjuntos borrosos negativo y positivo, mientras que
para el conjunto borroso cero del tipo Singleton.

3. Se establecen en nueve reglas las necesarias para cubrir de forma apro-
piada la posible evolución de la salida.

4. Los métodos usados en las distintas operaciones, llevadas a cabo por la
lógica borrosa, también tienen una importante influencia en el resulta-
do final obtenido. Los mejores operadores han sido: el producto para
la operación and, el mínimo para la implicación then, la suma para la
agregación y el COG para la desborrosificación.

5. Las ganancias del PI borroso se pueden sintonizar por el método de
prueba y error sin invertir un excesivo tiempo.

La planta objeto de control en este capítulo es la misma que la que se usará
en el siguiente capítulo para la compensación de las perturbaciones de carga,
formando parte de las publicaciones presentadas en:

Betancor, C. S., Sosa-González, C. J., Montiel, J. A., Vega, A., “PI Fuzzy
System Gains Tuning Using Genetic Algorithms”, EUROGEN 2011, Confe-
rence Proceedings, pp 238-243, Capua, Italy, 2011.

Betancor, C. S., Sosa-González, C. J., Montiel, J. A., Vega, A., “Gains Tuning
of a PI-Fuzzy controller by genetic algorithms”, Engineering Computations,
Emerald, Vol. 31, Issue 6, pp 1074-1097, 2014.
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Capítulo

5 Compensación de
perturbaciones

En el capítulo anterior se expuso la metodología propuesta para el desarro-
llo del sistema de control. Mediante un ejemplo, consistente en el control de
la velocidad angular de un motor DC PM, se diseñó el controlador inverso.
Además, se incorporó un controlador PI borroso para hacer al sistema más
robusto ante errores de modelado de la planta.

En este capítulo se extiende el diseño del PI borroso, que pertenece a la
estructura de realimentación y complementa al controlador inverso, para que,
aparte de compensar las incertidumbres de modelado, pueda corregir y mini-
mizar los efectos debidos a las perturbaciones de carga. Para ello se usará la
misma planta que en el capítulo anterior, consistente en el control de veloci-
dad angular de un motor DC PM. Aparte de establecer todos los parámetros
del PI borroso, la investigación se centrará en sintonizar las ganancias de este
controlador por medio de un algoritmo genético, estableciendo la influencia de
las diferentes variables del algoritmo. Para conseguir los resultados propuestos,
se ha diseñado una nueva función objetivo, que el algoritmo genético deberá
minimizar, para que la respuesta obtenida ante la perturbación de carga sea lo
más parecida posible a la que ofrecería un modelo de rechazo de perturbación,
el cual se fija en función de la respuesta deseada. Para corroborar los resul-
tados que se obtuvieron con el ejemplo del control de velocidad de un motor
DC PM, también se aplica a la compensación de la perturbaciones de carga en
un sistema motor-generador y se compara el resultado con otra técnica pro-
puesta en la literatura. En el capítulo 9 se aplica la metodología, desarrollada
en este capítulo, para la compensación de las perturbaciones de carga en un
convertidor DC/DC conmutado.
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El siguiente capítulo se centrará en el diseño del controlador inverso, para
sistemas lineales de segundo y tercer orden, y se discutirán algunos aspectos
a tener en cuenta para obtener un inverso aproximado.

El capítulo está organizado como sigue. En la sección 5.1 se expone el proble-
ma a resolver y la solución adoptada. La sección 5.2 se centra en la descripción
de la función objetivo creada para el algoritmo genético. La elección y el modo
de cálculo del modelo de rechazo de perturbación se explica en la sección 5.3.
Con el ejemplo de diseño mostrado en 5.4, consistente en la compensación del
par de carga en el control de velocidad de un motor, se realiza un análisis
de los parámetros que influyen en el algoritmo genético para conseguir una
sintonización eficaz y cumplir con los requerimientos impuestos. En la siguien-
te sección 5.5 se aplica la metodología analizada para el rechazo del par de
carga en un sistema motor-generador y se comparan los resultados obtenidos
con otra técnica propuesta en la literatura. Finalmente, en la sección 5.6 se
exponen las aportaciones realizadas, incluyendo las publicaciones llevadas a
cabo sobre la temática expuesta en este y en el capítulo anterior.

Sección 5.1

Perturbación de carga

Uno de los principales objetivos de los sistemas de control usados en la indus-
tria es el rechazo de las perturbaciones [154], debido a que el comportamiento
dinámico de las plantas depende de estas. Una de las fuentes más comunes de
perturbaciones son debidas a cambios en las cargas. Una tarea fundamental
del sistema de control será minimizar los efectos de las perturbaciones de car-
ga tan rápido como sea posible. Otro importante objetivo es la forma en que
las perturbaciones de carga son rechazadas [155, 156]. Muchos fabricantes se
esfuerzan por reducir los sobreimpulsos después de una perturbación. Algunos
ejemplos ilustrativos son:

En los convertidores de potencia evitar los picos de tensión que pueden
ser perjudiciales para las cargas.

Es importante evitar los desbordamientos en estanques con sustancias
peligrosas.

En diversos sistemas de control de posicionamiento no es aconsejable
la existencia de sobreimpulsos, como por ejemplo en el control de un
ascensor.
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En algunos sistemas térmicos no es recomendable rebasar la medida
deseada, como en el caso del control de la temperatura en las unidades
de cuidados intensivos neonatales.

Entre las diferentes alternativas existentes para resolver este problema, se
ha optado por el diseño de un controlador PI borroso, el cual actuará según
la estructura típica de un sistema de control realimentado (figura 5.1).

_
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PI borroso

+

+

+

Perturbación
de carga
_

Planta
Controlador

Inverso

Modelo de
referencia

Error

Salida

Consigna

Figura 5.1: PI borroso en la realimentación.

Existen múltiples variables que hay que determinar en un PI borroso (figura
5.2) jugando un papel importante las ganancias Ge, Gde y Gu [157]. La sinto-
nización de estas ganancias usando métodos de prueba y error o métodos ana-
líticos requieren un tiempo y esfuerzo computacional elevado. Aquí se propone
una solución basada en un algoritmo genético —Genetic Algorithm (GA)—
para obtener los valores de estas ganancias. Las comparativas frente a otros
métodos, demuestran la calidad de las soluciones obtenidas con un tiempo y
un esfuerzo computacional moderado.

Error

Lógica
borrosa

Figura 5.2: Estructura del PI borroso.

Como se indicó con anterioridad, la sintonización de las ganancias del PI
borroso se puede llevar a cabo de diferentes formas:

Método de prueba y error. El diseñador, normalmente, no puede
garantizar que el sistema diseñado tenga unas buenas prestaciones.
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Analíticamente. Este método es engorroso y se deberán realizar sim-
plificaciones en el sistema borroso, tal como el uso de funciones de per-
tenencia de forma triangular o trapezoidal [158]. El tiempo que se debe
emplear usando este método puede que no justifique los resultados ob-
tenidos.

Usando un GA. La sintonización de los parámetros de un controla-
dor borroso basada en un GA [159] es una herramienta potente. El GA
muestra su gran adaptabilidad para encontrar los mejores parámetros de
las ganancias.

Por lo comentado anteriormente, se empleará un GA para la obtención de
los valores óptimos de las ganancias Ge, Gde y Gu, minimizando el tiempo em-
pleado en su sintonización, la cual se realiza offline, evitando el costo compu-
tacional cuando el sistema está operando normalmente.

Sección 5.2

La función objetivo

Cuando se aplica una perturbación al sistema, la salida de este debe verse
afectada lo mínimo y durante el menor tiempo posible. La figura 5.3 muestra
el posible comportamiento de un sistema controlado ante una perturbación en
forma de escalón, debiendo el controlador cancelar el efecto indeseado en la
salida.
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Figura 5.3: Posibles respuestas ante una perturbación en escalón.
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La función objetivo del GA determinará si la respuesta del sistema completo
ante una perturbación específica es aceptable o no. Dependiendo de la función
objetivo, la respuesta puede ser subamortiguada o con forma monótona, como
ilustra la figura 5.3. El interés está centrado en obtener un rechazo a la per-
turbación en forma monótona y evitar sobreimpulsos que, como se ha dicho
anteriormente, son muy perjudiciales en ciertos sistemas. Para conseguir este
propósito, se ha definido una nueva función objetivo para el GA.

En un sistema de control, la función objetivo o de evaluación (sección 2.4.3)
normalmente se define como la integral del cuadrado del error —Integral Squa-
re Error (ISE)— [160], la integral del tiempo multiplicado por el cuadrado del
error —Integral of Time multiplied by the Squared Error (ITSE)—, la integral
del valor absoluto del error —Integral of Absolute Error (IAE)— [161] o la
integral del tiempo multiplicado por el valor absoluto del error —Integral of
Time multiplied by Absolute Error (ITAE).

De los experimentos realizados, las funciones objetivos tradicionales, tales
como ISE, ITSE, IAE o ITAE, no ofrecen la respuesta deseada. Por ello, se
ha definido una nueva función objetivo, cuya expresión se presenta en (5.1),
y que se ha denominado integral del cuadrado del error o de la raíz cuadrada
del valor absoluto del error —Integral Square Error Or Integral Square Root
of Absolute Error (ISEOISRAE).

f =

[
∫

e21(t)dt

]

+

[
∫

√

|e2(t)|dt
]

(5.1)

El error es la diferencia entre la salida deseada ante la perturbación, ud(t), y
la salida real de la planta, ur(t). En la ecuación (5.1), el error etiquetado como
e1(t) aparece cuando la salida de la planta tiene el mismo signo que la salida
deseada y el error e2(t) en caso contrario (figura 5.4). El propósito de definir
e1(t) y e2(t) de esta manera es intentar evitar que se produzcan variaciones
en los signos entre la salida real y la deseada.

Un análisis de la salida esperada es el siguiente:

1. El signo de la salida de la planta es igual al de la salida deseada. En
este caso, e1(t) es la diferencia entre la salida deseada y la salida real,
mientras que e2(t) es cero. Para este caso, la ecuación (5.1) es la función
objetivo ISE.

2. El signo de la salida de la planta es diferente al signo de la salida deseada.
Este caso se deberá al comportamiento con sobreimpulso de la planta.
Aquí, e1(t) es cero, mientras que e2(t) será la diferencia entre la salida
deseada y la salida real. Así la ecuación (5.1) es la integración de la raíz
cuadrada del valor absoluto del error.
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Figura 5.4: Salida deseada y salida real.

Si el valor absoluto de e1(t) es igual al de e2(t) e inferior a uno, e21(t) ten-
drá un valor más pequeño que

√

|e2(t)| y por lo tanto la prioridad del GA
será minimizar el segundo sumando de la función objetivo (5.1), reduciendo o
anulando el sobreimpulso de la planta.

Por otro lado, si el orden de la raíz se hace mayor de dos, se pone demasiado
énfasis sobre los errores e2(t) y el comportamiento del sistema será peor para
los errores e1(t), con lo cual se degrada la respuesta y el comportamiento del
sistema no va a ser el deseado.

La función objetivo propuesta ISEOISRAE da mejores resultados que las
funciones ISE o IAE, ya que en estas dos últimas no se tienen en cuenta si hay
sobreimpulsos.

Para la función de aptitud se ha usado la de asignación de aptitud propor-
cional que fue explicada en la sección 2.4.3.

Sección 5.3

Modelo de rechazo de la perturbación

Desde el punto de vista de las perturbaciones, para el diseño del controlador
borroso se debe establecer en primer lugar un modelo de rechazo de la pertur-
bación, o lo que es lo mismo, definir como se quiere que responda la salida de
la planta ante una perturbación.

En la figura 5.3 se mostraron los tipos de respuestas ante perturbación
en escalón. Este trabajo se centrará en el rechazo de perturbación en forma
monótona y para ello se deberán establecer la amplitud del pico de la respuesta
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monótona y el tiempo necesario para rechazar la perturbación en el modelo
de rechazo de perturbación. Para ello es necesario ciertos parámetros de la
dinámica de la planta, como la máxima señal de entrada y su constante de
tiempo dominante.

El modelo de rechazo de perturbación, GDR(s), se puede elegir según la
forma expresada en (5.2) ó (5.3).

GDR(s) =
YDR(s)

D(s)
=

a · s
(

s+ b
) (5.2)

GDR(s) =
YDR(s)

D(s)
=

a · s
(

s+ b
)2 (5.3)

Los coeficientes a y b controlan la forma que tendrá la respuesta ante entrada
escalón. Si la entrada es un escalón de amplitud A, D(s) = A/s, la respuesta
en el tiempo del modelo (5.2) será la expresada por la ecuación (5.4) y la del
modelo (5.3) la indicada en (5.5).

yPR(t) = A · a · e−b·t (5.4)

yPR(t) = A · a · t · e−b·t (5.5)

La diferencia en la respuesta de ambos modelos se ve claramente en la figura
5.5. En este caso se ha elegido a = 1.8 para (5.2) y a = 50 para (5.3), de forma
que el valor de pico en ambas respuestas tengan el mismo valor. Los polos se
han situado en s = −10, o sea, b = 10.
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Figura 5.5: Respuesta de los modelos (5.2) y (5.3).
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Como se refleja en la figura 5.5, y aunque la respuesta del modelo (5.4) es
más rápida en cancelar el efecto de la perturbación, la respuesta del modelo
(5.5) es más suave en el inicio de la perturbación. Además, la rapidez en
cancelar el efecto de la perturbación se controlaría con el parámetro b, es
decir, con la posición de los polos. Por otro lado, el valor del pico se controla
con el parámetro a, lo cual se puede deducir fácilmente de las ecuaciones (5.4)
y (5.5). Por lo comentado, se elegirá el modelo de rechazo de perturbación
como el expresado en (5.3). Para comenzar con el diseño del PI borroso, se
debe establecer en primer lugar un modelo de rechazo de la perturbación, o
lo que es lo mismo, definir como se quiere que responda la salida de la planta
ante una perturbación de carga. El ejemplo que se muestra en esta sección
es ilustrativo sobre la metodología a seguir en el diseño. Con este ejemplo
lo que se pretende es demostrar que es posible conseguir una respuesta del
sistema ante perturbación parecida a la establecida por un modelo de rechazo
de perturbación.

En la figura 5.3 se mostraron los tipos de respuesta ante perturbación en
escalón. El modelo de rechazo de perturbación deberá tener la respuesta mo-
nótona. La amplitud del pico de la respuesta monótona y el tiempo necesario
para rechazar la perturbación se establecerá en dicho modelo de rechazo de
perturbación. Para ello es necesario conocer parámetros de la dinámica de la
planta. En el caso que se propone en esta sección, sería la amplitud máxima
de la tensión de entrada al motor y la constante de tiempo del motor.

Sección 5.4

Compensación de la perturbación del par de carga

5.4.1. Introducción

Este caso de aplicación industrial ilustrará la eficiencia del método propuesto
para reducir los efectos de las perturbaciones del par de carga en la velocidad
angular de un motor DC PM.

El motor objeto de estudio será el mismo que el estudiado en el capítulo
anterior y cuya función de transferencia (5.6) se reproduce otra vez aquí para
mayor claridad, siendo ω(s) la velocidad angular en radianes por segundo
(rad/s) y vA(s) la tensión aplicada a la armadura del motor en voltios (V ).

GP (s) =
Y (s)

U(s)
=

ω(s)

vA(s)
=

10

0.4481 · s+ 1
(5.6)

Un aumento o disminución de la carga afectaría a la ω, o visto de otra forma,
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y desde un punto de vista de modelado implicaría una reducción o aumento
de la vA (figura 5.6).

_
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Figura 5.6: Forma de modelar la perturbación de carga.

Todo lo relacionado con el diseño del controlador inverso se expuso en el
capítulo anterior, incluido el estudio del comportamiento del sistema para
errores de modelado de la planta y como compensarlos, pero no se estudió
dicho comportamiento frente a perturbaciones de carga. En la figura 5.7 se
ve la evolución de la salida del sistema cuando se aplica una perturbación de
−0.5 V de amplitud en el instante t = 10 s, siendo el periodo de muestreo
T = 0.1 s. Tal como se puede observar, aunque la señal de control aumentó su
valor, fue incapaz de cancelar la perturbación y la salida del sistema no pudo
ser controlada.
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Figura 5.7: Comportamiento ante una perturbación de carga.

Si se disminuye el periodo de muestreo, al igual que sucedía con los errores
de modelado, el efecto de la perturbación es menor, pero la señal de control
aumenta. A continuación se propone un método para rechazar la perturbación
sin tener que disminuir el periodo de muestreo. Este método consistirá en
incorporar y diseñar un PI borroso.
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5.4.2. Diseño del PI borroso

Para esta aplicación, se usará la estructura presentada en la figura 5.2. En
primer lugar hay que fijar los conjuntos borrosos de las entradas y las salidas
y la base de reglas asociada.

Para la entrada error (e) se definieron cinco conjuntos borrosos: NegG (ne-
gativo grande), Neg (negativo), Cero (cero), Pos (positivo) y PosG (positivo
grande). Para la entrada derivada del error (de) y para la salida (uc) se fijaron
tres conjuntos borrosos: Neg (negativo), Cero (cero) y Pos (positivo). Las tres
variables borrosas se normalizaron en el rango [−1, 1].

La forma del conjunto borroso (triangular, gaussiana, etc.) va a determinar
la calidad de los resultados obtenidos. Después de diversas simulaciones, se
encontró una solución satisfactoria con una superficie de control no lineal como
se muestra en la figura 5.8. Esta superficie de control se consiguió al usar la
función singleton para el conjunto borroso Cero (Cero) y la función gaussiana
para el resto de los conjuntos borrosos (figura 5.9).
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Figura 5.8: Superficie de control del PI borroso.

Analizando la superficie de control se deduce que hay una mayor sensibilidad
para el error entorno al valor 0 y esta sensibilidad disminuye conforme el error
aumenta, de forma que a partir de un error aproximado de e = |0.5|, la señal
de salida es constante. Con este comportamiento lo que se pretende conseguir
es que desde que la señal de salida difiera de la de referencia, el PI borroso
intente cancelar esta desviación, pero no de una forma brusca, para que no
se produzcan oscilaciones. También se ve que hay un pequeño pliegue de la
superficie de control entorno al valor 0 de la derivada del error. Conforme la
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derivada del error aumenta, se incrementa ligeramente el valor de la señal de
salida. Esto lo que produce es un efecto de suavizado para ayudar a que no
se produzcan oscilaciones. Posteriormente, con las ganancias Ge, Gde y Gu se
podrá controlar de forma más exacta el efecto de la superficie de control no
lineal.
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Figura 5.9: Conjuntos borrosos de las entradas y salida.

La base de reglas usada es la de Mamdani [162] y las reglas se basan en
que el controlador debería actuar sobre la planta de manera similar a la de la
experiencia de un operador, de forma que la salida del sistema siga a la salida
del modelo de rechazo a la perturbación [163]. Para esta aplicación la base
de reglas contiene once reglas (5.7), las cuales cubren diversos estados de las
entradas error y derivada del error.

En la figura 5.10 se aclara donde se activaría cada una de las reglas. Por
ejemplo, la regla R5 se define para cuando la salida de la planta excede a la
salida del modelo de referencia, es decir, cuando el error es grande y negativo
(NegG), y este error se incrementa, es decir, la derivada del error es negativa
(Neg). En este caso, el bloque PI borroso activaría el conjunto borroso negativo
(Neg) en la salida para reducir el nivel de salida de la planta y acercarse al
valor de referencia.

Para el operador and se utiliza el método del producto, para la implicación
then el mínimo, para la agregación la suma y el método COG [164] para el
proceso de desborrosificación. Estas elecciones se realizan después de realizar
múltiples simulaciones y observando las respuestas obtenidas.
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R1 : If e is PosG and de is Neg then uc is Pos

R2 : If e is Pos and de is Neg then uc is Pos

R3 : If e is Cero and de is Neg then uc is Cero

R4 : If e is Neg and de is Neg then uc is Neg

R5 : If e is NegG and de is Neg then uc is Neg

R6 : If e is NegG and de is Pos then uc is Neg

R7 : If e is Neg and de is Pos then uc is Neg

R8 : If e is Cero and de is Pos then uc is Cero

R9 : If e is Pos and de is Pos then uc is Pos

R10 : If e is PosG and de is Pos then uc is Pos

R11 : If e is Cero and de is Cero then uc is Cero
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Figura 5.10: Región en la que se activa cada una de las reglas.

5.4.3. Modelo de rechazo elegido

Como se comentó en la sección 5.3, es necesario un conocimiento de la diná-
mica de la planta para poder establecer el modelo de rechazo de perturbación.
Ya se ha dicho que el aumentar el par de carga es equivalente a disminuir la
tensión de armadura que se aplica al motor. En este caso se hacen los cálculos
para una variación del par de carga equivalente a una variación de −0.5 V en
la entrada al motor. El periodo de muestreo elegido es un poco elevado para
este motor, concretamente 0.1 s, sin embargo con ello se mostrará la eficacia
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del método propuesto ante condiciones adversas. Al producirse una desviación
de −0.5 V en la entrada del motor, la salida en el primer periodo de muestreo
decae −1.12 rad/s aproximadamente. Esto supone que el modelo de referencia
debe tener un pico mínimo de −1.12. Eligiendo el modelo (5.3) y el tiempo de
rechazo aproximadamente igual a la constante de tiempo de la planta y para el
valor de pico mencionado de 1.12, los valores de a y b serán aproximadamente
de 61 y 10 respectivamente, calculados a partir de (5.5).

5.4.4. Parámetros del algoritmo genético

A continuación se realizará un análisis de la influencia de los diferentes
parámetros del GA para obtener una solución óptima de los valores de las
ganancias, Ge, Gde y Gu, del PI borroso. Las simulaciones se han realizado
usando el paquete de herramientas para algoritmos genéticos —Genetic Al-
gorithm Toolbox (GAT)—, desarrollado en la Universidad de Sheffield [165],
siendo una colección de rutinas, escritas en su mayoría en ficheros .m para
MATLAB R©, que implementa las funciones más importantes para un GA.

El GA tendrá dos objetivos principales:

Obtener el mínimo valor de la función objetivo. En otras palabras, obte-
ner los valores correctos de las ganancias del controlador para minimizar
los efectos de las perturbaciones.

Forzar un mínimo esfuerzo computacional. Es decir, con un conjunto
reducido de individuos y/o un bajo número de evaluaciones llegar a los
valores óptimos de las ganancias.

Cada individuo está compuesto de tres variables que representan a las tres
ganancias del PI borroso. La representación del cromosoma va a ser un número
real debido a la naturaleza del problema.

En primer lugar se estudiará la tasa de reinserción. La figura 5.11 muestra
los mejores valores de la función objetivo (5.1) frente a las evaluaciones, para
reinserciones iguales al 100 % y al 60 %, para 10, 30 y 50 individuos.

De acuerdo a la figura 5.11, con 10 individuos, 100% de reinserción y 1684
evaluaciones, se consigue un mínimo de la función objetivo con un valor de
0.1152. Para 30 individuos, 60% de reinserción y 2892 evaluaciones, se alcanza
un mínimo de la función objetivo de 0.1123.

El efecto de elegir un reemplazamiento generacional, el cual genera una
población completamente nueva de individuos en cada paso de la evolución,
implica una reinserción igual al 100 %. Esto da como resultado que hijos menos
aptos que sus padres puedan formar parte de la nueva población y de esta
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Figura 5.11: Función objetivo al variar la reinserción.

forma la función objetivo puede verse incrementada o decrementada. Se eligió
este método porque fue el que dió mejores resultados para bajo número de
generaciones y un tamaño de población pequeño. La figura 5.11 muestra que
después de 2000 evaluaciones la función objetivo no se reduce más. De esta
forma, el criterio de parada es el número de 2000 evaluaciones. Este efecto se
puede ver claramente en la figura 5.12, en la que se ha representado los valores
mínimos y promedios de la función objetivo de la figura 5.11.
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Figura 5.12: Valores mínimos y medios de la función objetivo.

Por otra parte, se han llevado a cabo simulaciones, para 10 y 30 individuos,
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con reinserciones inferiores al 100 %, es decir, cuando los padres con mejor
aptitud pasan a la próxima generación. Como muestra la tabla 5.1, el valor
mínimo de la función objetivo se alcanza para 30 individuos y una tasa de
reinserción igual al 60 %, pero son necesarias más evaluaciones con el costo
computacional adicional.

