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3.12. Parámetros identificados (azul) vs. Valores teóricos (rojo) Método
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pañaron en este proceso de investigación y aprendizaje: a mis directores Sergio

y Daniel por guiarme; a mis amigos del grupo de inyección Jona, Marquitos y

Juanito por ayudarme y aconsejarme y por esas tardes de café y reflexión; a to-
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Resumen

Esta tesis aborda las problemáticas asociadas a los controles de corriente pre-

dictivos y robustos aplicados a inversores de tensión controlados en corriente

(CC-VSI) monofásicos y trifásicos en configuración 4 hilos, y brinda solución a

estos problemas a través de un enfoque adaptativo.

Los algoritmos clásicos de identificación en tiempo real están basados en mı́ni-

mos cuadrados recursivos por lo que su velocidad de convergencia y estabilidad

numérica pueden verse severamente comprometidas si el problema está mal con-

dicionado. Es por ello que en primer lugar se analiza una técnica basada en la

descomposición QR que busca mejorar la estabilidad numérica de los algoritmos

de identificación.

Debido a que los controles del tipo predictivo utilizan el modelo de la planta

para controlar la corriente de inyección, su desempeño se degrada rápidamente

frente a incongruencias entre el modelo y la planta, por lo que se realiza un análisis

detallado del sistema a controlar. Se describe el modelo f́ısico del sistema, teniendo

en cuenta los retardos agregados por los filtros anti-aliasing y posteriormente

mediante la transformada z avanzada, se construye un modelo más sencillo el

cual se utiliza para obtener una ley que gobierne el comportamiento del control

predictivo.

La mayoŕıa de las problemáticas asociadas a los controles predictivos son con-

secuencia de las discrepancias entre el modelo utilizado para obtener la ley de

xiv



control y la planta. No tener en cuenta los cambios en los parámetros de planta

debidos a variaciones en las inductancias de filtro (por saturación o bien alineali-

dades propias del material), o bien por el efecto de los tiempos muertos asociados

a las llaves semiconductoras, degradan el desempeño del control, comprometiendo

seriamente su estabilidad. Es por ello que se propone dar solución a algunas de

las problemáticas mencionadas a través de un enfoque adaptativo.

Se presenta como aporte de esta tesis un control predictivo robusto y auto-

ajustable, basado en un modelo simplificado de la planta (planta sin filtros) el cual

utiliza identificación paramétrica mediante mı́nimos cuadrados recursivos para

auto-ajustar los parámetros del control y del observador de estados, minimizando

el error en régimen permanente y mejorando la distorsión armónica producto de

los tiempos muertos. Posteriormente, se presenta un control adaptativo predictivo

y robusto tolerante a retardos basado en un modelo de la planta que contempla

los retardos introducidos por la etapa de filtrado.

Por último se presenta un control predictivo y robusto con planificación de

ganancia no lineal, el cual mejora el desempeño del control RPCC mediante un

ajuste a lazo abierto, logrando mejorar notablemente la distorsión por tiempos

muertos.

xv



Caṕıtulo 1

Introducción

Esta tesis aborda las problemáticas asociadas a los controles de corriente pre-

dictivos y robustos aplicados a inversores de tensión controlados en corriente

(CC-VSI) monofásicos y trifásicos en configuración 4 hilos (Fig. 1.1), y brinda

solución a estos problemas a través de un enfoque adaptativo.

PWM

Filtro L-rLInversor

Bus de
Continua

Control de
corriente

Sensado de 
Tensión

Sensado de 
Corriente

N

Tensión de Red

Figura 1.1: Sistema de inyección trifásico con filtro L

El principal objetivo de los CC-VSI es inyectar corriente con baja distorsión

armónica (THD) a la red eléctrica [1], aun en presencia de perturbaciones que

afectan al sistema, las cuales pueden provenir de la propia red eléctrica, como

pueden ser fluctuaciones en la tensión de red, distorsión armónica total ( THDv)

1
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y huecos de tensión, o bien ser no linealidades propias del inversor como por

ejemplo tiempos muertos o variaciones en la inductancia de filtro.

Los principales inconvenientes que trae aparejada la aparición de armónicos

indeseables, son la perturbación sobre la operación del transformador de potencia,

la excesiva disipación de potencia en las lineas de transmisión y la interferencia

con las cargas vecinas. Es por ello que el rendimiento óptimo del control de

corriente es de máxima importancia en el diseño de VSI con conexión a red. Los

requisitos clave en un control de corriente son: un rápido y preciso seguimiento

de la referencia de corriente y un gran ancho de banda en lazo cerrado, con el fin

de rechazar al máximo las perturbaciones en el lazo y obtener robustez frente a

cambios en el modelo.

Entre los controles lineales, los predictivos dead-beat son unos de los más

rápidos [2–6]. Estos controles utilizan un modelo expĺıcito del sistema para pre-

decir la salida del mismo, con lo cual, si el modelo utilizado es deficiente (o bien

erróneo), el desempeño del control se ve comprometido. Es por ello que se vuelve

imprescindible obtener un modelo que represente fielmente el comportamiento del

sistema sin incrementar demasiado la complejidad del mismo, en todo instante y

para todos los puntos de operación. Estos requerimientos con respecto al modelo

pueden ser satisfechos si se utiliza un control adaptativo que pueda modificar su

comportamiento en respuesta a cambios en la dinámica del sistema (como puede

ser la saturación de un inductor) o bien a perturbaciones que afectan al sistema

(como pueden ser los tiempos muertos de las llaves semiconductoras).

El esquema t́ıpico de un control adaptativo está compuesto por dos lazos

de realimentación: un lazo rápido de realimentación negativa para controlar las

dinámicas del proceso mediante un regulador ajustable y un lazo lento que t́ıpi-

camente contiene un bloque de identificación, el cual se utiliza para ajustar los

parámetros del regulador. Debido a que los datos son obtenidos secuencialmente
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en tiempo real, resulta conveniente hacer cálculos de manera recursiva por lo que

se utiliza el método de Mı́nimos Cuadrados Recursivos (RLS).

Por otro lado, en los inversores de tensión, la mayor fuente de distorsión

armónica proviene de los tiempos muertos de las llaves, con lo cual es sumamente

importante, o bien eliminarlos o bien tenerlos en cuenta a la hora de modelar el

sistema [7–9]. Debido a que la perturbación agregada por los tiempos muertos es

netamente alineal, pero predecible, es posible utilizar una adaptación de ganancia

a lazo abierto sin la necesidad de incorporar un bloque identificador. Este tipo

de controladores adaptativos a lazo abierto se denominan controles de ganancia

programada (gain scheduling).

En esta tesis se propone obtener un modelo del sistema que sea sencillo y a

su vez garantice un buen desempeño del control utilizado; que logre adaptarse

en caso de que alguno de los parámetros del sistema vaŕıe y que sea factible de

ser implementado en un procesador digital de señales. Se proponen tres nuevos

controles basados en dos estrategias adaptativas distintas. En primer lugar, un

control auto-ajustable con adaptación on-line en lazo cerrado basado en un mode-

lo del sistema simplificado. En segundo lugar un control auto-ajustable tolerante

a retardos no modelados con adaptación on-line en lazo cerrado y basado en un

modelo de estados extendido, el cual contiene una variable de estados adicional

como resultado del modelado del retardo total que afecta al sistema. Por último,

un control