Tabla 5.1: Mínimos de ISEOISRAE para 6000 evaluaciones

Reinserción (%) 10 individuos 30 individuos 50 individuos

10 0.1619 0.1209 0.1278

20 0.1606 0.1196 0.1257

30 0.1612 0.1180 0.1353

40 0.1663 0.1199 0.1294

50 0.1427 0.1178 0.1319

60 0.1444 0.1123 0.1324

70 0.1363 0.1366 0.1457

80 0.1222 0.1398 0.1478

90 0.1190 0.1287 0.1231

100 0.1152 0.1422 0.1316

En resumen, el interés se centra en alcanzar el valor mínimo de la función
objetivo con el mínimo número de evaluaciones y el mínimo número de indi-
viduos. Se ha determinado que un tamaño de población adecuado para este
problema, y para obtener soluciones aceptables, es una micropoblación de 10
individuos. Para 30 y 50 individuos el valor de la función objetivo es reducido
ligeramente, mientras que el costo computacional aumenta drásticamente.

Una característica fundamental en un sistema de control es su estabilidad
y obtener un conjunto de ganancias que garanticen un punto de trabajo es-
table no es una tarea trivial. Para asegurar la estabilidad de las soluciones
se inicializan a todos los individuos cerca de un punto estable bien conocido,
que consiste en poner todas las ganancias igual a uno (Ge = 1, Gde = 1 y
Gu = 1). Este punto se usa como primer individuo en la población inicial y los
restantes individuos son ligeras modificaciones de este bien conocido punto es-
table. Los restantes individuos de la población son puestos usando un número
pseudo-aleatorio siguiendo una distribución normal con una media de 1 y una
desviación estándar de 0.5.

En los experimentos realizados, y después de diversas simulaciones con múl-
tiples variaciones, usando dos métodos de selección (tabla 5.2) y nueve técnicas
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de cruce (tabla 5.3)1, se ha observado que para el proceso de selección el más
adecuado es el sus y que para la función de cruce la más adecuada varía en
función del número de individuos y de la tasa de reinserción, pero ambas no
tienen una gran inferencia en el resultado obtenido.

Tabla 5.2: Técnicas de selección

Selección por ruleta rws

Muestreo universal estocástico sus

Tabla 5.3: Técnicas de cruce

Recombinación discreta recdis

Recombinación intermedia recint

Recombinación lineal reclin

Cruce de doble punto xovdp

Cruce de doble punto con sustituto reducido xovdprs

Cruce aleatorio xovsh

Cruce aleatorio con sustituto reducido xovshrs

Cruce de punto simple xovsp

Cruce de punto simple con sustituto reducido xovsprs

La figura 5.13 muestra la convergencia del GA cuando se cambia la meto-
dología de cruce, para los mejores casos y reinserción igual al 100 %. Como
se muestra, se consigue el mejor resultado para la recombinación lineal, re-
clin, con 10 individuos y el peor resultado, no mostrado en la figura, para la
recombinación discreta, recdis. El segundo mejor resultado se obtiene para el
cruce aleatorio, xovsh. El resto de métodos proporcionan, aproximadamente,
el mismo resultado. Para 30 individuos, el mejor resultado es para el cruce
de doble punto, xovdp, y el segundo mejor resultado se obtiene para el cruce
de punto simple con sustituto reducido, xovsprs. La figura 5.14 muestra los
valores mínimos y medios con el método reclin para 10 individuos y el mé-
todo xovdp para 30 individuos. En la tabla 5.4 aparecen los valores mínimos
obtenidos para las diferentes metodologías de cruce.

La figura 5.15 ilustra los valores de la función objetivo con diferentes pro-
babilidades de cruce para el método reclin con 10 individuos y para el método

1Una descripción detallada de los diferentes métodos y técnicas se encuentra en la refe-
rencia [165].
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Figura 5.13: Función objetivo al variar la metodología de cruce.
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Figura 5.14: Valores mínimos y medios para reclin y xovdp.

xovdp con 30 individuos. Para las probabilidades de cruce entre 0.6 y 0.8, los
valores de la función objetivo tienden al valor mínimo. La figura 5.16 ilustra
las gráficas para los valores mínimos y medios con probabilidad igual al 70 %
para el método reclin con 10 individuos y probabilidad igual al 80 % para el
método xovdp con 30 individuos. En la tabla 5.5 aparecen los valores mínimos
obtenidos para diferentes probabilidades de cruce.

Por otro lado, el esquema de mutación afecta directamente a la solución
óptima. Los mejores resultados se obtienen cuando la mutación varía entre
0.4 (40 %) y 0.6 (60 %) para el algoritmo de Breeder [166]. La figura 5.17
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Tabla 5.4: Mínimos de ISEOISRAE variando el método de cruce

Metodología 10 individuos 30 individuos
de cruce (100% de reinserción) (100% de reinserción)

recdis 0.1519 0.1640

recint 0.1308 0.4573

reclin 0.1167 0.2185

xovdp 0.1502 0.0706

xovdprs 0.1206 0.1164

xovsh 0.1192 0.0998

xovshrs 0.1249 0.0997

xovsp 0.1325 0.1275

xovsprs 0.1419 0.0827
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Figura 5.15: Función objetivo con diferentes probabilidades de cruce.

muestra los valores mínimos para el 40 %, 50 % y 60 % de mutación con 10 y
30 individuos. En la figura 5.18 se representan los valores mínimos y valores
medios para el 40 % con 10 individuos y el 50 % con 30 individuos. En la tabla
5.6 se resumen los valores mínimos obtenidos para diferentes probabilidades
de mutación.

5.4.5. Resultados obtenidos

En la figura 5.19 se puede ver la respuesta del sistema controlado cuando se
produce una perturbación de amplitud -0.5 en el instante 10 segundos. Como

88 5.4. Compensación de la perturbación del par de carga



Compensación de perturbaciones

0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200
0

0.5

1

F
un

ci
ón

 o
bj

et
iv

o

 

 

0 10 20 30 40 50 60
0

0.5

1

Generaciones

F
un

ci
ón

 o
bj

et
iv

o

 

 

Valores mínimos
Valores medios

Valores mínimos
Valores medios

10 individuos
70% reclin

30 individuos
80% xovdp

Figura 5.16: Valores mínimos y medios al variar la probabilidad de cruce.

Tabla 5.5: Mínimos de ISEOISRAE variando la probabilidad de cruce

Probabilidad 10 individuos 30 individuos
de cruce (%) (reclin) (xovdp)

10 0.1250 0.1221

20 0.1211 0.1250

30 0.1241 0.1232

40 0.1315 0.1139

50 0.1254 0.1003

60 0.1204 0.0953

70 0.1169 0.0960

80 0.1178 0.0710

90 0.1230 0.1040

100 0.1326 0.1294

se muestra, la función objetivo ISE e IAE generan sobreimpulsos para rechazar
la perturbación, mientras que con la función objetivo ISEOISRAE propuesta
(5.1) no se generan sobreimpulsos.

Como se mencionó en la sección 5.2, la función objetivo propuesta se enfoca
en rechazar los sobreimpulsos. Sin embargo, las funciones ISE e IAE ajus-
tan más el comportamiento deseado a la salida del modelo de rechazo en el
comienzo de la perturbación.
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Figura 5.17: Mínimos para diferentes probabilidades de mutación.
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Figura 5.18: Valores mínimos y medios al variar la mutación.

La figura 5.20 muestra el comportamiento del sistema cuando se aplican
diferentes perturbaciones en diferentes instantes. La salida del sistema sigue
el comportamiento deseado, sin presentar sobreimpulsos cuando aparecen las
perturbaciones de carga. Las ganancias del PI borroso se obtuvieron mediante
entrenamiento con GA.
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Tabla 5.6: Mínimos de ISEOISRAE variando la probabilidad de mutación

Probabilidad 10 individuos 30 individuos
de mutación (%) (reclin) (xovdp)

10 0.1719 0.1430

20 0.1499 0.1257

30 0.1417 0.0905

40 0.1178 0.0855

50 0.1405 0.0782

60 0.1410 0.0832

70 0.1336 0.0959

80 0.1622 0.1152

90 0.1867 0.1439

100 0.1709 0.1408
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Figura 5.19: Rechazo de la perturbación para diversas funciones objetivos.

Sección 5.5

Sistema motor-generador

En [167] se realiza el control de la posición angular de un sistema motor-
generador cuya función de transferencia está dada en (5.8), siendo θ la posición
angular, Va(s) la tensión de armadura aplicada, K la constante de ganancia,
Tm la constante de tiempo del motor y Tg la constante de tiempo del generador.
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Figura 5.20: Respuesta final del sistema.

GP (s) =
θ(s)

Va(s)
=

K

s · (Tm · s+ 1) · (Tg · s+ 1)
(5.8)

Los cambios en la carga se tratan como una perturbación externa M(s), de
forma que la posición angular tiene la forma (5.9) cuando K = 1, Tm = 1 y
Tg = 0.25.

θ(s) =
1

s · (s+ 1) · (0.25 · s+ 1)
· (Va(s) +M(s)) (5.9)

Este apartado se centrará en el rechazo de la perturbación de carga siguiendo
el procedimiento presentado anteriormente2.

En [167] se diseña un control robusto por el método de diagrama de coefi-
cientes —Coefficient Diagram Method (CDM)— [168, 169] y en la figura 5.21
se muestra la respuesta obtenida cuando se produce una perturbación en for-
ma de escalón de valores M = 1, M = 2 y M = 3 en el instante t = 10 s,
cuando la salida estaba en la posición de θ = 1 rad.

La respuesta obtenida con la propuesta presentada, una vez diseñado el PI
borroso, se muestra en la figura 5.22. Como se observa, el rechazo presen-
ta respuesta sin sobreimpulsos. En la tabla 5.7 se presentan las medidas del
tiempo de establecimiento (te) y del desplazamiento angular (Mp) para el mé-
todo CDM y con el PI borroso. La propuesta con el PI borroso presenta un

2Para el diseño del controlador inverso se sigue el mismo procedimiento que el que se
presentará en el apartado 6.2, ya que la función de transferencia (5.8) presenta la misma
forma que la función (6.9).
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Figura 5.21: Respuesta ante la perturbación por el método CDM.

menor desplazamiento angular para los tres casos y únicamente para M = 3
el método CDM de [167] ofrece mejor tiempo de establecimiento.
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Figura 5.22: Respuesta ante la perturbación con el PI borroso.

Sección 5.6

Aportaciones

En este capítulo se ha demostrado que un PI borroso bien sintonizado es
capaz de compensar perturbaciones de carga en forma de escalón, a la vez que
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Tabla 5.7: Tiempo de establecimiento y máximo sobreimpulso

PI borroso Método CDM

te (s) 2.76 (M=1) 3.30 (M=1)
3.80 (M=2) 3.80 (M=2)
4.80 (M=3) 4.10 (M=3)

Mp (rad) 0.06 (M=1) 0.13 (M=1)
0.12 (M=2) 0.26 (M=2)
0.18 (M=3) 0.39 (M=3)

minimiza los efectos producidos por los errores de modelado.
Las aportaciones realizadas respecto al PI borroso han sido:

1. Se han definido los parámetros de la lógica borrosa del PI borroso como
una extensión del capítulo anterior.

2. El número de conjuntos borrosos para la entrada error se ha establecido
en cinco (Negativo Grande, Negativo, Cero, Positivo y Positivo Grande)
y en tres para la entrada derivada del error y para la salida (Negativo,
Cero y Positivo).

3. El tipo singleton para el conjunto borroso Cero y el tipo gaussiano para
el resto de conjuntos, son los que mejores resultados han ofrecido.

4. Se fijan en once las reglas para cubrir de forma adecuada las diferentes
situaciones que se pueden dar. Esto supone una ampliación en dos reglas
con respecto al PI borroso para compensación de errores de modelado.

5. Los métodos usados en las distintas operaciones, llevadas a cabo por la
lógica borrosa, han sido: el producto para la operación and, el mínimo
para la implicación then, la suma para la agregación y el COG para la
desborrosificación. De esta forma, hay una coincidencia con los métodos
encontrados en el PI borroso del capítulo anterior.

Respecto al algoritmo genético encargado de sintonizar de forma adecuada
las ganancias del PI borroso:

1. Se ha creado una nueva función objetivo ISEOISRAE. Esta aportación
ha sido fundamental para conseguir los mejores resultados.
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2. Para ciertas aplicaciones se necesita un rechazo evitando sobreimpulsos
de la variable controlada, por lo que se fija el modelo de rechazo de
perturbación para que responda de esta forma.

3. Tras numerosas simulaciones, se concluye que una micropoblación de
diez individuos con una reinserción del 100 % es suficiente para conseguir
resultados excelentes. Con esto se minimiza el coste computacional con
respecto a tamaños de poblaciones mayores.

4. También se han establecido las metodologías más idóneas para las dis-
tintas fases del algoritmo genético. Probando con diferentes técnicas y
diferentes tasas, se han establecido los parámetros más adecuados del
algoritmo genético para la función encomendada.

Las aportaciones presentadas en este capítulo han sido publicadas en:

Betancor, C. S., Sosa-González, C. J., Montiel, J. A., Vega, A., "PI Fuzzy
System Gains Tuning Using Genetic Algorithms“, EUROGEN 2011, Confe-
rence Proceedings, pp 238-243, Capua, Italy, 2011.

Betancor, C. S., Sosa-González, C. J., Montiel, J. A., Vega, A., "Gains Tuning
of a PI-Fuzzy controller by genetic algorithms“, Engineering Computations,
Emerald, Vol. 31, Issue 6, pp 1074-1097, 2014.
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Capítulo

6 Control de sistemas
lineales

En el capítulo anterior se amplió el diseño del controlador borroso para que,
además de compensar las incertidumbres en el modelado de la planta, fuera
capaz de mitigar los efectos producidos por las perturbaciones de carga que
pueden aparecer en el sistema.

Este capítulo se centrará en el diseño del controlador inverso para plantas
lineales de segundo y tercer orden que poseen efecto integrativo. De esta for-
ma, este capítulo es una extensión del capítulo 2, donde se explicó el proceso
a seguir para diseñar el controlador inverso para una planta de primer orden.
Como se mostrará, no será necesario incluir el PI borroso en el caso de que se
produzcan errores de modelado. Se comienza con una planta LTI de segundo
orden, realizando la identificación para obtener el modelo matemático y gene-
rar la red neuronal que implementa al controlador inverso. Posteriormente se
analiza el comportamiento del sistema controlado y se comparan las respuestas
obtenidas con otras técnicas de control. Se investiga como mejorar la señal de
control y finalmente se analiza la estabilidad y robustez del control diseñado.
Se sigue con una planta LTI de tercer orden, que tiene un equivalente discreto
de fase no mínima, por lo que el controlador inverso sería inestable. Esto con-
lleva a discutir alternativas en la identificación que hagan que con el modelo
de la planta obtenido se pueda generar un controlador inverso aproximado
estable. Se estudiarán los parámetros que influyen para crear dicho inverso
aproximado, de forma que el control final ofrezca mejores prestaciones que
otras técnicas planteadas en la literatura. Además, se analizará la estabilidad
y robustez del sistema resultante.

En el siguiente capítulo se abordan los sistemas que poseen no linealidades
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continuas. Concretamente se estudiarán los casos de no linealidades suaves y
de no linealidades duras.

El capítulo está organizado como sigue. En la sección 6.1 se diseña el sistema
de control para una planta LTI de segundo orden. Para ello, en primer lugar,
se procede a la descripción e identificación de la planta y a partir del mode-
lo obtenido se diseña la red neuronal que actuará como controlador inverso.
Se continúa comparando el comportamiento del sistema controlado con otras
técnicas planteadas en la literatura. De los resultados obtenidos se analiza la
señal de control y se proponen soluciones para su mejora. Seguidamente, se
estudia la estabilidad y robustez del sistema ante errores de modelado de la
planta. En la sección 6.2, una planta LTI de tercer orden es el objeto de con-
trol. Como en el caso anterior, se realiza la descripción e identificación para
generar un modelo Takagi-Sugeno de la planta y posteriormente se diseña y
se analiza el comportamiento del sistema controlado, comparándose con otras
alternativas de diseño propuestas en la literatura. La estabilidad y la robustez
ante errores de modelado de la planta también son analizadas. Para finalizar,
en la sección 6.3, se describen las aportaciones de este capítulo.

Sección 6.1

Planta LTI de segundo orden

6.1.1. Descripción e identificación de la planta

Sea la planta LTI de segundo orden definida en (6.1).

GP (s) =
Y (s)

U(s)
=

4

s · (s+ 0.5)
(6.1)

Para realizar la identificación de la planta bastará con aplicar señales en
forma de escalón (figura 6.1), siendo suficiente un clúster dado el carácter
lineal de la planta. Los parámetros fijados en el algoritmo de agrupamiento
borroso se reflejan en la tabla 6.1.

En el proceso de validación se obtiene un V AF = 100% (figura 6.2) y el
modelo borroso obtenido presenta un única regla cuyo consecuente se presenta
en (6.2).

y(k) = + 1.95y(k − 1)− 0.951y(k − 2) + 0.0197u(k − 1)+

+ 0.0193u(k − 2)− 3.19 · 10−12

}

(6.2)
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Tabla 6.1: Parámetros para la identificación de la planta de segundo orden

Número de clústers .c = 1

Coeficiente de borrosificación .m = 2

Tolerancia de terminación .tol = 0.001

Semilla para la inicialización .seed = 1

Tipo de los antecedentes .ante = 2

Estimación del consecuente .cons = 1

Número de retardos de la salida .Ny = 2

Número de retardos de la entrada .Nu = 2

Número de retardos de transporte .Nd = 1
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Figura 6.1: Señales para la identificación.

Si se parte de la planta continua original (6.1) y se discretiza, con periodo de
muestreo T = 0.1 s, se obtiene el modelo equivalente discreto (6.3). La salida
de la planta (6.4) se calcula realizando la transformada inversa Z de Y (z) en
(6.3).

GP (z) =
Y (z)

U(z)
=

0.0197 · z + 0.0193

z2 − 1.9512 · z + 0.9512
(6.3)

y(k) = + 1.9512y(k − 1)− 0.9512y(k − 2)+

+ 0.0197u(k − 1) + 0.0193u(k − 2)

}

(6.4)

El consecuente (6.2) del modelo obtenido mediante identificación, despre-
ciando el término independiente, es igual a la la salida de la planta (6.4), con
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Figura 6.2: Resultado de la validación.

lo que se ha comprobado que la identificación ha sido exacta.

6.1.2. Generación de la red neuronal

Fijando un tiempo de establecimiento te = 1 s, con periodo de muestreo
T = 0.1 s, se obtiene la ecuación en diferencias, dada en (6.5), que describe al
modelo de referencia.

yr(k) = 0.6762yr(k − 1) + 0.3238r(k − 1) (6.5)

Igualando (6.4) a (6.5) se obtiene la señal de control necesaria u(k) (6.6).
En este caso se requiere una red neuronal recurrente.

u(k) = +
(0.6762− 1.95)

0.0197
y(k) +

0.951

0.0197
y(k − 1)−

− 0.0193

0.0197
u(k − 1) +

0.3238

0.0197
r(k)











(6.6)

6.1.3. Comportamiento del sistema controlado

En [170] se realiza el diseño de dos sistemas de control neuroborrosos —
NEural Fuzzy CONtrol (NEFCON)— y comparan las respuestas obtenidas
con un método analítico de diseño en el que se obtiene un control tipo lead-lag
(adelanto-atraso de fase) [153]. En la figura 6.3 se muestra la comparativa de
las tres salidas que se obtienen, con los tres controladores, para una consigna
en escalón de amplitud 1 aplicada en el instante t = 0 s.
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Figura 6.3: Respuestas con dos controles neuroborrosos y un lead-lag (Fuente: [170]).

A continuación se realizan simulaciones para estudiar el comportamiento
del sistema propuesto. Aplicando una consigna en forma de escalón unitario,
en la figura 6.4 se observa que la respuesta del sistema controlado coincide
exactamente con la salida deseada del modelo de referencia, tanto en el transi-
torio como en régimen permanente, por lo que en principio se han obtenido los
resultados deseados. Comparando estos resultados con los obtenidos en [170],
se observa claramente la superioridad del controlador diseñado. Se puede fijar
el tiempo de establecimiento del modelo de referencia que se quiera a costa de
aumentar la amplitud de la señal de control.

Aunque en [170] no se muestran las señales de control obtenidas con las
estrategias NEFCON, en la figura 6.5 se muestra la señal de control que genera
el controlador lead-lag en comparación con la del controlador inverso de la
propuesta presentada. Está claro que la señal de control obtenida con el lead-
lag es mucho mejor, puesto que apenas tiene oscilaciones. Sin embargo, la del
controlador inverso no es muy buena para aplicar a una planta, ya que cada
0.1 s cambia de un valor positivo a uno negativo suponiendo un gran esfuerzo
y además tarda tiempo en tender al valor cero. Aumentando el tiempo de
establecimiento impuesto, se disminuiría la amplitud de la señal de control,
pero no variarían las oscilaciones que se presentan.

Analizando el esquema base implementado (figura 6.6), se deduce que las
oscilaciones de la señal de control u(k) las produce el polo del bloque Inverso
de la Planta y situado en z = −0.9835.

Para aliviar esta señal de control, se plantea el que la señal de salida no
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Figura 6.4: Señal de salida para el sistema controlado.
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Figura 6.5: Señal de control que se aplica a la planta.
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Figura 6.6: Estructura base del sistema de control propuesto.

siga exactamente a la salida del modelo de referencia sino a una aproximación
de ésta, o sea, exigir menos exactitud en la respuesta del sistema controlado
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intentando eliminar del modelo inverso de la planta el polo en z = −0.9797.
Para ello será necesario eliminar el término u(k − 2) del modelo borroso, o
lo que es lo mismo, realizar una identificación aproximada con un orden del
numerador igual a 1 (.Nu = 1). Con esta modificación, el modelo obtenido
(6.7) presenta un V AF = 99.9948%, lo cual indica que es un buen modelo.

y(k) = + 1.95y(k − 1)− 0.954y(k − 2)+

+ 0.0371u(k − 1) + 8.69 · 10−12

}

(6.7)

Si se compara el modelo exacto (6.2) con el modelo aproximado (6.7), se ve
que los coeficientes de y(k−1) e y(k−2) varían ligeramente y que el coeficiente
de u(k − 1) en (6.7) ha aumentado, lo que supondrá que la señal de control
necesaria presentará menor amplitud.

Ahora se diseñan dos controladores para dos modelos de referencia, uno con
tiempo de establecimiento te = 1 s y el otro para te = 2 s. En la figura 6.7 se
observan las respuestas obtenidas.
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Figura 6.7: Salida del sistema controlado para te de 1 y 2 segundos.

Para te = 1 s el sistema presenta un ligero error de seguimiento con respecto
a la salida del modelo de referencia, pero en cambio, la señal de control (figura
6.8) exige menos esfuerzo a la planta y se estabiliza aproximadamente en el
mismo tiempo que con el lead-lag, aunque presenta una mayor amplitud debida
al tiempo de establecimiento requerido. Para te = 2 s la salida del sistema
sigue con bastante exactitud a la salida del modelo de referencia, presentando
la señal de control casi la misma amplitud que con el lead-lag, pero con la
ventaja de no presentar sobreimpulso la salida.
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Figura 6.8: Señal de control que se aplica a la planta.

Se puede concluir que se obtienen mejores resultados que los diseños realiza-
dos en [170]. En el diseño propuesto el sobreimpulso es cero, mientras que con
el lead-lag es del 20%. Además, el tiempo de establecimiento se puede ajustar
dependiendo de la amplitud máxima que admita la señal de control.

6.1.4. Estabilidad y robustez ante errores de modelado

A continuación se estudia la estabilidad y robustez del sistema frente a los
errores de modelado de la planta. Si se supone una variación máxima en los
parámetros de la planta del ±25% se obtienen las plantas presentadas en (6.8).

GP1 =
3

s2 + 0.375 · s GP2 =
3

s2 + 0.625 · s
GP3 =

5

s2 + 0.375 · s GP4 =
5

s2 + 0.625 · s











(6.8)

Eligiendo el modelo aproximado (6.7) y haciendo el cálculo con un tiempo
de establecimiento te = 2 s, se obtienen las respuestas de la figura 6.9. Como
se puede ver, los modelos más afectados son GP3 y GP4. En ningún caso se
produce sobreimpulso sobre el valor final y los tiempos de establecimiento son
te1 = 1.93 s, te2 = 2 s, te3 = 2.054 s y te4 = 2.058 s, para GP1, GP2, GP3

y GP4 respectivamente. Con esto queda demostrada la estabilidad y robustez
del controlador diseñado cuando hay errores de modelado de la planta.
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Figura 6.9: Salidas para diferentes modelos de planta.

Sección 6.2

Planta LTI de tercer orden

6.2.1. Descripción e identificación de la planta

Ahora se elige la planta de tercer orden descrita en (6.9).

GP (s) =
Y (s)

U(s)
=

1

s · (s+ 1) · (s+ 5)
(6.9)

La figura 6.10 muestra las señales de entrada y salida usadas en el proceso de
identificación, con un periodo de muestreo T = 0.2 s. Los parámetros elegidos
en el algoritmo de identificación se indican el la tabla 6.2.

En el proceso de validación se obtiene un V AF = 100% y el modelo obtenido
presenta una única regla con el consecuente dado en (6.10).

y(k) = + 2.19y(k − 1)− 1.49y(k − 2) + 0.302y(k − 3)+

+ 9.99 · 10−4u(k − 1) + 0.00304u(k − 2)+

+ 5.42 · 10−4u(k − 3) + 6.67 · 10−16











(6.10)

Si se parte de la planta continua original (6.9) y se discretiza, con periodo
de muestreo de T = 0.2 s, se obtiene el modelo equivalente discreto (6.11) de
fase no mínima, y a partir de este modelo la ecuación en diferencias (6.12) que
define a la planta.
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Tabla 6.2: Parámetros para la identificación de la planta de tercer orden

Número de clústers .c = 1

Coeficiente de borrosificación .m = 2

Tolerancia de terminación .tol = 0.001

Semilla para la inicialización .seed = 1

Tipo de los antecedentes .ante = 2

Estimación del consecuente .cons = 1

Número de retardos de la salida .Ny = 3

Número de retardos de la entrada .Nu = 3

Número de retardos de transporte .Nd = 1
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Figura 6.10: Señales para la identificación.

GP (z) =
Y (z)

U(z)
=

0.001004 · z2 + 0.003027 · z + 0.000552

z3 − 2.186610 · z2 + 1.487804 · z − 0.301194
(6.11)

y(k) = + 2.1866y(k − 1)− 1.4878y(k − 2) + 0.3012y(k − 3)+

+ 0.0010u(k − 1) + 0.0030u(k − 2) + 0.00055u(k − 3)

}

(6.12)

El consecuente (6.10) del modelo obtenido mediante identificación es igual
a la ecuación en diferencias (6.12) que describe a la planta, por lo que la
identificación ha sido correcta.

Analizando el esquema de la figura 6.11, se deduce que el sistema será
inestable puesto que los polos del inverso de la planta estarán situados en
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z = −0.1949 y z = −2.8210. Así pues, el bloque Inverso de la Planta no podrá
ser exacto para que no aparezcan polos fuera del círculo unidad del plano Z.

Planta

Control

Inverso de

la planta
Modelo de

referencia

Figura 6.11: Sistema de control propuesto en cadena abierta.

Una solución a este problema es la misma que la planteada en el apartado
6.1.3, cuando se quiso mejorar la forma de la señal de control, es decir, no hacer
una identificación exacta de la planta y así obtener un inverso aproximado.
Fijando .Ny = 3 y .Nu = 2 se obtiene un V AF = 99.9999% y el modelo con
el consecuente (6.13).

y(k) = + 2.56y(k − 1)− 2.15y(k − 2) + 0.592y(k − 3)+

+ 0.000144u(k − 1) + 0.000529u(k − 2) + 1.25 · 10−6

}

(6.13)

La ecuación (6.13) da lugar a la función de transferencia del modelo de la
planta (6.14), donde los ceros están en z = 0 y z = −3.6736, y por lo tanto
daría lugar a un sistema inestable ya que estos ceros serán los polos del inverso.

GPm
(z) =

Y (z)

U(z)
=

0.000144 · z2 + 0.000529 · z
z3 − 2.56 · z2 + 2.15 · z − 0.592

(6.14)

Con .Ny = 3 y .Nu = 1 se obtiene un V AF = 99.9967% y el modelo con el
consecuente (6.15), que dará lugar a la función de transferencia del modelo de
la planta (6.16), con los ceros posicionados en z = 0, dando lugar a un sistema
estable.

y(k) = + 2.71y(k − 1)− 2.43y(k − 2) + 0.728y(k − 3)+

+ 0.000439u(k − 1) + 5.61 · 10−6

}

(6.15)

GP (z) =
Y (z)

U(z)
=

0.000439 · z2
z3 − 2.71 · z2 + 2.43 · z − 0.728

(6.16)
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Para .Ny = 2 y .Nu = 1 se obtiene un V AF = 99.9651% y el modelo con
el consecuente (6.17), el cual tiene un cero en z = 0 y dará lugar a un sistema
estable.

y(k) = + 1.94y(k − 1)− 0.935y(k − 2)+

+ 0.00132u(k − 1)− 6.12 · 10−5

}

(6.17)

Con .Ny = 2 y .Nu = 2 se obtiene un V AF = 99.9874% pero generaría un
sistema inestable, puesto que el cero de la planta identificada se situaría en
z = −9.0604.

En general, con .Nu = 1 los ceros que aparezcan en el sistema identificado,
que serán los polos del inverso, estarán en z = 0, dando lugar a un sistema
estable.

6.2.2. Comportamiento del sistema controlado

En [170] se realiza una comparativa de las respuestas obtenidas con un PID,
sintonizado mediante las reglas de Ziegler-Nichols, y dos controladores neuro-
borrosos NEFCON. Las respuestas de estos tres controladores son mostradas
en la figura 6.12.

Figura 6.12: Respuestas con dos controles neuroborrosos y un PID (Fuente: [170]).

Procediendo del mismo modo que en el apartado 6.1.2 se calcula la expresión
de la señal de control. Fijando el modelo de referencia con un tiempo de esta-
blecimiento de 7 s y con el consecuente (6.15) se obtiene una red neuronal no
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recurrente. El comportamiento del sistema controlado ha resultado ser inesta-
ble, debido a que se ha partido de un modelo borroso aproximado, y la salida
de éste no es igual a la de la planta real. Para solucionar este problema, una
alternativa es disminuir el periodo de muestreo en el control del sistema. Si se
usa un periodo de muestreo en el control T = 0.1 s, la mitad del usado en la
identificación, el sistema sí se hace estable y responde de manera satisfactoria,
comportándose de forma muy superior a los diseños realizados en [170], donde
el mejor tiempo de establecimiento para fuzzy error NEFCON está sobre los
10 s y con un sobreimpulso superior al 10%. Para el diseño propuesto se ha
conseguido un tiempo de establecimiento de 3.4 s y sobreimpulso cero.

La figura 6.13 muestra la respuesta para .Ny=3, .Nu=1 y para .Ny=2 y
.Nu=1. Aunque en la figura no se aprecia claramente, se produce un ligero
error en régimen permanente para .Ny = 2 y .Nu = 1, por lo que la elección
final sería para .Ny = 3 y .Nu = 1, donde se consigue un seguimiento de la
referencia sin error en régimen permanente.
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Figura 6.13: Respuestas del sistema controlado.

Ahora se analiza la estabilidad y robustez del sistema frente a variaciones en
el modelado de la planta. La planta tiene polos en s = 0, s = −1 y s = −5. Se
suponen dos casos GP1 y GP2 dados en (6.18). En GP1 los polos se desplazan
a s = 0, s = −5 y s = −7. En GP2 los polos se sitúan en s = 0, s = −0.7 y
s = −4.
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GP1(s) =
1

s3 + 10 · s2 + 21 · s
GP2(s) =

1

s3 + 4.7 · s2 + 2.8 · s











(6.18)

En la figura 6.14 se observa la salida del modelo de referencia y de las
dos plantas. Como se puede observar, cuando los polos se acercan al eje jω,
el comportamiento del sistema tiende a presentar más oscilaciones. Se puede
concluir que el diseño basado en el método propuesto es estable y presenta
robustez ante errores de modelado.
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Figura 6.14: Respuesta del sistema ante errores de modelado.

Sección 6.3

Aportaciones

En este capítulo se ha diseñado el controlador inverso para dos plantas LTI.
Para la planta de segundo orden, se han aportado las siguientes conclusiones:

1. Para ciertas aplicaciones, como es este caso, es mejor realizar una iden-
tificación aproximada de la planta.

2. Una red neuronal recurrente no es apropiada, ya que produce una señal
de control que exige demasiado esfuerzo a la planta.

3. Para obtener una red neuronal no recurrente, es necesario igualar el
orden del numerador a uno.
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4. La mejora de la señal de control resultante se puede ajustar desde el
proceso de identificación.

5. Las características del modelo de referencia elegido influyen en los resul-
tados finales obtenidos.

6. Este sistema de control sencillo presenta una gran estabilidad y buena
robustez.

Para la planta de tercer orden:

1. Debido a que una identificación exacta da lugar a una planta discreta
de fase no mínima, el proceso de identificación es conveniente realizarlo
con un orden del numerador igual a uno (.Nu = 1).

2. Aunque el índice VAF salga elevado, una identificación aproximada no
es sinónimo de estabilidad en el sistema final obtenido.

3. Para estabilizar sistemas de control obtenidos mediante un modelo apro-
ximado de la planta, se puede disminuir el periodo de muestreo del sis-
tema final controlado con respecto al usado en la identificación.

4. Este sistema de control sencillo presenta una gran estabilidad.

La parte del controlador inverso para la planta dada por la función de trans-
ferencia (5.9) y presentada en el capítulo anterior, sección 5.5, fue diseñada
según el método presentado en el apartado 6.2 de este capítulo. Dicha planta
formó parte como ejemplo de la publicación:

Betancor, C. S., Sosa-González, C. J., Montiel, J. A., Vega, A., "Gains Tuning
of a PI-Fuzzy controller by genetic algorithms“, Engineering Computations,
Emerald, Vol. 31, Issue 6, pp 1074-1097, 2014.

110 6.3. Aportaciones



Capítulo

7 Control de no linealidades
continuas

En el capítulo anterior se abordó el diseño del controlador inverso para
sistemas lineales. Se discutió el caso de una planta LTI de segundo orden y
otra de tercer orden. Esta última, cuando se discretizó, se convirtió en una
planta de fase no mínima, dificultando, por tanto, su control.

Este capítulo se centrará en el control de sistemas con no linealidades con-
tinuas. Se comienza con un sistema con no linealidad continua y suave. Con-
cretamente, el sistema vendrá definido por una ecuación diferencial no lineal
de segundo orden. Un ejemplo de planta que presenta este comportamiento es
el conjunto mecánico masa-resorte no lineal-amortiguador. Se realizarán com-
parativas con diversas técnicas que se han aplicado a este tipo de planta y se
verá que el diseño propuesto ofrece mejores prestaciones.

Como segundo caso se aborda el control de un sistema que ofrece fuertes
no linealidades, como es el caso del control del nivel de líquido en un tanque
cónico. Las ventajas del control diseñado se demuestran mediante una serie
de comparativas con diversas técnicas aplicadas en otras publicaciones. Ade-
más, se diseñará un controlador predictivo no lineal, con mucho mayor coste
computacional. Entre las ventajas del método propuesto están que es un mé-
todo simple, que la red neuronal se obtiene sin entrenamiento y el número de
neuronas es reducido. Además, la consigna impuesta al proceso se alcanzará
tan rápido como físicamente es posible y sin presentar sobreimpulso.

Para los dos tipos de plantas tratadas en este capítulo, será necesario diseñar
un sistema que integre las salidas de las distintas neuronas, que surgen de los
distintos modelos locales, resultantes del proceso de identificación.

El capítulo está organizado como sigue. En la sección 7.1, se realiza el control
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de un sistema definido por una ecuación diferencial de segundo orden cuyas no
linealidades son suaves. Para ello, se comienza con la descripción de un posible
sistema mecánico que puede quedar definido por dicha ecuación diferencial. A
continuación se exponen los resultados de diversas estrategias de control que
se han propuesto en la literatura, cubriendo un amplio espectro de técnicas
de control. Seguidamente, para comenzar con el diseño del control propuesto,
se procede y se discute todo lo relacionado con la identificación de la planta
para obtener un modelo Takagi-Sugeno. Con este modelo se explica y realiza el
diseño del controlador inverso, junto con el sistema supervisor necesario para
generar la señal de control. Una vez diseñado el controlador inverso, se mues-
tran los resultados obtenidos. Finalmente, para anular los errores en régimen
permanente y mejorar el transitorio, se diseña un PI borroso. El problema
del control de nivel de líquido en un tanque cónico es el objeto de estudio
en lo que resta de capítulo. En primer lugar, en la sección 7.2, se realiza una
exposición sobre el estado del arte y posteriormente se describe la ecuación
diferencial no lineal que modela al proceso. Se van a presentar dos tanques
cónicos para diseñar el controlador y proceder a realizar comparativas con
otras técnicas. En la sección 7.3 se estudia un tanque que posee una dinámica
lenta en el vaciado. En primer lugar, se presentan los resultados obtenidos con
controladores propuestos en la literatura. A continuación, se procede a la iden-
tificación para realizar el diseño del controlador inverso y proceder a mostrar
los resultados obtenidos. Se continúa analizando la estabilidad y robustez del
sistema diseñado ante incertidumbres de modelado y frente a perturbaciones.
Para finalizar, y para aumentar el campo de comparativas, se extiende el dise-
ño realizado en este trabajo a un controlador predictivo no lineal. Un segundo
ejemplo, para un tanque cónico con una dinámica más rápida de descarga se
presenta en la sección 7.4. En principio, se muestra el comportamiento con
controladores PI diseñados por algunos autores. A continuación, se procede
a identificar y a diseñar el controlador inverso. Los resultados obtenidos y el
estudio de estabilidad y robustez ante errores de modelado y ante perturbacio-
nes son presentados seguidamente. Finalmente, en la sección 7.5, se describen
las aportaciones realizadas.
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Sección 7.1

Sistema de segundo orden no lineal

7.1.1. Sistema masa-resorte-amortiguador

En la figura 7.1 se muestra un modelo mecánico constituido por una masa
M , un resorte no lineal, con constantes k1 y k3, y un amortiguador con fricción
B.

Figura 7.1: Sistema masa-resorte-amortiguador.

Los elementos de rigidez no lineales tienen muchas aplicaciones, como los
muelles de las suspensiones de los vehículos, brazos robóticos, etc. Un resorte
lineal, se rige por la ley de Hooke, donde el alargamiento x que experimenta el
resorte es directamente proporcional a la fuerza aplicada F , según la constante
elástica o recuperadora del resorte k: F = k ·x. Cuanto mayor es el valor de k,
mayor fuerza se deberá aplicar para estirar el resorte, o sea, más rígido o duro
es el resorte. Sin embargo, en un resorte no lineal la fuerza a aplicar al resorte
es una función no lineal de la variable de desplazamiento x. Esta función
se interpreta como una combinación de componentes de resortes lineales y
no lineales, expresándose la relación fuerza-desplazamiento según la ecuación
(7.1), donde el término k1 · x corresponde a la parte lineal y el término k3 · x3
a la parte no lineal. Si k3 > 0 el resorte es duro y si k3 < 0 es suave.

F = k1 · x+ k3 · x3 (7.1)

De la figura 7.1, y aplicando la segunda ley de Newton (F = m · a), se
obtiene la ecuación diferencial (7.2) que modela al sistema.

m · a = −B · v − (k1 · x+ k3 · x3) + f

m · d
2x(t)

dt2
+B · dx(t)

dt
+ k1 · x+ k3 · x3 = f







(7.2)

Si, en (7.2), m = 1 kg, B = 1 N · s/m, k1 = 1 N/m, k3 = 1 N/m3 y
se cambia la nomenclatura de y en lugar de x y de u por f , se obtiene la
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ecuación diferencial (7.3), que se plantea en [4], como la planta no lineal para
comprobar diferentes estrategias de control. El controlador deberá generar
la señal de control u(t) para que el valor de y(t) sea el que se asigne como
referencia o consigna. Se impondrá la restricción de que la máxima desviación
permitida en el sistema va a ser de y = ±2 m.

d2y(t)

dt2
+

dy(t)

dt
+ y(t) + y3(t) = u(t) (7.3)

7.1.2. Resultados para diversas estrategias

En [4] se plantean y diseñan controladores mediante diferentes estrategias
de control. En la figura 7.2 se muestra el resultado obtenido para un control
inverso directo basado en redes neuronales. La red neuronal está constitui-
da por siete neuronas en la capa oculta, con función de activación tangente
hiperbólica para cada neurona, y una neurona de salida, con función de ac-
tivación lineal. La red neuronal fue obtenida mediante entrenamiento general
para actuar como el modelo inverso de la planta. Según los resultados, hay
un sobreimpulso en los cambios de la señal de referencia, lo cual indica que el
modelo inverso no es perfecto. Otro efecto que salta a la vista es que la señal
de control oscila mucho y adquiere valores elevados.

Figura 7.2: Control inverso directo (Fuente: [4]).
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Para evitar los sobreimpulsos y limitar la amplitud de la señal de control,
se puede poner un filtro paso-bajo en la señal de referencia. En la figura 7.3
se observa que han desaparecido los sobreimpulsos en la salida ante cambios
de la señal de referencia y que la señal de control ha disminuido su amplitud,
sin embargo, continúan las oscilaciones de la misma.

Figura 7.3: Control inverso directo con filtro paso-bajo (Fuente: [4]).

Usando entrenamiento especializado se obtiene el resultado de la figura 7.4.
Para ello, se partió de la red creada usando entrenamiento general y el proceso
de entrenamiento continuó directamente con la trayectoria de la señal de refe-
rencia. La trayectoria se repitió ocho veces mientras se actualizaba el modelo
inverso. Se ve que la referencia se alcanza de forma perfecta, pero la señal de
control tiene gran amplitud y oscila mucho.

Usando linealización por realimentación [171] los polos en lazo cerrado se
sitúan en z = −0.7. Para ello se utilizan dos redes neuronales con cinco neu-
ronas, con función tangente hiperbólica cada una. En la figura 7.5 se observa
que la salida sigue a la trayectoria de referencia y que la señal de control es
muy activa.

Realizando el control con el PID dado en (7.4), se obtiene el resultado de
la figura 7.6. Como el PID se diseñó para el modelo linealizado en estado de
reposo, las prestaciones son mejores para pequeños cambios de la referencia.
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Figura 7.4: Control inverso mediante entrenamiento especializado (Fuente: [4]).

Figura 7.5: Control por linealización mediante realimentación (Fuente: [4]).

GPID(s) = 8 · 5s+ 1

5s
· 0.8s+ 1

0.08s+ 1
(7.4)
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Si al PID se añade una señal de compensación proveniente del modelo inverso
creado con el entrenamiento especializado, se obtiene la respuesta mostrada en
la figura 7.7. Se ve que el seguimiento de la referencia es mejor, aunque cuando
la amplitud de la referencia aumenta el modelo inverso no es suficientemente
preciso.

Figura 7.6: Control con un PID (Fuente: [4]).

La figura 7.8 ilustra la respuesta de un control óptimo diseñado mediante
el algoritmo de entrenamiento especializado que se aplicó al control inverso
directo. Como se observa, el seguimiento de la referencia se ve deteriorada
con respecto al control inverso, ya que se producen sobreimpulsos y hay error
en régimen permanente. Sin embargo, la señal de control es más suave y no
alcanza los valores elevados del control inverso directo. Los sobreimpulsos y
el error en régimen permanente se pueden reducir si se aminora el factor de
penalización, aunque la señal de control será más activa.

Mediante el posicionamiento de polos, y la completa cancelación de ceros,
se obtiene el resultado mostrado en la figura 7.9. Aquí la señal de control no
es de amplitud elevada, pero sí es bastante activa.

Si se considera el posicionamiento de polos, sin la cancelación de ceros, se
obtiene la respuesta de la figura 7.10, donde las oscilaciones de la señal de
control de la figura 7.9 se han eliminado.

La respuesta para un control predictivo generalizado no lineal —Nonlinear
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Figura 7.7: Control PID con retroalimentación de la referencia (Fuente: [4]).

Figura 7.8: Control óptimo (Fuente: [4]).

Generalized Predictive Control (NGPC)— se presenta en la figura 7.11. Según
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Figura 7.9: Control con polo que cancela el cero (Fuente: [4]).

Figura 7.10: Control con polo sin cancelación del cero (Fuente: [4]).

la figura, se consigue una respuesta bastante rápida a los cambios de referencia
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mientras que la señal de control se mantiene con magnitudes pequeñas. Tam-
bién se puede apreciar que el controlador se anticipa a los cambios en escalón
de la referencia, debido a que el control está basado en las referencias futuras.
Además, la respuesta muestra un comportamiento de fase no mínima, aunque
el inverso del sistema es estable. Esto no es infrecuente cuando un sistema se
controla mediante un controlador predictivo.

Figura 7.11: Control predictivo no lineal (Fuente: [4]).

Debido a los requerimientos hardware de NGPC, se puede optar por usar un
control predictivo aproximado. La figura 7.12 muestra la respuesta y se puede
observar que es parecida a la ofrecida por NGPC, siendo esto debido a que la
no linealidad de la planta es suave.

7.1.3. Identificación de la planta

Para realizar la identificación de la planta 7.3, y obtener un modelo borroso
Takagi-Sugeno, se ha experimentado con distintos tipos de señales de entrada,
siendo una señal distribuida uniformemente para u en el rango [−10, 10] la que
mejores resultados ha dado (figura 7.13).

Las señales del tipo secuencia binaria pseudo aleatoria —Pseudo Random
Binary Sequence (PBRS)— han dado peores resultados en la validación. El
periodo de muestreo elegido ha sido de T = 0.1 s y, como siempre, la mitad
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Figura 7.12: Control predictivo generalizado aproximado (Fuente: [4]).
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Figura 7.13: Señales para la identificación.

de las muestras se emplean en el proceso de identificación y la otra mitad en
el proceso de validación.

El rango de [−10, 10] para u es por el hecho de que el máximo desplazamiento
permitido en el sistema, según las especificaciones impuestas, es de ±2 m,
siendo ese rango de u el que produce aproximadamente esta variación máxima.
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Para obtener un buen modelo, supuesto que las señales de entrada para la
identificación han sido correctamente elegidas, es necesario dedicar tiempo a la
sintonización correcta de los parámetros que definen las constantes que utiliza
el algoritmo de agrupamiento. Para uno y dos clústers el VAF obtenido es bajo,
por lo que los resultados que se presentan a continuación son de tres clústers en
adelante. Asimismo, aumentar el orden del denominador (.Ny) por arriba de 2
no implica obtener un modelo más exacto y aumentar el orden del numerador
(.Nu) por arriba de 1 tampoco supone mejora. Se elige una tolerancia de
terminación .tol = 0.001 y la variación de la semilla de inicialización (.seed),
una vez que se han optimizado los demás parámetros, no ha implicado una
mejora apreciable en el VAF final.

La figura 7.14 representa el VAF al variar el número de clústers, siendo los
valores para el resto de parámetros del algoritmo de identificación los dados
en la tabla 7.1.

Tabla 7.1: Parámetros para la identificación del sistema no lineal

Coeficiente de borrosificación .m = 2

Tolerancia de terminación .tol = 0.001

Semilla para la inicialización .seed = 10

Tipo de los antecedentes .ante = 2

Estimación del consecuente .cons = 1

Número de retardos de la salida .Ny = 2

Número de retardos de la entrada .Nu = 1

Número de retardos de transporte .Nd = 1

En la figura 7.15 se observa el VAF al variar el coeficiente de borrosificación
(.m) para distintos números de clústers.

Para esta planta se pueden sacar las siguientes conclusiones:

1. Un aumento inicial del número de clústers supone una mejora sustancial,
pero un aumento excesivo no implica una gran mejora. Por ejemplo, al
duplicar de 5 a 10 el número de clústers, el VAF varió del 99.8739% al
99.9713%, es decir una variación del 0.0974%. El aumentar el número
de clústers supone un aumento del tiempo de cómputo para obtener el
modelo, además de que la implementación hardware posterior será más
compleja, ya que el número de neuronas en el sistema de control va a ser
igual al número de clústers obtenidos.

2. Variar el exponente de borrosificación por arriba o por debajo del valor
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Figura 7.14: VAF obtenido al variar el número de clústers.
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Figura 7.15: VAF obtenido al variar el coeficiente de borrosificación.

2 puede implicar una ligera mejora. Según la figura 7.15, el coeficiente de
borrosificación afecta más conforme se aumenta el número de clústers.
Para 3 clústers la influencia es mínima, mientras que para 6 y 10 sí afecta
su elección.

3. Al modificar el número de clústers, el mejor valor del coeficiente de bo-
rrosificación varía. Si se eligen 6 clústers para el modelo final, el mejor
coeficiente de borrosificación tiene el valor de 2.02, el cual no coincide
con el mejor para 5 clústers. En definitiva, una vez determinado el nú-
mero de clústers, se debería modificar el coeficiente de borrosificación
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para una sintonía fina.

4. El VAF no crece o decrece de forma uniforme según el coeficiente de
borrosificación varía, y el disminuir la tolerancia de terminación hace
que unas veces el VAF mejore, otras empeore y otras no varíe, sin seguir
una regla.

5. Si se desea obtener un V AF ≥ 99.9%, se deberá escoger un mínimo de
6 clústers.

Ahora se procede a sintonizar los parámetros del algoritmo de agrupamiento
para 3, 6 y 10 clústers. De esta forma, posteriormente se realizará una com-
parativa del sistema controlado para estos tres casos. Se verá si el aumentar
significativamente el número de clústers, y por tanto de neuronas, conduce a
una mejora apreciable en las prestaciones del sistema controlado obtenido.

Según los resultados de las diferentes simulaciones, los mejores valores de
sintonía de parámetros para 3, 6 y 10 clústers se muestran en la tabla 7.2.

Tabla 7.2: Valores finales para el algoritmo de agrupamiento

.c .m .tol .seed .ante .cons Ṅy .Nu .Nd VAF (%)

3 2.56 0.001 10 2 1 2 1 1 99.5759

6 1.90 0.001 10 2 1 2 1 1 99.9070

10 2.00 0.001 10 2 1 2 1 1 99.9513

Para el caso de 3 clústers, en la figura 7.16 se observa el resultado del proceso
de validación, en el que se obtuvo un V AF = 99.5759%, y las tres reglas que
describen el modelo borroso están dadas en (7.5).

R1 : If y(k − 1) is A11 and y(k − 2) is A12 and

and u(k − 1) is A13 then y(k) = 1.78 · 100y(k − 1)−
− 8.93 · 10−1y(k − 2) + 1.02 · 10−2u(k − 1)− 1.28 · 10−1

R2 : If y(k − 1) is A21 and y(k − 2) is A22 and

and u(k − 1) is A23 then y(k) = 1.90 · 100y(k − 1)−
− 9.20 · 10−1y(k − 2) + 8.58 · 10−3u(k − 1) + 1.23 · 10−3

R3 : If y(k − 1) is A31 and y(k − 2) is A32 and

and u(k − 1) is A33 then y(k) = 1.83 · 100y(k − 1)−
− 8.98 · 10−1y(k − 2) + 7.84 · 10−3u(k − 1) + 5.92 · 10−2











































































(7.5)
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Figura 7.16: Resultado de la validación para 3 clústers.

7.1.4. Diseño del controlador inverso

El tiempo de establecimiento, te, del modelo de referencia se ha fijado me-
diante simulación. Partiendo de te = 1 s , se ha visto que la respuesta del
sistema controlado era subamortiguada. Para evitar este comportamiento se
ha ido incrementando este tiempo de establecimiento. Para te = 3 s el sis-
tema ya presenta respuesta monótona, similar a la del modelo de referencia.
La ecuación en diferencias que describe al modelo de referencia es la dada en
(7.6), con te = 3 s y periodo de muestreo T = 0.1 s.

yr(k) = 0.8777yr(k − 1) + 0.1223r(k − 1) (7.6)

En los diseños vistos hasta ahora se ha obtenido una única neurona ya que
con un clúster era suficiente para sistemas LTI. En el caso que nos ocupa se
obtendrá más de una neurona ya que para sistemas no lineales es necesario más
de un clúster. A continuación se presenta el desarrollo para el modelo borroso
(7.5) con 3 clústers, siendo el procedimiento el mismo para otro número de
clústers.

Igualando el consecuente de las reglas del modelo borroso (7.5) con la sali-
da deseada yr(k) del modelo de referencia establecido (7.6), y despejando el
término u(k − 1), se obtiene una señal de control para cada regla (7.7).
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u1(k) = +
(0.8777− 1.78 · 100)

1.02 · 10−2
· y(k) + 8.93 · 10−1

1.02 · 10−2
· y(k − 1)+

+
0.1223

1.02 · 10−2
· r(k) + 1.28 · 10−1

1.02 · 10−2

u2(k) = +
(0.8777− 1.90 · 100)

8.58 · 10−3
· y(k) + 9.20 · 10−1

8.58 · 10−3
· y(k − 1)+

+
0.1223

8.58 · 10−3
· r(k)− 1.23 · 10−3

8.58 · 10−3

u3(k) = +
(0.8777− 1.83 · 100)

7.84 · 10−3
· y(k) + 8.98 · 10−1

7.84 · 10−3
· y(k − 1)+

+
0.1223

7.84 · 10−3
· r(k)− 5.92 · 10−2

7.84 · 10−3







































































































(7.7)

Desde el punto de vista de la implementación con redes neuronales, las leyes
de control (7.7) tienen la forma dada en (7.8). De este modo, cada una de
las leyes de control ui(k) se pueden implementar mediante una neurona, con
3 entradas —y(k), y(k − 1) y r(k)—, una polarización —bi— y función de
activación lineal, representando cada neurona a un subsistema que representa
el control relacionado con un modelo local.

u1(k) = w11 · y(k) + w12 · y(k − 1) + w13 · r(k) + b1

u2(k) = w21 · y(k) + w22 · y(k − 1) + w23 · r(k) + b2

u3(k) = w31 · y(k) + w32 · y(k − 1) + w33 · r(k) + b3











(7.8)

7.1.5. Diseño del sistema supervisor

Cada neurona obtenida en la sección anterior es un controlador y es necesario
diseñar un bloque supervisor que seleccione la combinación más adecuada de
entre los distintos reguladores para los distintos modelos locales. Debido a que
el antecedente de cada regla es borroso, el bloque que integrará a todos los
subsistemas será un sistema de inferencia borroso (figura 7.17). En el caso
que nos ocupa, la red neuronal diseñada posee 3 neuronas, disponiéndose de
3 salidas a partir de las cuales habrá que generar una única señal de control
hacia la planta.

Para que una regla esté activa, en el modelo borroso (7.5), se deben activar
los tres conjuntos borrosos del antecedente, dado que la conectiva es la ope-
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Figura 7.17: Integración de los subsistemas.

ración and. En la figura 7.18 se muestra el proceso de inferencia generado y
se ve que, según los valores de las entradas presentados para y(k − 1) = −3,
y(k − 2) = −1.1 y u(k − 1) = −4.6, la regla activa es R1 y la salida generará
un valor y = 1, indicando que se deberá seleccionar la neurona que genera la
señal de control u1(k) (G1 = 1). De la regla R2 sólo están activos dos conjun-
tos borrosos y no da lugar a señal de control alguna (G2 = 0) y de la regla
R3 no se activa ningún conjunto borroso (G3 = 0). Así pues, en el caso de que
únicamente haya una regla activa, la selección de la salida corresponde a esa
regla.

También se puede dar la circunstancia de que se activen dos reglas. Para este
caso, dependiendo del método elegido para el conectivo and y la estrategia que
implemente el proceso de desborrosificación, se obtendrá un valor diferente en
la salida. La figura 7.19 muestra el caso en el que se activan las reglas R2 y R3, y
se emplea el método del mínimo para el conectivo and y el promedio ponderado
para la desborrosificación, resultando un valor de y = 2.76. Este valor de y
indicará que la salida u1(k) tendrá un peso del 0% en la señal de control final
(G1 = 0), u2(k) tendrá un peso del 24% (G2 = 0.24) y la u3(k) un peso del
76% (G3 = 0.76). Si se emplease el método del producto para el conectivo
and, manteniéndose el promedio ponderado para la desborrosificación, el valor
resultante será y = 2.89 (figura 7.20), con lo cual la salida u2(k) tendría un
peso del 11% en la señal de control final y la u3(k) tendrá un peso del 89%.

En la desborrosificación también se puede usar la suma ponderada. Sin em-
bargo, en los experimentos realizados, mediante simulación, se han obtenido
mejores resultados con el método del mínimo para el conectivo and y el pro-
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Figura 7.18: Caso en el que se activa la regla 1.

Figura 7.19: Reglas 2 y 3 activas y método del mínimo para la and.

medio ponderado para la desborrosificación.

7.1.6. Resultados obtenidos

En esta sección se realizarán simulaciones para estudiar el comportamiento
del sistema y comenzar a sacar las primeras conclusiones sobre el control de
sistemas no lineales por el método propuesto. Desde la figura 7.2 a la 7.12, se
mostraron las respuestas obtenidas en [4] para diversas estrategias de control.
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Figura 7.20: Reglas 2 y 3 activas y método del producto para la and.

En la figura 7.21 se observa la respuesta obtenida con 3, 6 y 10 clústers para
el controlador inverso diseñado. Tal como se puede apreciar, las respuestas son
prácticamente idénticas, existiendo un pequeño error en régimen permanente
que se muestra en la figura 7.22. Las señales de control necesarias se ven en la
figura 7.23.
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Figura 7.21: Respuestas obtenidas para 3, 6 y 10 clústers.

La amplitud de la señal de control aumenta conforme se pida mayor rapidez
al modelo de referencia. Una ampliación de alguna transición (figura 7.24)
muestra con mayor detalle la evolución de la señales de control. En todas las
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Figura 7.22: Errores para 3, 6 y 10 clústers.
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Figura 7.23: Señales de control generadas para 3, 6 y 10 clústers.

transiciones el control con 6 clústers es el que mejor comportamiento ofrece,
pero quizás no compense el aumento del número de neuronas con respecto a
las prestaciones con 3 clústers.

Analizando la expresión de las señales de control, dadas en (7.7), la magnitud
de la señal de control ui(k) depende del denominador de los diferentes términos
y este denominador es el coeficiente de u(k−1) de (7.5). Por lo tanto, aumentar
el valor de los coeficientes de u(k − 1) produciría el efecto de disminuir la
amplitud de la señal de control. Si se utiliza un periodo de muestreo T = 0.2 s,
el modelo borroso obtenido (7.9) presenta coeficientes mayores para u(k − 1)
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Figura 7.24: Ampliación de la figura 7.23 entorno a los 350 s.

y por lo tanto la señal de control tendrá valores inferiores a costa de perder
exactitud en la respuesta. Se realiza la simulación y en la respuesta (figura
7.25) se observa que se produce un mayor error en régimen permanente y el
transitorio es peor, aunque admisible (figuras 7.26 y 7.27). En cuanto a la
señal de control (figura 7.28) se ve claramente que ha disminuido aunque en
las transiciones presenta mayor número de oscilaciones (figura 7.29).

R1 : If y(k − 1) is A11 and y(k − 2) is A12 and

and u(k − 1) is A13 then y(k) = 1.37 · 100y(k − 1)−
− 7.76 · 10−1y(k − 2) + 3.60 · 10−2u(k − 1)− 4.58 · 10−1

R2 : If y(k − 1) is A21 and y(k − 2) is A22 and

and u(k − 1) is A23 then y(k) = 1.80 · 100y(k − 1)−
− 8.66 · 10−1y(k − 2) + 2.96 · 10−2u(k − 1) + 3.90 · 10−3

R3 : If y(k − 1) is A31 and y(k − 2) is A32 and

and u(k − 1) is A33 then y(k) = 1.56 · 100y(k − 1)−
− 7.92 · 10−1y(k − 2) + 2.72 · 10−2u(k − 1) + 2.06 · 10−1











































































(7.9)

Con el modelo (7.9), obtenido con T = 0.2 s, se realiza ahora el control
con T = 0.1 s. El resultado se presenta en la figura 7.30. En la ampliación
realizada a los 400 s (figura 7.31), se observa que la transición es más suave
que la obtenida para T = 0.2 s en el control. En cuanto a la señal de control
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Figura 7.25: Respuestas para T = 0.1 s y T = 0.2 s.

100 101 102 103 104 105 106 107

−0.3

−0.2

−0.1

0

0.1

0.2

Tiempo (seg)

S
al

id
a

 

 

Referencia
T=0.1 seg
T=0.2 seg

Figura 7.26: Ampliación de la figura 7.25 en t = 100 s.

(figura 7.32) se ve claramente (figura 7.33) que es mucho mejor que la obtenida
cuando se usa T = 0.2 s en el control.

Los mismos experimentos realizados para 3 clústers se llevan a cabo para 6
y 10 clústers. La figura 7.34 presenta una comparativa de las respuestas para
3, 6 y 10 clústers cuando se utiliza T = 0.2 s tanto en la identificación como en
el posterior control. Se observa que en todas las transiciones y regímenes per-
manentes la mejor respuesta corresponde a 6 clústers. Las señales de control
necesarias (figura 7.35) indican que dependiendo de la transición el comporta-
miento es mejor para 3 o para 6 clústers, no pudiéndose determinar en general
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Figura 7.27: Ampliación de la figura 7.25 en t = 400 s.
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Figura 7.28: Señales de control para T = 0.1 s y T = 0.2 s.

cual es mejor. Para las transiciones de pequeña amplitud la respuesta es mejor
para 10 clústers.

Cuando se usa T = 0.2 s en la identificación y T = 0.1 s en el control,
en general, con 6 clústers (figura 7.36) implica mejor respuesta, salvo en la
transición de 350 s donde el error en régimen permanente es mayor para 6
clústers que para 3 clústers. La conducta para 10 clústers es siempre la peor
en todas las transiciones. En cuanto a la señal de control generada (figura
7.37), para 3 y 6 clústers son muy similares, mientras que para 10 clústers
presenta siempre una mayor amplitud.
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Figura 7.29: Ampliación de la figura 7.28 en t = 400 s.
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Figura 7.30: Identificación con T = 0.2 s y control con T = 0.1 s.

De los resultados obtenidos se puede deducir que con 3 clústers y T = 0.2 s
tanto en la identificación como en el control se consiguen resultados aceptables
de forma que se consuman los mínimos recursos hardware. En el siguiente
punto se usará esta configuración y se cancelará el error en régimen permanente
añadiendo un PI borroso.
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Figura 7.31: Ampliación de la figura 7.30 en t = 400 s.
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Figura 7.32: Señal de control para diferentes muestreos.

7.1.7. Cancelación de los errores en régimen permanente

Para eliminar los errores en régimen permanente, se opta por la misma
solución que la propuesta en la sección 4.6 del capítulo 2, es decir, hacer uso
de un PI borroso que procese el error entre la salida deseada del modelo de
referencia y la salida real de la planta. El PI borroso no sólo corregirá el error
en régimen permanente, sino que intentará ayudar al controlador inverso a
mejorar la respuesta transitoria.

Se parte del PI borroso diseñado en el capítulo 2 para un sistema lineal y lo
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Figura 7.33: Ampliación de la figura 7.32 en t = 400 s.
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Figura 7.34: Respuestas para T = 0.2 s.

único que se va a modificar son los valores de las ganancias Ge, Gde y Gu. Con
valores iniciales de Ge = Gde = Gu = 1 y observando la respuesta se modifican
estos valores manualmente, observando que no es necesario del uso de un GA
para conseguir buenos resultados. En la figura 7.38 se observa la respuesta
obtenida para Ge = 1.5, Gde = 10 y Gu = 1. El error cometido y la señal de
control necesaria se muestran en las figuras 7.39 y 7.40 respectivamente.
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Figura 7.35: Señales de control para T = 0.2 s.
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Figura 7.36: Respuestas para diferentes muestreos.
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Figura 7.37: Señales de control para diferentes muestreos.
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Figura 7.38: Respuesta para 3 clústers y PI borroso con T = 0.2 s.
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Figura 7.39: Error para 3 clústers y PI borroso con T = 0.2 s.

0 50 100 150 200 250 300 350 400 450
−60

−40

−20

0

20

40

60

Tiempo (s)

S
eñ

al
 d

e 
co

nt
ro

l

Figura 7.40: Señal de control para 3 clústers y PI borroso con T = 0.2 s.
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Sección 7.2

Control del nivel de líquido en tanques cónicos

7.2.1. Introducción

El control de nivel de líquido y el flujo en tanques es un problema básico en
las industrias de proceso. Los tanques cónicos encuentran amplias aplicaciones
en tales industrias y han sido usados por muchos autores para testear las
prestaciones de sus sistemas de control, ya que el tanque cónico con flujo por
gravedad es un proceso que presenta una fuerte no linealidad.

Debido a que el proceso de nivel de un tanque cónico tiene características no
lineales, normalmente se representa a la planta como varios modelos lineales
para un determinado número de puntos operativos. De esta forma, se identifica
el proceso mediante un número de funciones de transferencia de primer orden
más tiempo de retardo —First Order Plus Time Delay (FOPTD)—, repre-
sentando una aproximación al sistema real [172]. Desde este punto de vista, el
control se enfoca sobre plantas FOPTD, también llamadas plantas de primer
orden más tiempo muerto —First Order Plus Dead Time (FOPDT)— [173].

En [174], los autores identificaron cuatro funciones de transferencia de pri-
mer orden, con tiempo muerto igual a cero, en cuatro puntos operativos, me-
diante el método de la curva de reacción del proceso [175]. Ellos proponen
un controlador PI [175] para cada función de transferencia usando el método
de síntesis directa —Direct Synthesis Method (DSM)— [176] y el método de
Skogestad [177]. Los resultados obtenidos mostraron el mejor comportamiento
del DSM.

Además, usando el método de la curva de reacción del proceso, en [178] se
diseña un controlador PI adaptativo [179] que se sintoniza de forma conti-
nua según el punto operativo del tanque. Para ello identificaron cinco modelos
FOPTD para cinco puntos operativos. Los parámetros del modelo estimado
se usan para calcular el controlador basado sobre los parámetros del con-
trolador y sus puntos operativos, creándose un sistema de sintonización. Se
hizo una comparación con un PI convencional, sintonizado por las reglas de
Ziegler-Nichols [180], y los resultados mostraron las mejores prestaciones del
controlador PI adaptativo.

En [181] realizan una identificación del sistema, usando la curva de reac-
ción del proceso, para obtener cuatro modelos FOPTD para cuatro puntos
operativos. Los autores propusieron el diseño de un control borroso —Fuzzy
Control (FC)— [182], el cual se compara con un controlador PID [175]. El
controlador PID está basado en la propuesta de Chien y Fruehauf [183], la
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cual es una técnica basada en el control por modelo interno —Internal Model
Controller (IMC)— [63]. Los resultados en [181] demuestran el mejor compor-
tamiento del FC.

En [184] se propone un controlador PI borroso [157] y se compara con un PI
sintonizado por las reglas de Ziegler-Nichols. Los resultados demuestran que el
PI borroso presenta mejores prestaciones. El diseño de los controladores está
basado en el modelo linealizado en un punto operativo.

Un esquema de FC basado en reglas se desarrolló en [185] y se comparó con
un PI sintonizado por DSM. Los resultados son claramente a favor del FC.

La lógica borrosa también se aplica en [186] para diseñar un controlador PI
adaptativo borroso [187]. En este tipo de controlador, la lógica borrosa varía los
valores de los parámetros de un PI convencional. Los autores compararon las
prestaciones del PI adaptativo borroso con un PI sintonizado por las reglas de
Ziegler-Nichols y para ello identificaron tres regiones operativas. Los resultados
demuestran las mejores prestaciones del PI adaptativo borroso.

En [188], los mismos autores que en [186], diseñan un controlador PI borroso
basado en modelo de referencia y comparan las prestaciones con un control
adaptativo por modelo de referencia [189]. De los resultados obtenidos se ve
claramente que la estrategia propuesta del PI borroso tiene unas prestaciones
superiores al control adaptativo.

El GA [30] es usado en [190] para diseñar un PID, un IMC y un controlador
basado en función de transferencia. Tres funciones de transferencia FOPTD
son identificadas por el método de la curva de reacción del proceso. Las pres-
taciones de los controladores propuestos se comparan con las de controladores
sintonizados por las reglas de Ziegler-Nichols. El mejor controlador fue el IMC
sintonizado por un GA.

El GA se usa en [191] para diseñar cuatro controladores PI para cuatro pun-
tos operativos, igual que en [174], y son comparados con cuatro controladores
PI diseñados por el método de programación de ganancias —Gain Scheduling
Method (GSM)— [192]. Aunque GSM es una forma muy efectiva de controlar
sistemas cuya dinámica cambia con el punto operativo, el PI diseñado median-
te un GA se comportó mejor.

Se han aplicado más técnicas de control para tanques cónicos. Así, en [193]
ha sido aplicado un control predictivo basado en modelo —Model Predictive
Control (MPC)— [63] y se compara con un PID sintonizado por la técni-
ca IMC. Como en casos anteriores, un modelo FOPTD fue identificado para
diseñar los dos controladores. El MPC da mejores resultados que el PID.

En [194] un MPC, sintonizado por el método de Sridhar y Cooper [195],
es propuesto y comparado con un controlador PI basado en el método de
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Skogestad. El tanque es aproximado a un modelo FOPTD. Se observa que el
MPC muestra una mejor capacidad de seguimiento que el PI.

También en [196] se usa un GA para sintonizar las funciones de pertenencia
de las variables de entrada de un FC tipo Mamdani [197]. Los resultados del FC
se comparan con un PI para evaluar sus prestaciones. El PI se diseña usando la
técnica IMC. Los resultados obtenidos muestran que el FC se comporta mejor
que el PI.

El uso de Soft Computing (SC) [198] es una alternativa para controlar siste-
mas no lineales. Así, en [199] se diseñan un FC, un PI borroso y un controlador
sintonizado por un GA. Un PI, sintonizado por el método de Skogestad, se usa
como comparativa. Los resultados demostraron que los controladores diseña-
dos usando las técnicas SC trabajan mejor que el PI.

En [200] un PI, sintonizado por las reglas de Ziegler-Nichols, se compara
con un controlador PI basado en la optimización por enjambre de partículas
—Particle Swarm Optimization (PSO)— [201,202] y un PI de orden fraccional
[203]. A partir del análisis, el PI basado en PSO y el PI de orden fraccional
ofrecen mejores prestaciones que el PI sintonizado por las reglas de Ziegler-
Nichols.

PSO es también propuesto y usado en [204] para sintonizar los parámetros
de un PI y obtener un controlador óptimo. La eficacia del PI sintonizado por
el algoritmo PSO fue validado mediante un estudio comparativo con un PI
diseñado por el GSM. El PI sintonizado por PSO dio mejores resultados que
el GSM.

En [4] se diseñan y comparan dos controladores predictivos generalizados
—Generalized Predictive Controller (GPC)— [205, 206]. También en [4] se
introduce un control inverso directo [55]. Este control inverso directo fue im-
plementado mediante una red neuronal [207]. Según los resultados obtenidos,
se demuestra el mejor comportamiento que ofrece el control inverso directo.

En [208] se propone un sistema basado en la estrategia de control de tiem-
po óptimo [209] y un control adaptativo usando redes neuronales. El control
de tiempo óptimo se usa en los cambios de consigna y el control adaptativo
se diseña para variaciones en los parámetros del proceso. Se hace una com-
parativa con las prestaciones que ofrece un PID sintonizado por las reglas de
Ziegler-Nichols, usando el método de la curva de reacción del proceso, para seis
regiones. Los resultados demuestran la eficacia del control de tiempo óptimo
y del control adaptativo.

Como se ha descrito anteriormente, la mayoría de los autores realizan una
aproximación del proceso mediante un determinado número de funciones FOPTD
y entonces aplican alguna técnica de control. Aquí se realizará una aproxima-
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ción por medio de modelos lineales locales que se han obtenido de un modelo
Takagi-Sugeno. Una vez se ha obtenido el modelo, se aplicará la técnica de
control inverso directo por modelo de referencia para controlar el nivel en un
tanque cónico. En [4], los autores aplican la técnica de control inverso, pero
sin hacer una aproximación del modelo y entrenando una red neuronal como
el inverso exacto. Sin embargo, el controlador obtenido en [4] es más complejo
que la propuesta realizada aquí, aunque los resultados obtenidos son simi-
lares. También se realizará el diseño de un controlador predictivo no lineal
—NGPC— para compararlo con la propuesta planteada aquí.

7.2.2. Modelado del tanque cónico

A continuación se obtendrá la ecuación diferencial no lineal que va a servir
para modelar la variación del nivel de líquido en función de los parámetros
físicos del tanque y de los flujos de entrada y salida.

La figura 7.41 ilustra la geometría del tanque cónico bajo estudio. Como se
muestra, la forma es un cono y por ello la relación geométrica no es lineal.

Figura 7.41: Tanque cónico.

Los parámetros del tanque cónico son: flujo de entrada (Fin), flujo de salida
(Fout), carga aplicada al tanque (Fload), radio superior (R) y altura total (H).
Fload es la perturbación que puede aparecer en el sistema [210].

El objetivo del control es mantener el nivel del líquido en un valor h cons-
tante, siendo el radio del cono r para este nivel h, y para ello se tiene que
controlar el flujo de entrada Fin. Se asume que Fin se controla de forma direc-
ta y que un cambio en el flujo tiene efecto inmediato. El flujo de salida Fout

es debido a la presión hidrostática y no está controlado.
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El volumen de líquido V para un nivel h es dado en (7.10).

V = 1
3 · π · r2 · h

tanα = R
H = r

h

}

V =
1

3
· π · h3 · tan2 α =

1

3
· π · h3 ·

(

R

H

)2

(7.10)

Por simplicidad, se asume que el flujo es turbulento, el cual se caracteriza
por trayectorias circulares erráticas semejantes a remolinos, sin importar la
cantidad de líquido en el tanque. La variación del volumen es la diferencia
entre el flujo de entrada y el flujo de salida, dependiendo del coeficiente de
descarga kout como se indica en (7.11).

dV

dt
= Fin + Fload − Fout = Fin + Fload − kout ·

√
h (7.11)

Derivando la ecuación (7.10) se obtiene la (7.12).

dV

dt
= [π · tan2 α] · h2 · dh

dt
(7.12)

Igualando las ecuaciones (7.11) y (7.12) se obtiene la ecuación diferencial
(7.13) que indica la variación del nivel de líquido h en función de los parámetros
físicos del tanque y de los flujos de entrada y salida.

dh

dt
=

Fin + Fload

π · tan2 α · h2 − kout

π · tan2 α · h3/2 =

=
Fin + Fload

π ·
(

R
H

)2 · h2
− kout

π ·
(

R
H

)2 · h3/2















(7.13)

Sección 7.3

Tanque cónico con descarga lenta

Para poder realizar comparativas con otras propuestas de diseño, se usará en
esta sección el tanque cónico especificado en [4] (pp. 227-233). Las característi-
cas de este tanque son: 0 ≤ Fin ≤ 4 ·10−4 m3/seg, kout = 1 ·10−4 m5/2/seg,
H = 0.5 m y α = 20◦.

7.3.1. Respuesta para diversas técnicas

En [4] se diseñan dos GPC, linealizando la planta en dos puntos operativos
diferentes: P1 = (h0, Fin0) = (0.03 m, 1.73 · 10−5 m3/s) y P2 = (h0, Fin0) =
(0.2 m, 4.47 · 10−5 m3/s). La figura 7.42 muestra la respuesta del GPC para
el punto P1 y la figura 7.43 para el punto P2. Como era de esperar, el primer
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controlador trabaja bien para niveles pequeños, mientras que el segundo lo
hace para niveles grandes.
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Figura 7.42: Respuesta del GPC para el punto P1.
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Figura 7.43: Respuesta del GPC para el punto P2.

En [4] también se diseña un control inverso directo. La respuesta obtenida
(figura 7.44) tiene un mejor comportamiento, y es tan rápida como físicamen-
te es posible, ya que cuando hay un cambio en la referencia, para llenar el
tanque, la señal de control es máxima hasta casi conseguir la altura deseada.
Para niveles bajos presenta un ligero error y un cierto rizado. El diseño de este
control inverso directo fue realizado por el método de prueba y error, imple-
mentándose mediante una red neuronal con siete neuronas ocultas. La red fue
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entrenada por el algoritmo de Levenberg-Marquardt [211] con 500 iteraciones
y el modelo inverso fue usado como controlador.

Figura 7.44: Respuesta con el control inverso directo (Fuente: [4]).

7.3.2. Identificación del tanque

Para proceder a la identificación se introduce el modelo de la ecuación dife-
rencial (7.13) en Simulink R© y se aplica al tanque flujos de entrada Fin varia-
bles, entre 0 y 4 · 10−4 m3/seg, para así obtener la altura h en cada instante
(figura 7.45).

La secuencia del flujo de entrada Fin se ha adecuado para que el nivel
de líquido no supere los 0.5 m de altura. Con un periodo de muestreo de
T = 0.1 s se han obtenido los vectores de entrada y salida necesarios para
aplicar el algoritmo de agrupamiento borroso. En el algoritmo de agrupamiento
se comienza fijando los parámetros expuestos en la tabla 7.3. Ahora se hace
un barrido desde 1 clúster hasta 10 clústers, no obteniéndose un resultado
satisfactorio en el VAF obtenido. Por ello, se varía el parámetro .Ny a 2 y
se realiza el mismo proceso de variar el número de clústers desde 1 hasta 10.
De esta forma se deduce que el número de clústers adecuado para este tipo
de planta es de 4. Ningún otro número de clústers da una solución que se
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Figura 7.45: Señales para la identificación.

podría considerar como aceptable, ya que el VAF obtenido es muy bajo. Una
vez establecido el número de clúster en 4 (.c = 4), se varía el coeficiente de
borrosificación (.m) entorno al valor de 2. La evolución del VAF (figura 7.46)
al variar el coeficiente de borrosificación (.m) da como resultado que el mejor
V AF = 99.7974% en el proceso de validación (figura 7.47) se obtenga para
un coeficiente .m = 2.265. La descripción del modelo borroso Takagi-Sugeno
obtenido está dada en (7.14).

Tabla 7.3: Parámetros del algoritmo de agrupamiento

Coeficiente de borrosificación .m = 2

Tolerancia de terminación .tol = 0.001

Semilla para la inicialización .seed = 10

Tipo de los antecedentes .ante = 2

Estimación del consecuente .cons = 1

Número de retardos de la salida .Ny = 1

Número de retardos de la entrada .Nu = 1

Número de retardos de transporte .Nd = 1

Uno de los factores de los que depende la calidad obtenida del modelo mate-
mático del proceso es la elección de las señales empleadas en la identificación
del sistema. Para realizar una comparativa en el control que se obtendrá pos-
teriormente, se ha generado otro modelo borroso añadiendo una pequeña señal
aleatoria a la entrada (figura 7.48), de forma que se asegure que el modelo será
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Figura 7.46: VAF al variar el .m con las señales de la figura 7.45.
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Figura 7.47: Resultado de la validación para el modelo (7.14).

capaz de reproducir de forma exacta salidas de alta frecuencia de magnitud
pequeña. Siguiendo el mismo procedimiento explicado anteriormente, se obtie-
nen los parámetros del algoritmo de agrupamiento dados en la tabla 7.4. En la
figura 7.49 se puede ver la evolución del VAF al variar el coeficiente de borro-
sificación y en la figura 7.50 el resultado del proceso de validación. En (7.15)
está la descripción del modelo borroso resultante con un V AF = 96.3911%.
Aunque el VAF obtenido en este segundo modelo es inferior al del primer
modelo, sin embargo, y como se verá posteriormente, la calidad del control
obtenido será mayor.
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R1 : If y(k − 1) is A11 and y(k − 2) is A12 and

and u(k − 1) is A13 then y(k) = −1.61 · 10−1y(k − 1)+

+ 1.09 · 100y(k − 2) + 1.56 · 101u(k − 1) + 1.23 · 10−2

R2 : If y(k − 1) is A21 and y(k − 2) is A22 and

and u(k − 1) is A23 then y(k) = 8.84 · 10−1y(k − 1)+

+ 1.17 · 10−1y(k − 2) + 5.07 · 100u(k − 1)− 3.74 · 10−4

R3 : If y(k − 1) is A31 and y(k − 2) is A32 and

and u(k − 1) is A33 then y(k) = 1.91 · 100y(k − 1)−
− 9.13 · 10−1y(k − 2) + 1.46 · 100u(k − 1)− 2.30 · 10−5

R4 : If y(k − 1) is A41 and y(k − 2) is A42 and

and u(k − 1) is A43 then y(k) = −2.54 · 10−2y(k − 1)+

+ 1.02 · 100y(k − 2) + 3.15 · 100u(k − 1) + 4.77 · 10−4











































































































(7.14)
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Figura 7.48: Señales para la identificación.

7.3. Tanque cónico con descarga lenta 149



Control de no linealidades continuas

Tabla 7.4: Parámetros del algoritmo de agrupamiento

Número de clústers .c = 4

Coeficiente de borrosificación .m = 2.51

Tolerancia de terminación .tol = 0.001

Semilla para la inicialización .seed = 10

Tipo de los antecedentes .ante = 2

Estimación del consecuente .cons = 1

Número de retardos de la salida .Ny = 2

Número de retardos de la entrada .Nu = 1

Número de retardos de transporte .Nd = 1

R1 : If y(k − 1) is A11 and y(k − 2) is A12 and

and u(k − 1) is A13 then y(k) = 1.44 · 100y(k − 1)−
− 4.41 · 10−1y(k − 2) + 2.44 · 100u(k − 1)− 9.10 · 10−5

R2 : If y(k − 1) is A21 and y(k − 2) is A22 and

and u(k − 1) is A23 then y(k) = 9.27 · 10−1y(k − 1)+

+ 6.59 · 10−2y(k − 2) + 3.88 · 100u(k − 1) + 1.71 · 10−3

R3 : If y(k − 1) is A31 and y(k − 2) is A32 and

and u(k − 1) is A33 then y(k) = −1.25 · 100y(k − 1)+

+ 2.25 · 100y(k − 2) + 7.01 · 100u(k − 1)− 1.82 · 10−4

R4 : If y(k − 1) is A41 and y(k − 2) is A42 and

and u(k − 1) is A43 then y(k) = 1.52 · 100y(k − 1)−
− 5.19 · 10−1y(k − 2) + 8.02 · 10−1u(k − 1) + 9.06 · 10−5











































































































(7.15)

7.3.3. Diseño del controlador inverso

Un factor que determinará la respuesta final del sistema, aparte del modelo
Takagi-Sugeno obtenido, es la elección del modelo de referencia. Una estrategia
que se puede usar es establecer el modelo de referencia como aquel que res-
ponda los más rápido posible, o sea, un retardo puro (7.16), y posteriormente
ir haciéndolo más lento.
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Figura 7.49: VAF al variar el .m con las señales de la figura 7.48.
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Figura 7.50: Resultado de la validación para el modelo (7.15).

Gr(z) =
Yr(z)

R(z)
=

1

z
= z−1 (7.16)

Hay que tener en cuenta que en algunos diseños el objetivo será conseguir
la respuesta más rápida posible, sin sobreimpulsos, y no seguir exactamente
la salida del modelo de referencia, siendo este el caso que nos ocupa.

Debido a que son cuatro reglas las que definen el modelo borroso del tan-
que cónico, como controlador saldrá una red neuronal con cuatro neuronas.
Realizando la transformada inversa Z de Yr(z), en la ecuación (7.16), se ob-
tiene la ecuación en diferencias (7.17) que define la salida yr(k) del modelo de
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referencia.

yr(k) = r(k − 1) (7.17)

Igualando yr(k) de (7.17) a los consecuentes de (7.14) se obtiene la expresión
de la señal de control u(k) para cada neurona. Por ejemplo, para la regla R1

se obtendría la expresión dada en (7.18).

u1(k) = +
1.61 · 10−1

1.56 · 101 · y(k) + −1.09 · 100
1.56 · 101 · y(k − 1)+

+
1

1.56 · 101 · r(k)−1.23 · 10−2

1.56 · 101















(7.18)

A continuación se diseña el sistema borroso de decisión el cual genera, a
partir de las salidas de las cuatro neuronas, una única salida de control. Este
punto fue explicado en la sección 7.1.5.

De la misma forma se procede con el segundo modelo borroso (7.15), gene-
rándose otro controlador diferente.

7.3.4. Resultados obtenidos

A continuación se muestran los resultados que se obtienen en el sistema con-
trolado con cada uno de los dos controladores diseñados en la sección anterior.

Se introduce como consigna, o señal de referencia, la misma que en [4] (pp.
227-233). En la figura 7.51 se muestra la respuesta para el controlador diseñado
con el modelo borroso (7.14) y en la figura 7.52 el resultado para el controlador
diseñado con el modelo borroso (7.15). Ambos controladores trabajan con un
periodo de muestreo T = 1 ms.

Como se puede observar en la figura 7.51, para el modelo (7.14), la señal de
control debe variar muy rápido para mantener estable los niveles alcanzados y
esto en la práctica es un problema debido a la velocidad de apertura y cierre de
la válvula que suministra el flujo de entrada. Analizando el sistema, se observa
que este comportamiento de la señal de control es debido a que el sistema
diseñado está conmutando entre dos de las reglas para mantener constante un
nivel h. Sin embargo, para el diseño realizado con el modelo Takagi-Sugeno
(7.15), figura 7.52, la señal de control es constante para mantener el líquido
en un determinado nivel h. Esto indica que sólo una neurona actúa cuando se
quiere mantener constante el nivel y el modelo borroso (7.15) es el adecuado
para esta aplicación.

El resultado obtenido con el modelo (7.15) es similar al obtenido en [4] con
el control inverso directo. Tanto en el llenado como en el vaciado no se puede
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Figura 7.51: Respuesta con el modelo Takagi-Sugeno (7.14).
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Figura 7.52: Respuesta con el modelo Takagi-Sugeno (7.15).

mejorar la respuesta, ya que la señal de control es máxima mientras se está
llenando y nula cuando se está vaciando, por lo que la respuesta es tan rápida
como físicamente es posible. Lo que si se mejora es la eliminación del ligero
error y el rizado cuando el nivel de líquido es bajo.

Si se aumenta el periodo de muestreo a T = 0.01 s, la respuesta del sistema
se degrada, produciéndose rizado en los niveles en los que se intenta mantener
constante la altura del líquido en el tanque, tal como muestra la figura 7.53,
con la consiguiente oscilación de la señal de control.
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Figura 7.53: Respuesta con el modelo Takagi-Sugeno (7.15) y T = 0.01 s.

7.3.5. Estabilidad y robustez del sistema

En esta sección, se realiza un estudio sobre la estabilidad y robustez del
sistema. En primer lugar se modifica el coeficiente de descarga kout y, aunque
los demás parámetros del tanque cónico son físicamente constantes o tienen
una tolerancia en la fabricación muy pequeña, en segundo lugar se analiza el
sistema cuando se cambia el radio superior (R) y/o la altura total (H). De
esta forma se conocerá si el sistema diseñado es válido para tanques con unas
dimensiones fijas o se puede aplicar a tanques de diferentes dimensiones.

La figura 7.54 muestra el comportamiento del sistema para variaciones de
kout entre 6 · 10−5 m5/2/s y 2.5 · 10−4 m5/2/s. El sistema sigue siendo estable
y robusto, manteniéndose la señal de control ideal sin oscilaciones. Si se varía
más el valor de kout, la señal de control comienza a tener oscilaciones aunque
el sistema sigue siendo estable.

Ahora se varían las dimensiones del tanque con el objetivo de comprobar que
el sistema diseñado es válido para un margen de tamaños de tanques cónicos.
Dado que tanα = R

H , aumentar el ángulo α implica aumentar R o disminuir
H, y disminuir α supone disminuir R o aumentar H. En las simulaciones
realizadas, se puede disminuir el ángulo α hasta en −1.4◦ sin que la señal de
control comience a oscilar para mantener niveles constantes (figura 7.55). Al
ir disminuyendo el ángulo α, se va produciendo un rizado cada vez mayor para
mantener niveles pequeños constantes. Por ejemplo, la figura 7.56 muestra la
respuesta cuando se disminuye el ángulo α en −10◦. El sistema permanece
estable hasta una disminución de −17◦ en α.

El sistema se presenta más robusto ante aumentos positivos de α. Por ejem-
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Figura 7.54: Respuesta al variar kout.
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Figura 7.55: Respuesta al variar α en −1.4◦.

plo, en la figura 7.57 se muestra el comportamiento ante una variación de +4◦.
Como se ve, aparte de tardar más en el llenado y vaciado, normal ya que se ha
aumentado el volumen del tanque, la señal de control es la adecuada. La figura
7.58 muestra la respuesta del sistema para α = 40◦ y α = 60◦. Como se puede
ver en la figura el sistema permanece estable y robusto. Incluso variando α a
un ángulo ligeramente inferior a 90◦ el sistema responde perfectamente.
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Figura 7.56: Respuesta al variar α en −10◦.
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Figura 7.57: Respuesta al variar α en +4◦.

7.3.6. Comportamiento frente a perturbaciones

Ahora se verá el efecto de las perturbaciones en el sistema diseñado en
los puntos operativos h = 0.2 m y h = 0.4 m. En el instante t = 30 s se
aplica una carga en forma de escalón entorno al flujo de entrada Fin. Para
el nivel h = 0.2 m (figura 7.59) el sistema permanece estable si se varía la
carga entre el −400% de Fin (Fload = −1.7888 · 10−4 m3/s) y el +100% de
Fin (Fload = +0.4472 · 10−4 m3/s). Para el nivel h = 0.4 m (figura 7.60) el
sistema permanece estable si se varía la carga entre el −500% de Fin (Fload =
−3.1623 · 10−4 m3/s) y el +100% de Fin (Fload = +0.6325 · 10−4 m3/s).
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Figura 7.58: Respuesta al variar α a 40◦ y 60◦.
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Figura 7.59: Respuesta para perturbación entorno a h = 0.2m.

Como se puede observar en las figuras 7.59 y 7.60, el nivel h varía míni-
mamente cuando aparece la perturbación. Con esto, queda demostrado que
el sistema de control propuesto rechaza a las perturbaciones de carga en un
amplio rango.

7.3.7. Diseño de un controlador predictivo no lineal

Usando el paquete de herramientas de identificación de sistemas basado
en redes neuronales (Neural Network Based System Identification Toolbox )
[212] y el kit de herramientas de diseño de sistemas de control basado en
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Figura 7.60: Respuesta para perturbación entorno a h = 0.4m.

redes neuronales (Neural Network Based Control System Design Toolkit) [213],
desarrollados por Magnus NØrgaard, se ha diseñado un control predictivo no
lineal —Nonlinear Generalized Predictive Control (NGPC).

Para el proceso de identificación se ha usado el mismo conjunto de datos que
se utilizó para la determinación del modelo Takagi-Sugeno y que se presentó
en la figura 7.48. En primer lugar, se ha de determinar el orden del modelo,
es decir, el número de señales anteriores o pasadas usadas como regresores. Si
no hay ruido o este es pequeño, el paquete de herramientas [212] proporciona
un método para determinar el orden del modelo. La figura 7.61 muestra el
resultado de la simulación, para órdenes desde 1 a 10, para el mismo número
de retardos en la entrada y salida. En la figura 7.62 si visualiza el índice del
orden frente al espacio de retardos de la entrada y salida.

El índice del orden es el número de Lipschitz el cual está basado en los
coeficientes de Lipschitz [214]. El objetivo es que el número de Lipschitz sea
tan pequeño como sea posible. En la figura 7.61 se puede observar que para 6
retrasos hay un mínimo, sin embargo, para 2 retrasos el índice del orden no es
mucho mayor, con la ventaja de que la arquitectura de la red es mucho más
simple. Por ello, se eligen 2 retrasos para la entrada y la salida. En la tabla
7.5 se puede ver el valor del índice del orden para todas las combinaciones de
los retrasos de la entrada y la salida, m y n respectivamente, correspondiente
a la figura 7.62.

Una vez que se ha elegido el orden del modelo, se debe determinar, por el
método de prueba y error, la arquitectura de la red. Para las neuronas de la
capa oculta se elegirá la función de activación tangente hiperbólica y para las
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Figura 7.61: Índice del orden para retrasos de entrada y salida iguales.
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Figura 7.62: Índice del orden para diferentes retrasos de entrada y salida.

neuronas de la capa de salida la función de activación lineal. Se investigarán
los resultados desde 1 hasta 10 neuronas en la capa oculta. Las tablas 7.6 y 7.7
muestran la suma normalizada de los errores al cuadrado —Normalized Sum
of Squared Errors (NSSE)— que se han obtenido en el proceso de validación
desde 4 a 10 neuronas, ya que los resultados desde 1 a 3 neuronas han sido
muy malos. El entrenamiento de la red ha sido realizado por el método de
Levenberg-Marquardt [211].

Si se analizan las tablas 7.6 y 7.7, se puede deducir que la arquitectura no
lineal autorregresiva con entrada externa —Nonlinear AutoRegressive eXternal
input (NARX)— es mejor que el modelo con error de la salida no lineal —
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Tabla 7.5: Índice del orden para diferentes retrasos m y n

❍
❍
❍

❍
❍❍

m

n
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

1 1.59 1.84 1.93 2.01 2.08 2.15 2.23 2.31 2.39 2.47

2 1.89 1.55 1.69 1.76 1.82 1.87 1.93 1.99 2.05 2.12

3 2.18 1.73 1.55 1.64 1.69 1.72 1.77 1.82 1.87 1.92

4 2.44 1.89 1.67 1.55 1.61 1.64 1.68 1.72 1.76 1.80

5 2.65 2.02 1.77 1.62 1.53 1.57 1.60 1.63 1.66 1.70

6 2.83 2.14 1.85 1.69 1.59 1.52 1.56 1.59 1.61 1.64

7 3.02 2.27 1.95 1.78 1.66 1.58 1.52 1.55 1.57 1.60

8 3.21 2.39 2.05 1.85 1.73 1.64 1.57 1.52 1.54 1.57

9 3.38 2.51 2.14 1.93 1.79 1.70 1.62 1.57 1.52 1.54

10 3.54 2.62 2.23 2.00 1.86 1.75 1.67 1.61 1.56 1.52

Tabla 7.6: NSSE para NOE y diferente número de iteraciones

❳❳❳❳❳❳❳❳❳❳❳
Neuronas

Iteraciones
500 1000 2000

4 1.07 · 10−7 2.94 · 10−5 1.18 · 10−4

5 5.29 · 10−9 1.02 · 10−8 1.17 · 10−8

6 3.05 · 10−8 6.24 · 10−9 2.54 · 10−9

7 8.02 · 10−8 8.39 · 10−10 2.05 · 10−9

8 2.74 · 10−8 3.21 · 10−10 3.24 · 10−10

9 2.78 · 10−8 1.15 · 10−8 9.74 · 10−9

10 2.06 · 10−4 1.06 · 10−8 3.50 · 10−9

Nonlinear Output Error (NOE). Concretamente, para 6 neuronas en la capa
oculta, y con 1000 iteraciones, el NSSE es mínimo e igual a 2.01 · 10−12. La
figura 7.63 muestra el proceso de validación para 6 neuronas y el error de
predicción obtenido.

Una vez que se ha definido el modelo de predicción de la planta, se diseñará
el algoritmo de control predictivo. En primer lugar se elige un periodo de
muestreo T = 0.01 s. Además, se deben fijar los parámetros del algoritmo de
predicción, es decir, el horizonte de predicción N , el horizonte de control Nu

y el parámetro λ que pondera el esfuerzo de control. La figura 7.64 muestra la
respuesta para 6 neuronas, N = 7, Nu = 5 y λ = 0.01.

Se han variado los valores de predicción (N , Nu y λ) y también se han usado
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Tabla 7.7: NSSE para NARX y diferente número de iteraciones

❳❳❳❳❳❳❳❳❳❳❳
Neuronas

Iteraciones
500 1000 2000

4 2.56 · 10−12 2.20 · 10−12 2.22 · 10−12

5 2.54 · 10−12 4.31 · 10−12 1.20 · 10−11

6 2.33 · 10−12 2.01 · 10−12 2.01 · 10−12

7 3.94 · 10−12 2.50 · 10−12 2.26 · 10−12

8 2.34 · 10−12 2.42 · 10−12 2.10 · 10−12

9 6.47 · 10−12 2.18 · 10−12 2.10 · 10−12

10 2.83 · 10−12 3.59 · 10−12 2.21 · 10−12
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Figura 7.63: Validación para 6 neuronas y 1000 iteraciones.

diferente número de neuronas, pero no se han obtenido mejores respuestas. Por
ejemplo, en la figura 7.65 se puede ver la respuesta para 9 neuronas, entrenadas
con 2000 iteraciones, N = 30, Nu = 20 y λ = 0.1. La mejor respuesta obtenida
es la mostrada en la figura 7.64 y como se puede observar, para mantener
estables los niveles alcanzados, la señal de control debe variar muy rápido, y
en la práctica esto es un problema debido a la velocidad de apertura y cierre
de la válvula que suministra el flujo de entrada.

Para mejorar la respuesta del sistema es necesario disminuir el periodo de
muestreo. Si se elige el periodo de muestreo T = 1 ms, con 6 neuronas, N =
7, Nu = 5 y λ = 0.01, se obtiene la respuesta mostrada en la figura 7.66.
Aquí, existe un ligero error en régimen permanente y se produce un rizado de
0.0024 m en el nivel de 0.3 m.
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Figura 7.64: Respuesta con 6 neuronas, N = 7, Nu = 5 y λ = 0.01.
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Figura 7.65: Respuesta con 9 neuronas, N = 30, Nu = 20 y λ = 0.1.

Comparando las respuestas, se ve claramente que la del control inverso con
modelo de referencia propuesto es mejor que la que ofrece el NGPC. Además,
el costo computacional y el hardware asociado sería de mayor coste para el
NGPC.
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Figura 7.66: Respuesta con 6 neuronas y T = 1 ms.

Sección 7.4

Tanque cónico con descarga rápida

Para poder realizar comparativas con otras estrategias de control para este
tipo de tanque, se usará el tanque cónico especificado en [174]. Las caracte-
rísticas de este tanque son: 0 ≤ Fin ≤ 400 cm3/seg, kout = 55 cm5/2/seg,
H = 73 cm y R = 19.25 cm.

7.4.1. Respuesta con controladores PI

En [174] los autores identificaron un modelo de primer orden para cuatro
puntos operativos diferentes: 1.44 cm, 5.76 cm, 12.83 cm y 23.04 cm de altura.
Para cada punto operativo, diseñaron un controlador PI por el método de
síntesis directa [176] y por el método de Skogestad [177]. La figura 7.67 muestra
los resultados obtenidos.

7.4.2. Identificación del tanque

Para proceder a la identificación, igual que en el ejemplo anterior, se intro-
duce el modelo de la ecuación diferencial (7.13) en Simulink R©, aplicándose
flujos de entrada variables para obtener la altura del líquido en cada instante.
Una vez sintonizados los parámetros del algoritmo de agrupamiento quedan
con los valores reflejados en la tabla 7.8. El VAF obtenido en el proceso de
validación ha sido del 98.6315% y el modelo borroso Takagi-Sugeno el dado
en (7.19).
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Figura 7.67: Respuesta con los dos PI (Fuente: [174]).

R1 : If y(k − 1) is A11 and y(k − 2) is A12 and

and u(k − 1) is A13 then y(k) = 1.55 · 100y(k − 1)−
− 5.48 · 10−1y(k − 2) + 2.77 · 10−4u(k − 1)− 3.21 · 10−2

R2 : If y(k − 1) is A21 and y(k − 2) is A22 and

and u(k − 1) is A23 then y(k) = 4.47 · 10−1y(k − 1)−
− 4.05 · 10−1y(k − 2) + 7.57 · 10−2u(k − 1) + 4.03 · 101

R3 : If y(k − 1) is A31 and y(k − 2) is A32 and

and u(k − 1) is A33 then y(k) = −6.69 · 10−1y(k − 1)+

+ 1.67 · 100y(k − 2) + 4.69 · 10−4u(k − 1)− 5.28 · 10−2

R4 : If y(k − 1) is A41 and y(k − 2) is A42 and

and u(k − 1) is A43 then y(k) = 1.77 · 100y(k − 1)−
− 7.72 · 10−1y(k − 2) + 3.40 · 10−5u(k − 1)− 1.38 · 10−2
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Tabla 7.8: Parámetros del algoritmo de agrupamiento

Número de clústers .c = 4

Coeficiente de borrosificación .m = 2.215

Tolerancia de terminación .tol = 0.001

Semilla para la inicialización .seed = 10

Tipo de los antecedentes .ante = 2

Estimación del consecuente .cons = 1

Número de retardos de la salida .Ny = 2

Número de retardos de la entrada .Nu = 1

Número de retardos de transporte .Nd = 1

7.4.3. Diseño del controlador inverso

Igual que en el ejemplo de la sección 7.3.3 se establece como modelo de
referencia el equivalente a un retardo puro (7.16), con el cual se conseguirá
una señal de control ideal para la aplicación en cuestión.

Con el modelo borroso Takagi-Sugeno obtenido (7.19) y el modelo de referen-
cia (7.16) se diseña la red neuronal, que actuará como control inverso directo,
siguiendo el mismo procedimiento al señalado en la sección 7.3.3. También
se diseña el sistema borroso de decisión el cual genera a partir de las cuatro
salidas de control una única salida. Este punto fue explicado en la sección
7.1.5.

Una vez diseñado el controlador, se realizarán las simulaciones pertinentes y
analizarán los resultados obtenidos, decidiendo lo que se habría que modificar
en el diseño si los resultados no fueran los deseados.

7.4.4. Resultados obtenidos

A continuación se muestran los resultados obtenidos con el controlador di-
señado y se comparan con los obtenidos en [174] utilizando la misma consigna.

La figura 7.68 muestra la respuesta obtenida y tal como se puede observar, el
controlador diseñado tiene un comportamiento con una respuesta mucha más
rápida, comparada con la obtenida por el método de síntesis directa y por el
método de Skogestad (figura 7.67). Ello es debido a que el controlador inverso
impone el máximo flujo de líquido posible de entrada cuando hay un cambio
en la consigna, mientras que los otros controles no usan ese flujo máximo de
entrada y además el cambio de flujo de entrada es gradual. La figura 7.68
muestra también que el tiempo de llenado es tan rápido como físicamente es
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posible, no pudiéndose mejorar, ya que el flujo de entrada es máximo cuando
el tanque se está llenando, hasta que alcanza el nivel deseado, momento en
el cual la señal de control es constante para mantener el líquido en el nivel
deseado.
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Figura 7.68: Respuesta del control inverso con modelo de referencia.

En la tabla 7.9 se resume el tiempo de establecimiento en segundos, el cual
es medido entorno al ±2% del valor final, para las gráficas de las figuras 7.67
y 7.68.

Tabla 7.9: Tiempo de establecimiento en segundos

Altura Síntesis Método de Control inverso
(cm) directa Skogestad directo

0.2 → 1.44 9.00 4.50 0.02

1.44 → 5.76 31.00 20.00 0.05

5.76 → 12.83 137.00 226.00 0.60

12.83 → 23.04 600.00 >600.00 4.44

7.4.5. Estabilidad y robustez del sistema

Seguidamente se realiza un estudio sobre la estabilidad y robustez del siste-
ma al variar el coeficiente de descarga kout y las dimensiones del tanque.

En la figura 7.69 se muestra el comportamiento del sistema cuando se varía
kout en un ±50% de su valor de 55 cm5/2/s, es decir, entre 27.5 cm5/2/s y
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82.5 cm5/2/s. Como se puede ver, el sistema sigue siendo estable y robusto,
manteniéndose la señal de control ideal sin oscilaciones. Incluso se puede variar
más el valor de kout y el sistema sigue siendo estable y se comporta de forma
ideal. En la figura 7.70 se ve el comportamiento para kout = 0, es decir, sin
descarga y para kout = 100 cm5/2/s.
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Figura 7.69: Respuesta al variar kout un ±50%.
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Figura 7.70: Respuesta al variar kout entre 0 y 100 cm2/s.

Ahora se varían las dimensiones del tanque. Ante la disminución de la altura
H, o el aumento del radio R, el sistema sigue respondiendo perfectamente. Por
ejemplo, en la figura 7.71 se puede observar la respuesta ante una disminución
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de la altura H en −55 cm y ante un aumento del radio R en +50 cm (H =
18 cm, R = 69.25 cm). La figura 7.72 muestra la respuesta cuando se aumenta
la altura H en +55 cm y ante una disminución del radio R en −10 cm (H =
128 cm, R = 9.25 cm). Tal como se observa, la respuesta del sistema sigue
siendo ideal. Si se disminuye más el radio R, comienza a aparecer rizado ante
niveles bajos del nivel. Según los resultados obtenidos, se verifica que el sistema
diseñado es robusto para un amplio margen de tamaños del tanque.
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Figura 7.71: Respuesta al variar R a 69.25 cm y H a 18 cm.
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7.4.6. Comportamiento frente a perturbaciones

Se analizará el efecto de las perturbaciones en el sistema diseñado en dos
puntos operativos: h = 5 cm y h = 25 cm. En el instante 10 s se aplica una
carga en forma de escalón entorno al flujo de entrada Fin.

Para el nivel h = 5 cm, figura 7.73, el sistema permanece estable si se varía
la carga entre aproximadamente el −200% de Fin (Fload = −246.1442 cm3/s)
y el +100% de Fin (Fload = +123.0721 cm3/s).

Para el nivel h = 25 cm, figura 7.74, el sistema permanece estable si se varía
la carga entre el −45% de Fin (Fload = −123.7533 cm3/s) y el +100% de Fin

(Fload = +275.0073 cm3/s).
Como se puede observar en las figuras 7.73 y 7.74, el nivel h varía míni-

mamente cuando aparece la perturbación. Con esto, queda demostrado que
el sistema de control propuesto minimiza los efectos de las perturbaciones de
carga en un amplio rango.
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Figura 7.73: Respuesta con perturbación entorno a h = 5 cm.

Sección 7.5

Aportaciones

En este capítulo se ha mostrado el trabajo realizado sobre sistemas que
poseen no linealidades continuas y que dan lugar a distintos modelos locales
del proceso. De la investigación llevada a cabo, a continuación se exponen las
aportaciones realizadas.

Con respecto al sistema con no linealidades suaves:
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Figura 7.74: Respuesta con perturbación entorno a h = 25 cm.

1. Se han establecido las pautas a seguir para realizar una identificación
adecuada en sistemas que posean no linealidades suaves. En este sentido,
se muestra un patrón a seguir a la hora de obtener un buen modelo
Takagi-Sugeno que identifique a la planta.

2. Para el bloque supervisor, se diseñó una lógica borrosa que genera, a
partir de los antecedentes del modelo borroso de la planta, el peso de
cada neurona y finalmente el valor de la señal de control.

3. Para el bloque supervisor, encargado de la integración de los subsistemas,
se ha deducido, después de diversas pruebas, que los mejores resultados
se obtienen con el método del mínimo para el conectivo and y el promedio
ponderado para la desborrosificación.

4. Para mejorar la señal de control resultante, se observó que se pueden
usar diferentes periodos de muestreo en la identificación y en el posterior
sistema controlado.

5. Para anular los errores en régimen permanente, debidos a los errores
de modelado, únicamente es necesario partir del PI borroso diseñado en
capítulos anteriores y resintonizar las ganancias en función del proceso
en cuestión.

Con respecto al sistema con no linealidades fuertes:

1. Se ha demostrado que la técnica de control inverso con modelo de refe-
rencia, no aplicada hasta ahora, es ideal para esta aplicación.
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2. Establecer en cuatro el número de modelos locales lineales que modelan
a un tanque cónico, independientemente de sus dimensiones y de su
dinámica de descarga.

3. Fijar en un retardo puro el modelo de referencia para conseguir la mejor
respuesta.

4. Obtención de un controlador sencillo formado por una red neuronal de
cuatro neuronas con función de activación lineal y de una lógica borrosa
para la integración de los subsistemas.

5. El control obtenido ha resultado ser estable y robusto para una variedad
de cambios en los parámetros del sistema, no siendo necesario añadir el
PI borroso.

La siguiente publicación es parte del trabajo presentado en este capítulo de
la tesis:

C. S. Betancor, J. A. Montiel, and A. Vega, “Direct Inverse Control for a
Conical Tank by Using Takagi-Sugeno Fuzzy Model ”, IJAREEIE, Vol. 2, Issue
11, pp. 5327-5342, 2013.
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Capítulo

8 Control de una no
linealidad discontinua

El capítulo anterior se dedicó al control de sistemas que presentan no lineales
continuas, tanto suaves como fuertes. Se realizó el diseño del sistema de control
para una planta representada por una ecuación diferencial no lineal de segundo
orden y para el control de nivel de líquido en tanques cónicos.

En este capítulo se trata el caso de una no linealidad discontinua que apa-
rece comúnmente en muchos procesos industriales y que se denomina zona
muerta (dead zone). Concretamente se estudiará y diseñará el sistema para
la compensación de servosistemas de posicionamiento que presentan esta no
linealidad. Para ello, se expondrán dos casos de diseño.

En el primer ejemplo la planta posee una zona muerta simétrica, siendo el
objetivo del control el alcanzar la posición angular deseada en el mínimo tiem-
po posible y sin sobreimpulsos. Para conseguir esto, se diseñará el controlador
inverso siguiendo pautas establecidas en capítulos anteriores y se compararán
los resultados con un controlador predictivo generalizado. Para ver la influencia
del proceso de identificación en la calidad del control resultante, se generarán
diferentes modelos borrosos de la planta y se diseñará un controlador para cada
modelo. Debido a que la respuesta obtenida ofrece un ligero error en régimen
permanente, en lugar de añadir un PI borroso para corregirlo, se ha obser-
vado que una sintonización fina de los pesos de la red neuronal es suficiente
para conseguir una completa exactitud. Por ello, se ajustan los parámetros de
un algoritmo genético, para llevar a cabo dicha sintonización y optimizar las
prestaciones del controlador inverso diseñado.

En el segundo ejemplo la planta posee una zona muerta asimétrica y el ob-
jetivo es seguir una trayectoria de referencia de la forma más exacta posible.
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Para ello se diseñará el control inverso, siguiendo las pautas establecidas, y se
realizará una comparativa con un controlador PD con compensación adapta-
tiva robusta.

En los dos ejemplos se analizará la estabilidad y robustez del sistema diseña-
do, variando diferentes parámetros de la planta, entre ellos el ancho de la zona
muerta, y también se observará la compensación que ofrece el controlador al
producirse perturbaciones en el sistema.

En el siguiente capítulo, y último, se abordará el diseño del sistema de con-
trol aplicado a convertidores DC/DC conmutados. Estos convertidores perte-
necen a una clase de sistemas no lineales variantes en el tiempo.

El capítulo se organiza como sigue. En la sección 8.1 se comienza introdu-
ciendo el concepto de zona muerta y se citan una serie de trabajos dedicados
al control de esta no linealidad. A continuación, en la sección 8.2, se explica
el modelado matemático de la zona muerta y el de un servosistema DC que
posee esta no linealidad. El primer ejemplo de control se presenta en la sección
8.3, para un motor con zona muerta simétrica. En primer lugar, se describe al
sistema y se presentan los resultados con un GPC propuesto en la literatura.
Posteriormente, para realizar el diseño del controlador inverso, se realiza la
identificación de la planta y mediante un modelo de referencia se diseña el
controlador. Seguidamente se muestran los resultados obtenidos y se procede
a entrenar la red neuronal, mediante una algoritmo genético, para eliminar los
errores en régimen permanente. También se analiza la estabilidad y robustez
del sistema. El segundo ejemplo se presenta en la sección 8.4, y consiste en un
motor DC con zona muerta asimétrica. Se describe a la planta y se muestran
los resultados, propuestos en la literatura, con un PD sin compensación y con
un PD con compensación adaptativa robusta. Como en el primer ejemplo, se
realiza la identificación de la planta y el diseño del controlador inverso. Se
presentan los resultados obtenidos y se analiza la estabilidad y robustez del
sistema. Finalmente, las aportaciones realizadas son presentadas en la sección
8.5.

Sección 8.1

Zona muerta

Las no linealidades discontinuas, no suaves o duras, también se las conoce
como no linealidades rápidas, significando con ello que el modo de operar
cambia rápidamente comparándolo con el tiempo de respuesta del sistema.
Las no linealidades discontinuas que más habitualmente se presentan en los
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sistemas son: fricción de Coulomb, saturación, todo-nada, holgura, histéresis y
zona muerta. Estas no linealidades son comunes en los sensores y actuadores.

La zona muerta (dead zone) es una de las no linealidades discontinua más
importantes en muchos procesos industriales, lo que puede limitar severamente
el rendimiento del sistema. En el caso de un motor eléctrico, la zona muerta
es el intervalo de tensión de entrada al motor que hace que no se produzca
movimiento.

Dentro de los motores, el motor DC es uno de los actuadores que normal-
mente aparecen en los sistemas controlados. En el motor DC, al considerar
un modelo ideal, se asume que cualquier voltaje de entrada aplicado causará
movimiento de rotación, por lo que con pequeño voltaje se origina pequeño
movimiento. En realidad, debido a la fricción estática del eje del motor, la
rotación ocurrirá solo si el par proporcionado por el motor es suficientemente
grande como para romper el rozamiento estático. La zona muerta en motores
DC está relacionada de manera directa con el par necesario para iniciar el mo-
vimiento partiendo del reposo. Al voltaje necesario para sobrepasar la fuerza
de fricción estática, se le conoce como voltaje de rompimiento. Normalmen-
te en un motor esta zona muerta es simétrica, es decir, para que comience a
girar en sentido horario la tensión positiva mínima a aplicar es la misma que
la negativa para que gire en sentido antihorario. Por otra parte, el tiempo de
respuesta de un motor es casi instantáneo, es decir, desde el instante que le
aplicamos tensión hasta que el eje comienza a girar pasa un tiempo desprecia-
ble, por lo que se considera que el tiempo muerto es nulo y por lo tanto no
aparece en el modelado el efecto del tiempo muerto.

Análogamente, cuando se transmite movimiento por conexión de componen-
tes mecánicos, aparecen zonas muertas por los espacios debidos a la fabrica-
ción. En los actuadores neumáticos de válvulas controladas y en componentes
hidráulicos ocurren fenómenos similares a la zona muerta. Las zonas muertas
tienen un número de posibles efectos en los sistemas de control, empobreciendo
las prestaciones del sistema. Su efecto más común es disminuir la precisión de
la salida, con un excesivo error en régimen permanente y una pobre respuesta
en el régimen transitorio. También pueden dar lugar a inestabilidad en el sis-
tema debido a la ausencia de respuesta en la zona muerta. En algunos casos,
sin embargo, pueden estabilizar un sistema o eliminar las autooscilaciones. Por
ejemplo, si se añade una zona muerta a un relé se disminuye las conmutaciones
de sus contactos, reduciendo el desgaste de los mismos. Otro ejemplo se puede
encontrar en los sistemas hidráulicos, que a menudo tienen pequeñas zonas
muertas, con el fin de evitar fugas de líquidos y reducir el desgaste.

A continuación se exponen diferentes técnicas que se han propuesto para la
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compensación de este tipo de no linealidad. No se trata de hacer una descrip-
ción exhaustiva de todos los trabajos publicados sobre el tema, sino de dar
una visión general sobre las estrategias más aplicadas para su compensación.

Un inverso de la zona muerta es una práctica que muchos autores han usado
para diseñar sus controladores. Por ejemplo, en [215] se diseña un PI en serie
con este inverso. Otro ejemplo se encuentra en [216], donde un Proportional
Derivative (PD) se pone en serie con el inverso.

En [217] una red neuronal se encarga de estimar la zona muerta desconocida
y otra proporciona compensación adaptativa. Una red neuronal adaptativa es
usada en [218] para compensar la no linealidad en un sistema con motor DC.
Usando redes neuronales recurrentes y con compensación adaptativa de la
zona muerta, en [219] se controla un sistema SISO no lineal. Para reducir el
efecto de no linealidades discontinuas que se presentan en los servomotores
DC, en [220] se diseña un controlador basado en red neuronal. Otro ejemplo
en el que se usa un control neuronal adaptativo se encuentra en [221].

La lógica borrosa también ha sido usada y se sigue aplicando para la com-
pensación de este tipo de no linealidad. Así, en [222] se aplica a un motor
DC, siendo el esquema de compensación adaptativo y estimándose de forma
online el ancho de la zona muerta. Un controlador borroso adaptativo se dise-
ña en [223] para aplicar a un sistema electro-hidráulico. Otro control borroso
adaptativo para un sistema de posicionamiento industrial se aplica en [224].
También se combinan las redes neuronales y lógica borrosa, como en [225].

Un estudio del control adaptativo se puede encontrar en [226]. Un clásico
lo encontramos en [227], donde se diseña un controlador no lineal adaptativo.
El control adaptativo se aplica en [228] para controlar un motor DC con zona
muerta incierta en la entrada. Otro ejemplo de aplicación del control adap-
tativo para un sistema con zona muerta desconocida de entrada se encuentra
en [229].

Para la compensación en servosistemas DC, en [230] se aplica un esquema
adaptativo robusto. La magnitud de la zona muerta es calculada online y con
ello se consigue una alta precisión en el control. También, el control adap-
tativo robusto se aplica en [231], asegurando la estabilidad y la precisión de
seguimiento.

Los controladores en modo deslizante también han sido aplicados, como en
[232], para estabilizar de forma robusta a plantas no lineales con incertidumbre
y ante la presencia de zonas muertas u holguras.

Por último, una estrategia de control intuitivo se implementa en [233]. Esta
técnica es simple, pero se requiere una buena estimación del ancho de la zona
muerta.
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Sección 8.2

Modelado de la zona muerta

La relación entre la entrada y la salida, en algunos sistemas, puede presentar
la forma de la figura 8.1. El término zona muerta se refiere a la zona plana
en la que las señales de entrada no provocan efecto alguno en la salida del
sistema.

Salida

Entrada

Figura 8.1: Zona muerta en un sistema.

En el motor DC se produce por la fricción de Coulomb, afectando tanto a la
estabilidad como a las prestaciones del sistema. En los servosistemas de posi-
ción, el control de alta precisión está expuesto a comportamientos indeseados
debido a esta no linealidad, siendo sus mayores efectos un excesivo error en
régimen permanente y una respuesta pobre en el régimen transitorio.

Para obtener un representación matemática se puede partir de la figura 8.2.
El par motor, T , está relacionado con la tensión de entrada aplicada al motor,
u, mediante la expresión (8.1), donde m+ y m− son las pendientes en el primer
y tercer cuadrante respectivamente. Esto se clarifica en la figura 8.3.

Figura 8.2: Función no lineal de la zona muerta.
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T =







m+ · (u− d+), u ≥ d+
0, d− < u < d+
m− · (u− d−), u ≤ d−

(8.1)

Zona muerta

Sistema con

motor DC

Figura 8.3: Servosistema de posicionamiento con zona muerta.

En la práctica, los valores de d+ y d− pueden ser desconocidos, por lo que
resulta dificultosa su compensación. La mayoría de los esquemas de control
cubren el caso en el que hay simetría, es decir, |d+| = |d−|. Aquí, se aplicará
la metodología propuesta para el caso general en el que |d+| 6= |d−|.

En un servosistema de posicionamiento DC, la entrada al proceso es la
tensión aplicada al motor u(t) y la salida es la posición del eje del motor θ(t)
(figura 8.3). Bien es conocido, que si se tiene en cuenta la inercia y la fricción
de la carga, la ecuación diferencial de la que se obtiene el par desarrollado por
el motor es la dada en (8.2), donde θ es la posición angular del motor, J es
la inercia, B es el coeficiente de fricción viscosa, Td representa la fricción no
lineal más la perturbación externa y T es el par de control del actuador. Por
simplicidad, no se incluye el efecto de vibración.

J · d
2θ

dt2
+B · dθ

dt
+ Td = T (8.2)

Un servosistema de posicionamiento presenta un efecto integral dado que la
posición crece indefinidamente mientras el motor está alimentado con cierta
tensión. La función de transferencia final se puede aproximar según (8.3),
siendo Km la ganancia y τm la constante de tiempo, dependiendo sus valores
de las características electromecánicas del motor.

θ(s)

Up(s)
=

Km

s · (τm · s+ 1)
(8.3)
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Sección 8.3

Motor con zona muerta simétrica

Para realizar una comparativa de prestaciones, se emplearán los datos del
motor que se refleja en el apartado 5.4.3. de la referencia [234], donde se diseña
un GPC [235].

8.3.1. Descripción del sistema

Este motor tiene una ganancia Km = 2.5 y una constante de tiempo τm =
0.9 s, por lo que la función de transferencia es la dada en (8.4). La zona muerta
tiene respuesta simétrica con d+ = 0.7 V y d− = −0.7 V . El motor es de 24 V
de tensión nominal y 1.3 A de corriente nominal, por lo que se establece una
salida del amplificador de potencia limitada en ±24 V (figura 8.4). En (8.5)
se describe la tensión up(t) que se aplicaría al bloque definido en (8.4).

θ(s)

Up(s)
=

2.5

s · (0.9 · s+ 1)
(8.4)

up(t) =























−23.3 V, u(t) < −24 V
u(t) + 0.7 V, −0.7 V ≥ u(t) ≥ −24 V
0 V, −0.7 V < u(t) < 0.7 V
u(t)− 0.7 V, 0.7 V ≤ u(t) ≤ 24 V
23.3 V, u(t) > 24 V

(8.5)

Planta

Zona muertaSaturación

Figura 8.4: Modelo empleado para el motor.

8.3.2. Resultados con un GPC

En la figura 8.5 se puede observar la respuesta obtenida en [234] con un
GPC para varios cambios en la referencia. Realizando medidas en la gráfica se
obtiene un tiempo de establecimiento de aproximadamente 1.5 s en los cambios
de consigna, siendo el sobreimpulso despreciable. Se produce un ligero error en
régimen permanente y la señal de control no es muy buena al presentar cierto
rizado.
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Figura 8.5: Respuesta del motor con un GPC (Fuente: [234]).

8.3.3. Identificación de la planta

En primer lugar se procede a la identificación y así obtener un modelo
borroso Takagi-Sugeno. Para ello se aplican tensiones de entrada variables
entre ±3 V y se obtiene el ángulo que gira el eje del motor con un periodo de
muestreo T = 0.01 s (figura 8.6).

Con los parámetros en el algoritmo de identificación reflejados en la tabla
8.1, se consigue un V AF = 90.4293%, con el consecuente del modelo borroso
dado en (8.6) —modelo borroso 1. Aumentando el orden del denominador a
.Ny = 3 se consigue un V AF = 96.9138% y el consecuente del modelo borroso
definido en (8.7) —modelo borroso 2. Si se aumenta el parámetro .Ny a 4 el
VAF disminuye y al variar el coeficiente .m no se consigue mejorarlo.
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Figura 8.6: Señales para la identificación.

Tabla 8.1: Parámetros para la identificación del motor con zona muerta simé-

trica

Número de clústers .c = 1

Coeficiente de borrosificación .m = 2

Tolerancia de terminación .tol = 0.001

Semilla para la inicialización .seed = 1

Tipo de los antecedentes .ante = 2

Estimación del consecuente .cons = 1

Número de retardos de la salida .Ny = 2

Número de retardos de la entrada .Nu = 1

Número de retardos de transporte .Nd = 1

y(k) = + 1.99y(k − 1)− 0.99y(k − 2)+

+ 1.79 · 10−4u(k − 1)− 1.49 · 10−5

}

(8.6)

y(k) = + 2.66y(k − 1)− 2.32y(k − 2) + 0.661y(k − 3)+

+ 6.36 · 10−5u(k − 1)− 6.43 · 10−6

}

(8.7)

Ahora se varía la tensión de entrada en todo el rango dinámico disponible
de ±24 V y se procede a deducir otros modelos borrosos (figura 8.7). El obje-
tivo de esto es diseñar diversos controladores para diferentes modelos borrosos
y analizar posteriormente cual ofrece mejores prestaciones. Con los mismos
parámetros presentados en la tabla 8.1 se consigue un V AF = 99.4315% con

180 8.3. Motor con zona muerta simétrica



Control de no linealidad discontinua

el consecuente del modelo borroso (8.8) —modelo borroso 3. Aumentando el
orden del denominador a .Ny = 3 se consigue un V AF = 99.9670% y como
consecuente del modelo borroso el dado en (8.9) —modelo borroso 4. En este
caso tampoco se consigue mejorar el VAF al variar el coeficiente .m.
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Figura 8.7: Señales para la identificación.

y(k) = + 1.99y(k − 1)− 0.989y(k − 2)+

+ 2.60 · 10−4u(k − 1)− 1.10 · 10−5

}

(8.8)

y(k) = + 2.4y(k − 1)− 1.80y(k − 2) + 0.406y(k − 3)+

+ 1.57 · 10−4u(k − 1)− 1.25 · 10−5

}

(8.9)

8.3.4. Diseño del controlador inverso

Para comenzar con el diseño del controlador inverso hay que fijar el modelo
de referencia. Para ello, y partiendo de los experimentos realizados en [234]
(figura 8.5), se supone que la desviación angular máxima va a ser de ±2.5 rad.
Si se parte de la posición angular θ = −2.5 rad y se aplican +24 V al motor, el
tiempo que tarda en alcanzar la posición θ = +2.5 rad es aproximadamente de
0.4 s. Por lo tanto, se establecerá a este como el tiempo de establecimiento del
modelo de referencia, o sea, te = 0.4 s. Siguiendo las pautas establecidas en el
capítulo 2, se deduce la ecuación en diferencias (8.10) del modelo de referencia
para T = 0.01 s.

yr(k) = 0.9068 · yr(k − 1) + 0.0932 · r(k − 1) (8.10)
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Ahora se calculan cuatro controladores inversos para los cuatro consecuen-
tes, (8.6), (8.7), (8.8) y (8.9), de los cuatro modelos identificados. Por ejemplo,
para el consecuente (8.6) la señal de control tiene la expresión (8.11).

u(k) = +
0.9068− 1.99

1.79 · 10−4
· y(k) + 0.99

1.79 · 10−4
· y(k − 1)+

+
0.0932

1.79 · 10−4
· r(k) + 1.49 · 10−5

1.79 · 10−4











(8.11)

8.3.5. Resultados obtenidos

Se realiza la simulación para un cambio en escalón de amplitud igual a
1 rad. En la figura 8.8 se observa que el transitorio difiere ligeramente del
modelo de referencia, aunque el tiempo de establecimiento prácticamente es el
impuesto de 0.4 s. Por otra parte, la respuesta es muy similar para los cuatro
controladores.
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Figura 8.8: Respuestas a un cambio escalón unitario.

La figura 8.9 ilustra la respuesta en régimen permanente entre 1.7 s y 2 s.
De esta figura se puede deducir que el mejor comportamiento se logra con los
controladores 1 y 3, ya que presentan el menor error en régimen permanente
sin fluctuaciones, siendo estos de −0.0015 rad y −0.0021 rad respectivamente.

La señal de control generada hacia la planta (figura 8.10) es constante una
vez alcanzado el régimen permanente y en el transitorio presenta un compor-
tamiento aceptable.

Ahora se verá el comportamiento del sistema ante errores de modelado.
En principio se varía el ancho de la zona muerta entre ±0 V y ±21 V . La
figura 8.11 muestra que el sistema sigue siendo estable, aunque a medida que
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Figura 8.9: Respuestas en régimen permanente.
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Figura 8.10: Señales de control para los controladores 1 y 3.

el ancho de la zona muerta es mayor, aumenta el error en régimen permanente
y el tiempo de establecimiento. Sin embargo, la conclusión más importante es
que el sistema es estable hasta que el ancho de la zona muerta es d+ < 24 V <
y d− > −24 V .

Seguidamente, usando el controlador diseñado con el modelo borroso 1 (8.6),
se aplica la misma referencia que en [234] (sección 8.3.2). Aunque en la figura
8.12 no se aprecie, se produce un pequeño error en régimen permanente. En
la tabla 8.2 se muestra el valor final alcanzado para cada posición angular.

Si la aplicación no soporta estos ligeros errores, se puede plantear la incor-
poración del PI borroso. Sin embargo, si se quiere que el hardware final sea el
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Figura 8.11: Respuesta al variar el ancho de la zona muerta.

Tabla 8.2: Valores finales alcanzados en radianes

Consigna −2.2000 1.0000 2.5000 −1.0000

Valor final −2.2012 1.0015 2.5015 −1.0012

más simple posible, para esta aplicación se puede realizar un ajuste más fino
de los pesos de la red neuronal y con ello anular los errores producidos por
incertidumbres en el modelado, tal como se muestra en el siguiente apartado.

8.3.6. Entrenamiento de la red neuronal

En esta sección, se partirá del controlador obtenido con el modelo borroso 1,
dado en (8.6), y se aplicará y sintonizará un GA para lograr que el transitorio
se parezca más al del modelo de referencia y el régimen permanente presente
un error igual a cero.

De la información del modelo borroso Takagi-Sugeno, obtenido con el pa-
quete de herramientas FMID, una característica que se puede extraer es la
desviación típica de los parámetros del consecuente. Esta desviación típica es
la que ayudará a formar la matriz de la población inicial del GA. Para ello,
se forman vectores de números aleatorios de media 0 y desviación típica la
dada por el paquete de herramientas FMID para cada coeficiente del modelo
borroso. El número de vectores es igual al número de coeficientes del modelo
borroso. Por ejemplo, para el modelo (8.6), el número de vectores va a ser
igual a 4. El número de componentes de cada vector va a ser igual al número
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Figura 8.12: Respuesta para varios cambios de ángulo.

de individuos con los que se va a trabajar en el GA. Ahora se suman estos
vectores a los coeficientes del modelo borroso, con lo cual se obtienen tantos
modelos borrosos como individuos se quiera que tenga la población para el
GA. Finalmente, se deducen las señales de control para cada modelo borroso
según el modelo de referencia elegido. La matriz de la población inicial estará
formada por los coeficientes de las señales de control deducidas, siendo estos
coeficientes los pesos de la red neuronal que se va a entrenar.

Antes de empezar la sintonización de los parámetros del GA hay que elegir
la función objetivo y la función aptitud. Dado que lo que se quiere es una
mejora tanto en el transitorio como en el régimen permanente, se puede elegir
la función objetivo IAE, dada en (2.30), como la función a minimizar. En
cuanto a la función aptitud se elige la dada en (2.33).

Ahora se analiza la influencia del tamaño de la población. Primero se fija
la tasa de mutación en el 10%, la tasa de reinserción en el 50%, se elige el
muestreo universal estocástico (sus) como el método de selección y la recombi-
nación intermedia (recint) como el método de cruce con una tasa del 50%. A
continuación se varía el número de individuos en 10, 30, 50 y 100. En la figura
8.13 se observan los valores mínimos obtenidos para la función IAE. Para 9000
evaluaciones ya se ha conseguido el valor mínimo con los tamaños de 50 y 100,
mientras que para 30 individuos hay que esperar hasta las 21000 evaluaciones.
Con 10 individuos hay que realizar unas 28000 evaluaciones.

Así pues, los experimentos realizados a partir de ahora se centrarán en 50 y
100 individuos, usando 10000 evaluaciones como criterio de parada. Partiendo
de los mismos parámetros en el GA que el experimento anterior, se analiza
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Figura 8.13: Mínimos de IAE según el tamaño de la población.

el efecto de modificar la tasa de mutación. En la tabla 8.3 se muestran los
valores mínimos de la función objetivo para las diferentes tasas de mutación.
Para 50 individuos el mínimo se alcanza con una tasa de mutación sobre el
30%, aunque entorno al 50% se obtiene un valor parecido. Con 100 individuos
y 50% de mutación se alcanza el valor más favorable. Según estos resultados,
se seguirá manteniendo el 50% de mutación para el resto de experimentos.

Tabla 8.3: Valores mínimos de IAE para diferentes tasas de mutación

50 individuos 100 individuos

10% 9.3391 · 10−3 9.3201 · 10−3

30% 9.1858 · 10−3 9.3224 · 10−3

50% 9.2008 · 10−3 9.1804 · 10−3

70% 9.1913 · 10−3 9.2662 · 10−3

90% 9.2296 · 10−3 9.2982 · 10−3

Ahora se estudia el efecto de modificar la tasa de reinserción. Partiendo de
los parámetros en el GA del primer experimento, en la tabla 8.4 se reflejan los
valores mínimos de la función objetivo. En este caso una tasa de reinserción
alrededor del 30% es la que mejores resultados ha dado tanto para 50 como
para 100 individuos. A partir de ahora, el resto de simulaciones se realizará
con un 30% de reinserción.

Con una tasa de mutación del 50% y una tasa de reinserción del 30%, se
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Tabla 8.4: Valores mínimos de IAE para diferentes tasas de reinserción

50 individuos 100 individuos

10% 9.2148 · 10−3 9.2790 · 10−3

30% 9.1704 · 10−3 9.1628 · 10−3

50% 9.2558 · 10−3 9.1804 · 10−3

80% 9.2969 · 10−3 9.2608 · 10−3

100% 9.2137 · 10−3 9.1720 · 10−3

estudia la influencia de las distintas metodologías de cruce1. En la tabla 8.5
se observan los resultados obtenidos para una tasa de cruce igual al 50%. Los
mejores resultados se han obtenido para la recombinación lineal (reclin) y para
el cruce de doble punto con sustituto reducido (xovdprs), tanto para 50 como
100 individuos.

Tabla 8.5: Valores mínimos de IAE para diferentes metodologías de cruce

Metodología de cruce 50 individuos 100 individuos

recdis 9.2650 · 10−3 9.2702 · 10−3

recint 9.1704 · 10−3 9.1628 · 10−3

reclin 9.1647 · 10−3 9.1665 · 10−3

xovdp 9.1729 · 10−3 9.2640 · 10−3

xovdprs 9.1655 · 10−3 9.1630 · 10−3

xovsh 9.1887 · 10−3 9.1731 · 10−3

xovshrs 9.2099 · 10−3 9.1623 · 10−3

xovsp 9.1733 · 10−3 9.2637 · 10−3

xovsprs 9.2084 · 10−3 9.1925 · 10−3

Ahora se varía la tasa de cruce para reclin con 50 individuos y xovdprs con
100 individuos. La tabla 8.6 muestra los resultados para 30%, 50% y 70% de
tasa de cruce. De la tabla se deduce que entorno al 50% es la que mejores
resultados ofrece.

En la figura 8.14 se observa la respuesta para un escalón de 1 rad, una vez
sintonizados los pesos de la red neuronal. Se observa que el error en régimen
permanente se ha anulado.

Ahora se analiza la estabilidad y robustez del sistema. En la figura 8.15 se

1Una descripción detallada de los diferentes métodos y técnicas se encuentra en la refe-
rencia [165].
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Tabla 8.6: Valores mínimos de IAE para diferentes tasas de cruce

Tasa de cruce 50 individuos (reclin) 100 individuos (xovdprs)

30% 9.1826 · 10−3 9.1692 · 10−3

50% 9.1647 · 10−3 9.1630 · 10−3

70% 9.1708 · 10−3 9.2116 · 10−3
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Figura 8.14: Respuesta con la red neuronal sintonizada.

muestra el comportamiento cuando se modifica el ancho de la zona muerta
en un ±50% (d+ = 1.05 V y d− = −1.05 V ). También se simula el com-
portamiento cuando se modifica el ancho de la zona muerta y la función de
transferencia del motor cambia a [1.25/(0.45s2 + s)] y a [3/(0.7s2 + s)]. Como
se ve, el sistema sigue respondiendo de forma adecuada con error en régimen
permanente igual a cero.

Sección 8.4

Motor con zona muerta asimétrica

En este segundo ejemplo se hace uso del servosistema DC descrito en [230], el
cual tiene una zona muerta asimétrica. Los autores presentan una comparativa
entre un PD sin compensación de la zona muerta y el PD con compensación
adaptativa robusta.
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Figura 8.15: Respuesta ante errores de modelado.

8.4.1. Descripción del sistema

Para este servosistema DC se establece el valor del par motor T dado en la
ecuación (8.12), donde satd(u) es la función de saturación no simétrica y que
está definida según la expresión (8.13).

T = u− satd(u) (8.12)

satd(u) =







d+, u > d+
u, d− < u ≤ d+
d−, d− ≥ u

(8.13)

Según (8.12) y (8.13), el par motor generado sigue la gráfica de la figura
8.2, siendo m+ = m− = 1. El amplificador lineal, entre el controlador y el
motor, tiene una tensión de saturación de ±0.8 V y el resto de parámetros del
servosistema son: J = 7.876 · 10−3 V/rad · s−2, B = 8.666 · 10−3 V/rad · s−1,
d+ = 0.08 V y d− = −0.2 V . El diagrama de bloques de la figura 8.16
representa al conjunto formado por el amplificador y motor.

Planta

Zona muertaSaturación

Figura 8.16: Modelo empleado para el motor.
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8.4.2. Resultados con PD y controlador adaptativo robusto

En [230] la trayectoria r(t) que se desea que siga el servosistema DC es la
dada en (8.14).

r(t) = 2 + sin t+ 0.5 sin 5t (8.14)

En la figura 8.17 se puede observar el error que se produce con un PD sin
ninguna compensación de la zona muerta. Realizando medidas en la gráfica,
este error oscila aproximadamente entre +0.12 rad y −0.18 rad. Este error
se reduce a ±0.1 · 10−3 rad, aproximadamente, cuando se aplica el controla-
dor adaptativo robusto (figura 8.18), siendo la salida del sistema la mostrada
en la figura 8.19. La señal de control necesaria tiene una amplitud máxima
aproximada entre +0.1 V y −0.22 V (figura 8.20).

Figura 8.17: Error con un PD sin compensación de la zona muerta (Fuente: [230]).

Cuando se le añade al sistema una perturbación de −0.4 V , en el instante
2 s, se produce un error de media −0.05 rad (figura 8.21). El tiempo de
muestreo que se utiliza en estas simulaciones es de 0.1 ms.

8.4.3. Identificación de la planta

El primer paso es identificar al servosistema DC para obtener un modelo
borroso Takagi-Sugeno. Para ello se aplican tensiones de entrada variables u
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Figura 8.18: Error con un compensador adaptativo robusto (Fuente: [230]).

Figura 8.19: Salida con el controlador adaptativo robusto (Fuente: [230]).
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Figura 8.20: Señal de control con el controlador adaptativo robusto (Fuente: [230]).

Figura 8.21: Error para una perturbación de −0.4 V en el instante 2 s (Fuente: [230]).
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entre ±0.8 V y se obtiene el ángulo que gira el eje en cada instante (figura
8.22).
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Figura 8.22: Señales para la identificación.

Con los parámetros en el algoritmo de identificación mostrados en la tabla
8.7, se consigue un V AF = 96.9556% y el consecuente del modelo dado en
(8.15). Aumentando el orden del denominador a .Ny = 3 el V AF disminuye a
V AF = 90.9305%. En este caso al variar el coeficiente de borrosificación (.m)
no se consigue mejorar el VAF.

Tabla 8.7: Parámetros para la identificación del motor con zona muerta asi-

métrica

Número de clústers .c = 1

Coeficiente de borrosificación .m = 2

Tolerancia de terminación .tol = 0.001

Semilla para la inicialización .seed = 1

Tipo de los antecedentes .ante = 2

Estimación del consecuente .cons = 1

Número de retardos de la salida .Ny = 2

Número de retardos de la entrada .Nu = 1

Número de retardos de transporte .Nd = 1

y(k) = + 2y(k − 1)− 0.999y(k − 2)+

+ 8.64 · 10−5u(k − 1) + 5.10 · 10−6

}

(8.15)
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8.4.4. Diseño del controlador inverso

Para el diseño del controlador inverso, primero se fija el modelo de referencia
con un tiempo de establecimiento de 0.3 s y se calcula el controlador siguiendo
el proceso explicado en el capítulo 2. Mediante simulación se ha visto que si se
disminuye el tiempo de establecimiento del modelo de referencia, el comporta-
miento de la respuesta transitoria del sistema es subamortiguada. Igualando
la salida yr(k) del modelo de referencia (8.16) a la salida y(k) del modelo bo-
rroso (8.15), se obtiene la señal de control u(k) (8.17) que debe generar la red
neuronal.

yr(k) = 0.9870yr(k − 1) + 0.0130r(k − 1) (8.16)

u(k) = +
0.9870− 2

8.64 · 10−5
· y(k − 1) +

0.999

8.64 · 10−5
· y(k − 2)+

+
0.0130

8.64 · 10−5
· r(k − 1)− 5.10 · 10−6

8.64 · 10−5











(8.17)

8.4.5. Resultados obtenidos

Introduciendo la misma señal de referencia (8.14) que en [230] se obtiene el
resultado de la figura 8.23. Una vez que ha pasado el transitorio, la salida del
sistema sigue a la salida del modelo de referencia con un error de seguimiento
máximo de ±1.8 · 10−4 rad (figura 8.24). La señal de control necesaria es
mostrada en la figura 8.25.
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Figura 8.23: Salidas del modelo de referencia y del sistema.

En las figuras 8.23, 8.24 y 8.25, en el instante 10 s, y como en [230], se añade
una perturbación de −0.4 V . Tal como queda reflejado en la figura 8.24, se
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Figura 8.24: Error en el seguimiento de la trayectoria.
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Figura 8.25: Señal de control para minimizar el error.

obtiene un error de seguimiento de media cero. El periodo de muestreo usado
es de 1 ms, diez veces mayor que el usado en [230].

A continuación se realizan algunos experimentos que no se llevan a cabo
en [230], pero con ellos se dará una mejor idea del comportamiento, estabilidad
y robustez del sistema. En primer lugar se varían los límites de la zona muerta
en tres rangos: a) d− = 0 V y d+ = 0 V , b) d− = −0.4 V y d+ = 0.16 V
y finalmente c) d− = −0.6 V y d+ = 0.24 V . Aquí, también se aplica la
perturbación de −0.4 V en el instante 10 s. La figura 8.26 muestra el error
de seguimiento para estos tres casos. Cuando la zona muerta es nula, el error
de seguimiento se reduce a un mínimo de ±2 · 10−6 rad. Aumentando en
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un ±100% los valores de d+ y d−, el error aumenta a ±2.5 · 10−4 rad sin
perturbación y a ±5 · 10−4 rad cuando se produce la perturbación, pero con
media igual a cero. En este caso no hay un aumento significativo con respecto al
de ±1.8 ·10−4 rad que se producía sin error de modelado. Cuando se triplica el
ancho de la zona muerta, el error aumenta a ±0.5 ·10−3 rad sin perturbación y
a ±0.8 ·10−3 rad aplicando la perturbación, no habiendo tampoco un aumento
drástico del error de seguimiento. Con esto se ha demostrado que el diseño es
estable y robusto para incertidumbres en el modelado de la zona muerta.

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
−2

0
2

x 10
−6

E
rr

or
 (

ra
d)

a) d
−
=0, d

+
=0

 

 

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
−5

0

5
x 10

−4

E
rr

or
 (

ra
d)

b) d
−
=−0.4 V, d

+
=0.16 V

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
−1

0

1x 10
−3

Tiempo (s)

E
rr

or
 (

ra
d)

c) d
−
=−0.6 V, d

+
=0.24 V

 

 

Figura 8.26: Error para incertidumbre de la zona muerta.

El próximo estudio se realiza para perturbaciones de mayor amplitud. En la
figura 8.27 se muestra el comportamiento del sistema cuando una perturbación
de −22 V se aplica en el instante 10 s. Como se puede observar, una vez pasado
el transitorio, el sistema presenta el mismo error.

En el último experimento se modifican los valores de J y B entorno al
50%. En la figura 8.28 aparece el error de seguimiento para tres casos: a)
J = 0.0118 V/rad · s−2 y B = 0.013 V/rad · s−1, b) J = 0.0118 V/rad · s−2

y B = 0.0043 V/rad · s−1 y finalmente c) J = 0.0039 V/rad · s−2 y B =
0.0043 V/rad · s−1. La perturbación de −22 V se aplica a los 10 s. Según la
figura 8.28, el sistema es estable y robusto ante cambios de J y B.

Sección 8.5

Aportaciones

Este capítulo se ha centrado en la compensación de la no linealidad discon-
tinua denominada zona muerta. Se pueden resumir las aportaciones realizadas
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Figura 8.27: Respuesta para perturbación de −22 V a los 10 s.
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Figura 8.28: Errores para diferentes valores de J y B.

en los siguientes puntos:

1. El controlador final consiste de una única neurona, lo cual muestra la
simplicidad para la posterior implementación hardware.

2. Se han definido los parámetros del algoritmo genético para sintonizar de
una forma más óptima los pesos de la neurona, evitando el tener que
agregar un PI borroso, simplificando al máximo el controlador.

3. Para el algoritmo genético se ha establecido la forma de fijar la pobla-
ción inicial a partir de la información disponible después del proceso de
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identificación.

4. Al variar parámetros de la planta, incluyendo el ancho de la zona muerta,
ha resultado un sistema controlado de una alta estabilidad y robustez.

5. El sistema resultante compensa perfectamente las perturbaciones.

6. El sistema diseñado muestra un mejor comportamiento frente a otras
técnicas de control más complejas propuestas en la literatura.

La siguiente publicación es parte del trabajo presentado en este capítulo de
la tesis:

Betancor-Martin, C.S. and Montiel-Nelson, J.A. and Vega-Martinez, A., “Dead-
zone Compensation in Motion Control Systems Using Model Reference Direct
Inverse Control ”, Circuits and Systems (MWSCAS), 2014 IEEE 57th Interna-
tional Midwest Symposium on, pp. 165-168, 3-6 Aug. 2014.
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Capítulo

9 Control de un convertidor
conmutado DC/DC

En el capítulo anterior se aplicó la estrategia planteada a sistemas con no
linealidades discontinuas, concretamente a sistemas que poseen la no linealidad
no continua denominada zona muerta.

En este último capítulo se abordará el diseño para un tipo particular de
plantas no lineales y además variantes en el tiempo, como es el caso de los
convertidores conmutados DC/DC, más concretamente, se aplicará a conver-
tidores conmutados reductores DC/DC.

Para el control de este tipo de convertidor se seguirá la misma filosofía
planteada en capítulos anteriores, es decir, se realizará la identificación, para
obtener un modelo Takagi-Sugeno, se establecerá un modelo de referencia y se
diseñará el controlador inverso. Hay que tener en cuenta que como la aplicación
en cuestión es un regulador, las referencias serán tipo escalón y lo importante
será que la salida alcance el valor impuesto en la consigna de la forma más
rápida posible y sin sobreimpulsos, de forma que la carga no tenga que soportar
picos de tensión. Esto significa que la tensión de salida del regulador no debe
porqué seguir exactamente a la salida del modelo de referencia. Debido a
que en el convertidor se van a producir tanto variaciones en el valor de la
carga, como variaciones en la tensión de entrada a regular, será necesario
introducir el PI borroso que compense dichas variaciones que se producen en
el circuito. Para su diseño se seguirá la misma estrategia que la planteada en
el capítulo 5. Para observar y analizar las prestaciones, estabilidad y robustez
del sistema, se realizará el diseño con un convertidor al que se le han aplicado
diferentes estrategias del control. De los resultados obtenidos, se verá que con
la propuesta presentada se obtiene un mejor comportamiento que con otras
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técnicas más complejas propuestas en la literatura.
El capítulo se organiza como sigue. En la sección 9.1 se hace una introduc-

ción sobre los convertidores DC/DC. Se sigue, en la sección 9.2, exponiendo
el modelo matemático del convertidor reductor. En la siguiente sección 9.3 se
diseña el sistema de control, tanto del controlador inverso como del PI borro-
so, para un convertidor DC/DC reductor conmutado. Se demuestra la validez
del control diseñado y se compara la respuesta con otras técnicas presentadas
en la literatura. Además, se estudiará la estabilidad y robustez del sistema
variando diferentes parámetros del convertidor. Para finalizar, en la sección
5.6, se expondrán las aportaciones realizadas.

Sección 9.1

El convertidor DC/DC

Los convertidores DC/DC —Direct Current (DC)— [236] son circuitos elec-
trónicos de gran interés, siendo su control fundamental para obtener las máxi-
mas prestaciones. Hay tres tipos básicos de convertidores conmutados DC/DC:
el convertidor reductor (buck converter), el convertidor elevador (boost conver-
ter) y el convertidor reductor-elevador (buck-boost converter). Este capítulo
se centrará en el convertidor reductor.

El convertidor reductor DC/DC es un circuito cuyo objetivo es conseguir
una tensión regulada de un valor inferior a la tensión de entrada, la cual
normalmente no está regulada. Estas fluctuaciones en la tensión de entrada,
o las variaciones en la carga de la salida, generan transitorios en la tensión
de salida que el sistema de control debería minimizar. El convertidor reductor
tiene muchas aplicaciones tales como fuentes de alimentación conmutadas,
sistemas fotovoltaicos o cargadores de baterías. En general, este convertidor se
aplica a cualquier sistema electrónico que requiera una tensión estabilizada.

Los convertidores conmutados DC/DC son sistemas no lineales y variantes
en el tiempo, debido a que contienen elementos no lineales y además su estruc-
tura cambia en el tiempo por la acción de los interruptores de que dispone. Los
diseñadores han intentado mejorar el comportamiento de estos convertidores
modificando la estrategia de control o modificando su estructura.

En el trabajo que se presenta en este capítulo se usa la topología básica del
convertidor conmutado reductor DC/DC y se diseña un control inverso directo
que es complementado con un PI borroso para rechazar perturbaciones, tales
como las variaciones de carga y las variaciones de la tensión de entrada, además
de corregir los errores de modelado.
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Publicaciones recientes como [237–245] dan idea de la gran cantidad de
técnicas que se han desarrollado y se siguen investigando para el control de
este tipo de convertidores.

Sección 9.2

Modelo del convertidor conmutado reductor
DC/DC

En este apartado no se va a realizar un desarrollo exhaustivo del modelado
del convertidor reductor DC/DC sino que se explicarán brevemente los con-
ceptos básicos. Para una descripción detallada sobre esta temática se puede
consultar, entre otras, las referencias [246–249].

La figura 9.1 ilustra el esquema de un convertidor conmutado reductor (Swit-
ched Buck Converter) DC/DC. La señal por modulación de ancho de pulso
—Pulse Width Modulation (PWM)—, mostrada en la figura 9.2, con periodo
Ts, tiene dos estados: estado en el que presenta una tensión VON , durante un
tiempo tON , y estado en el que está a una tensión VOFF , durante un tiempo
tOFF . El ciclo de trabajo d (duty cycle) es la relación entre el tiempo en el que
la señal está en el estado ON y el periodo de la señal PWM: d = tON/Ts. El
sistema de control será el encargado de generar la señal PWM.

Señal

PWM

MOSFET

Diodo
+

Figura 9.1: Convertidor conmutado reductor DC/DC.

El convertidor puede trabajar en dos modos diferentes: modo de conducción
continuo —Continuous Conduction Mode (CCM)— y modo de conducción
discontinuo —Discontinuous Conduction Mode (DCM)—. La diferencia entre
ambos modos es que en CCM la corriente por la bobina no se hace cero mien-
tras que en DCM la corriente por la bobina llega a ser cero en el subintervalo
OFF.
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V
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Figura 9.2: Señal PWM.

En CCM y cuando la señal PWM está en VON el MOSFET —Metal Oxide
Semiconductor Field Effect Transistor— está en estado de conducción, presen-
tando el modelo de la figura 9.3. Para conseguir un modelo más aproximado,
se incluye la resistencia entre drenador y fuente del MOSFET (Ron), la resis-
tencia serie equivalente de la bobina (RL) y la resistencia equivalente serie del
condensador (RC). La figura 9.4 muestra el modelo del convertidor cuando la
señal PWM está en VOFF , donde se incluye la resistencia del diodo Rd.

+

Figura 9.3: Modelo para CCM y estado ON.

Figura 9.4: Modelo para CCM y estado OFF.

En DCM, aparte de los modelos de las figuras 9.3 y 9.4, se produce otro
circuito equivalente cuando la corriente por la bobina es cero (figura 9.5).
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Figura 9.5: Modelo para DCM cuando la corriente es cero.

A partir de los modelos de las figuras 9.3, 9.4 y 9.5, se deducen las ecuaciones
que modelan al convertidor. Normalmente lo que se deduce es un modelo
promediado, ya que es fácil de analizar aunque se pierda cierta información.
Para el caso del modo CCM, las ecuaciones que definen el modelo promedio
son dadas en (9.1). El caso del modo DCM no se tratará aquí.

diL
dt

=
1

L
·
(

Vg · d− iL ·RL − vR
)

dvC
dt

=
1

C
·
(

iL − iR
)

vo = vC +RC ·
(

iL − iR
)























(9.1)

En este trabajo no se usarán las ecuaciones del convertidor, sino que se intro-
ducirá el circuito eléctrico con el paquete de herramientas SimPowerSystems
en Simulink R© y mediante un proceso de identificación se sacará un modelo
Takagi-Sugeno que define el comportamiento del convertidor.

Sección 9.3

Convertidor DC/DC reductor

En este ejemplo se trabajará con el convertidor descrito en [250], donde
los autores presentan una comparativa entre cinco estrategias de control: PID
Continuo (PIDC), PID Discreto (PIDD), control óptimo empleando el índice
de prestaciones cuadrático —Quadratic Performance Index (QPI)—, control
borroso —FC— y redes neuronales artificiales —Artificial Neural Network
(ANN).

Los valores de los parámetros del convertidor son: fs = 25 KHz, Vg = 12 V ,
L = 30 mH, RL = 0.3 Ω, C = 4700 µF , RC = 0 Ω y R = 2 Ω.
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9.3.1. Diseño del sistema de control

Para el diseño del controlador inverso, el primer paso es identificar al con-
vertidor para obtener un modelo Takagi-Sugeno. Para ello se varía el ciclo de
trabajo d, de la señal PWM, entre 0 y 1 y se obtiene la tensión de salida (figura
9.6).
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Figura 9.6: Señales para la identificación.

Para los parámetros del algoritmo de agrupamiento dados en la tabla 9.1 se
consigue un V AF = 98.7445%. Si se aumenta el parámetro .Ny a 3 el V AF
disminuye ligeramente (V AF = 98.7218%).

Tabla 9.1: Parámetros para la identificación del convertidor

Número de clústers .c = 1

Coeficiente de borrosificación .m = 2

Tolerancia de terminación .tol = 0.001

Semilla para la inicialización .seed = 1

Tipo de los antecedentes .ante = 2

Estimación del consecuente .cons = 1

Número de retardos de la salida .Ny = 2

Número de retardos de la entrada .Nu = 1

Número de retardos de transporte .Nd = 1

El consecuente del modelo borroso Takagi-Sugeno obtenido para .Ny = 2

204 9.3. Convertidor DC/DC reductor



Control de un convertidor DC/DC

está dado en (9.2).

y(k) = + 2y(k − 1)− y(k − 2)+

+ 1.41 · 10−6u(k − 1)− 1.21 · 10−7

}

(9.2)

Para el diseño del controlador inverso, y tal como se ha explicado en los
capítulos anteriores, hay que fijar el modelo de referencia. Para esta aplicación,
no interesa tanto que la salida siga a la trayectoria del modelo de referencia,
sino que el valor final de la tensión de salida se alcance lo antes posible y
sin sobreimpulsos. Por ello, mediante simulación, se ha establecido el valor
mínimo del tiempo de establecimiento del modelo de referencia como aquel
para el cual la salida no presenta sobreimpulsos ante cambios de la consigna,
es decir, aquel para el cual el transitorio presenta respuesta monótona. Este
tiempo de establecimiento ha resultado ser de 8 ms y, por lo tanto, la ecuación
en diferencias del modelo de referencia es la dada en (9.3).

yr(k) = 0.99805yr(k − 1) + 0.00195r(k − 1) (9.3)

Dado que para la identificación ha sido necesario únicamente un clúster, el
modelo obtenido es lineal. El consecuente del modelo está dado en 9.4.

u(k) = +
0.99805− 2

1.41 · 10−6
· y(k) + 1

1.41 · 10−6
· y(k − 1)+

+
0.00195

1.41 · 10−6
· r(k) + 1.21 · 10−7

1.41 · 10−6











(9.4)

Para esta aplicación no es conveniente que se produzcan sobreimpulsos cuan-
do, por ejemplo, hay una variación del valor de la carga o cuando se producen
variaciones en la tensión de entrada a regular. Por lo tanto, es necesario inser-
tar otro controlador que complemente al controlador inverso para que fuerce
a que en las posibles variaciones de la tensión de salida no se produzcan os-
cilaciones. Por este motivo se diseñará un PI borroso siguiendo las pautas
establecidas en el capítulo 5.

Por lo tanto, se partirá de la estructura del PI borroso presentado en el
apartado 5.4.2 y mediante un GA se sintonizarán las ganancias Ge, Gde y Gu.
En el apartado 5.4.4 se analizó de forma detallada la influencia del tamaño
de la población, de los diferentes métodos de cruce y de las distintas tasas
cruce, mutación y reinserción en el resultado final. El modelo de rechazo de
perturbación se debe crear específicamente para cada planta. En este caso,
se calcula para una perturbación máxima de cambio del valor de la carga de
2 Ω. Por simulación se obtiene que el valor de pico del modelo de rechazo de
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perturbación será de aproximadamente 5.5 mV con un tiempo de estableci-
miento de unos 4 µs. Con estos datos y según lo explicado en el apartado 5.3
se calcula el modelo de rechazo de perturbación que será usado para sintoni-
zar las ganancias del PI borroso. Finalmente, como función objetivo se usa la
ISEOISRAE explicada en el apartado 5.2.

9.3.2. Simulaciones y resultados

En la figura 9.7 se puede observar la respuesta para un cambio en la consigna
de 0 V a 6 V , en el instante t = 1 s, junto con el error que se produce. Como
se ve, la respuesta es muy rápida y sin sobreimpulsos.
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Figura 9.7: Respuesta para un cambio de 0 V a 6 V .

La tabla 9.2 muestra el tiempo de establecimiento (te) y el sobreimpulso
(Mp) obtenido en [250] frente a la propuesta presentada aquí y medida en la
figura 9.7. El tiempo de establecimiento se mide entorno al ±2% del valor
final. Como se refleja en la tabla 9.2, la propuesta presentada es más rápida,
te = 0.0181 s, y presenta un sobreimpulso igual a cero. Así, se obtiene el
mismo sobreimpulso que con el PIDC, mientras que en términos del tiempo
de establecimiento la propuesta presentada decrementa el tiempo requerido
alrededor de 1 ms con respecto al control QPI y 506 ms respecto al PIDC
cuando se requiere 0% de sobreimpulso.

La figura 9.8 muestra la evolución de los índices de prestaciones ISE, IAE
e ITSE. En la tabla 9.3 quedan resumidos sus valores y tal como se observa,
con la propuesta planteada se consiguen valores inferiores.

A continuación se analiza el comportamiento del sistema controlado cuando
la señal de referencia cambia a los valores 6 V , 2 V , 4 V , 8 V y 3 V , en los
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Tabla 9.2: Tiempo de establecimiento y sobreimpulso

PIDC PIDD QPI FC ANN Propuesta
presentada

te (s) 0.5240 0.1620 0.0190 0.1430 0.2357 0.0181

Mp(%) 0 21.6 3.96 2.59 5.73 0
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Figura 9.8: Evolución de los índices de prestaciones.

Tabla 9.3: Comparaciones de los índices de prestaciones

PIDC PIDD QPI FC ANN Propuesta
presentada

ISE 1.2319 1.1462 0.2981 0.5232 0.6499 0.2772

IAE 0.5642 0.2883 0.0856 0.1745 0.2495 0.0625

ITSE 1.2974 1.1647 0.2986 0.5276 0.6620 0.2786

instantes 0.1 s, 0.5 s, 1 s, 1.5 s y 2 s respectivamente, para cargas de 2 Ω y de
50 Ω. En la figura 9.9 se observa que el sistema sigue a la referencia perfecta-
mente y en un tiempo mínimo. Para una carga R de 50 Ω, por el proceso de
descarga, tarda más en pasar de un nivel de tensión mayor a otro menor y con
un ligero sobreimpulso. Sin embargo, si se compara con los resultados obteni-
dos en [250] (figuras 9.10, 9.11, 9.12, 9.13, 9.14, 9.15), la propuesta presentada
aquí responde mejor, demostrando la estabilidad y robustez del sistema cuando
se varía la carga. El QPI no tiene un buen comportamiento robusto, mientras
que FC y ANN muestran un comportamiento más robusto.
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Figura 9.9: Respuesta para variaciones en la consigna y carga.

Figura 9.10: Respuesta con QPI y carga de 2 Ω (Fuente: [250]).

Figura 9.11: Respuesta con QPI y carga de 50 Ω (Fuente: [250]).

Además, se realizarán algunos experimentos extras para dar una mejor visión
del comportamiento, la estabilidad y la robustez del sistema. La figura 9.16
ilustra la salida del sistema cuando la carga se varía a 1 Ω y 0.7 Ω. Aparece
un rizado para las tensiones de salida más elevadas, sin embargo, para las
tensiones más bajas el rizado desaparece. Para cargas inferiores a 0.7 Ω el
sistema se hace inestable.

208 9.3. Convertidor DC/DC reductor



Control de un convertidor DC/DC

Figura 9.12: Respuesta con FC y carga de 2 Ω (Fuente: [250]).

Figura 9.13: Respuesta con FC y carga de 50 Ω (Fuente: [250]).

Figura 9.14: Respuesta con ANN y carga de 2 Ω (Fuente: [250]).

La próxima prueba es variar la tensión de entrada Vg y la consigna. Se
empieza con Vg = 12 V y se cambia a 6 V , 18 V , 15 V y 7 V en los instantes
0.5 s, 0.7 s, 1.1 s y 1.3 s, respectivamente. La referencia cambia de 0 V a 7 V
a los 0.1 s, de 7 V a 2 V a los 0.3 s, de 2 V a 8 V a los 0.9 s y de 8 V a 3 V
a los 1.1 s. Como se muestra en la figura 9.17, la tensión de salida sigue a la
consigna. Con esto se demuestra que el sistema es también estable y robusto
frente a cambios de Vg.

Por último, se verá el rechazo a las perturbaciones de carga. En la figura
9.18 se observa la respuesta del convertidor cuando se producen cambios en
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Figura 9.15: Respuesta con ANN y carga de 50 Ω (Fuente: [250]).
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Figura 9.16: Respuesta para RL = 1 Ω y RL = 0.7 Ω.
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Figura 9.17: Respuesta para RL = 1 Ω y RL = 0.7 Ω.
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la tensión de referencia y en el valor de la resistencia de carga. Se comienza
con una consigna de 0 V y una resistencia de carga de 4 Ω. En el instante
0.1 ms la consigna cambia a 4 V , permaneciendo la carga en 4 Ω hasta que en
el instante 1 ms la carga cambia a 2 Ω y en 1.5 ms cambia a 3 Ω. Con la carga
de 3 Ω, la consigna baja a 2 V en el instante 2 ms. Por último, en el instante
3.5 ms la carga cambia a 1 Ω, permaneciendo la consigna en 2 V . Como se
muestra en la figura 9.18, la tensión de salida sigue a la señal de referencia y
las perturbaciones de carga no afectan a la salida. Este comportamiento se ha
obtenido para una tensión Vg = 12 V .
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Figura 9.18: Respuesta para variaciones de referencia y de carga.

La figura 9.19 ilustra una ampliación de las transiciones de la figura 9.18
cuando la carga cambia. Tal como se observa, el rechazo a las perturbaciones
de carga tiene una respuesta sin sobreimpulsos, tal como era de esperar y
las transiciones producen una mínima variación en la tensión de salida. La
corriente que circula por la bobina, para el caso presentado en la figura 9.18, se
muestra en la figura 9.20. Tal como se puede apreciar, no presenta oscilaciones
y las transiciones no tienen sobreimpulsos apreciables.

Sección 9.4

Aportaciones

Este capítulo se ha dedicado al control de un convertidor reductor DC/DC
conmutado, siendo las aportaciones las que se resumen en los siguientes puntos:

1. Se han establecido los valores de los parámetros del algoritmo de agru-
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Figura 9.20: Corriente por la bobina IL para el caso de la figura 9.18.

pamiento para la identificación de un convertidor cuando trabaja en el
modo CCM.

2. El controlador inverso ha resultado de implementación muy sencilla ya
que está compuesto de un única neurona.

3. El PI borroso ha rechazado las perturbaciones de carga y variaciones de
parámetros del sistema de forma eficaz.

4. El sistema resultante ha resultado ser muy estable y robusto.
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5. El comportamiento final del sistema controlado ofrece mejores presta-
ciones que otras técnicas de control más complejas.

6. Se ha planteado y demostrado la validez del sistema propuesto.

Parte del trabajo presentado en este capítulo está publicado en:

Betancor, C. S., Sosa-González, C. J., Montiel, J. A., Vega, A., “Gains Tuning
of a PI-Fuzzy controller by genetic algorithms”, Engineering Computations,
Emerald, Vol. 31, Issue 6, pp 1074-1097, 2014.
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Conclusiones y
líneas futuras

A lo largo de los diversos capítulos que se han presentado en esta memoria de
tesis, se ha analizado la propuesta de diseño planteada, aplicándola a diferentes
tipos de plantas con diferentes características, cubriendo una amplia variedad
de procesos físicos. A continuación se exponen las conclusiones finales después
de haber realizado este trabajo:

1. Se ha propuesto como sistema de control una arquitectura híbrida entre
un control FF-FB, un sistema de control basado en modelo de referencia
y un control inverso directo con redes neuronales. Los resultados obte-
nidos en las diferentes aplicaciones han demostrado su eficacia y su alta
estabilidad y robustez.

2. El sistema propuesto puede ser aplicado a una amplia gama de plan-
tas. Concretamente, en este trabajo se ha demostrado su eficacia para
plantas:

Lineales de segundo orden.

Lineales de tercer orden que al ser discretizadas se convierten en
plantas de fase no mínima.

Lineales de primer orden con la no linealidad de saturación.

Con no linealidades continuas y suaves.

Con no linealidades continuas y duras.

Con la no linealidad discontinua denominada zona muerta.

No lineales variantes en el tiempo que se puedan representar con
un modelo promedio.

3. Debido a que un inverso perfecto no se puede conseguir en la práctica,
se ha establecido una metodología con la cual se genera un controla-
dor inverso aproximado, el cual realiza las funciones de controlador de
prealimentación.

214



Conclusiones

4. Aparte de conseguir un inverso aproximado, se analiza como conseguir
señales de control que en la práctica no requieran gran esfuerzo a la
planta.

5. Para estabilizar sistemas de control obtenidos mediante un modelo apro-
ximado de la planta, se puede disminuir el periodo de muestreo del sis-
tema final controlado con respecto al usado en la identificación.

6. En aplicaciones como regulador no es necesario que la salida siga al mo-
delo de referencia, sino que el valor final sea alcanzado en el mínimo
tiempo y sin sobreimpulsos. En estos casos, se puede operar con el mo-
delo de referencia para optimizar la respuesta, por ejemplo, variando su
tiempo de establecimiento.

7. En varias aplicaciones se mostró que se comportaba mejor un controlador
diseñado a partir de un modelo borroso menos exacto que otro a partir de
un modelo más exacto. Esto indica que en la identificación lo importante
es el tipo de señales con que se excita a la planta y no la exactitud
obtenida en la validación.

8. Se establecieron las pautas para diseñar un PI borroso que mitigue los
efectos producidos por los errores de modelado y por las perturbaciones.

9. Un algoritmo genético ha optimizado, cuando ha sido necesario, los pesos
de la red neuronal que implementa al controlador inverso y las ganancias
del PI borroso.

10. Se ha creado una nueva función objetivo, para que el algoritmo genético
entrene de forma adecuada al PI borroso, de forma que se rechace sin
sobreimpulsos a las perturbaciones de carga.

11. Los resultados obtenidos demuestran una gran estabilidad y robustez del
sistema de control obtenido frente a errores de modelado y perturbacio-
nes.

12. Para algunas de las aplicaciones mostradas en los diferentes capítulos,
únicamente se ha requerido del controlador inverso, e incluso sólo ha
sido necesario una única neurona como controlador. Aún así, el sistema
resultante ha presentado una gran estabilidad y robustez.

Tomando como base las conclusiones obtenidas en este trabajo, con el siste-
ma de control diseñado, y continuando con el principio de un sistema de baja
complejidad, se pueden citar como líneas futuras de investigación y desarrollo
las siguientes:
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Demostrar formalmente que el coste computacional es reducido y que el
sistema con la metodología propuesta es implementable en plataformas
que no soporten complejidad en el hardware, pudiendo ser aplicable en
tiempo real a plantas que posean dinámica rápida.

Realizar una modificación mínima de la estructura del sistema para po-
der controlar plantas con retardo de transporte. Este proceso de desa-
rrollo ya se ha iniciado, proponiéndose una modificación del predictor de
Smith.

Ampliar el diseño a otros tipos de no linealidades discontinuas, como por
ejemplo, la histéresis.
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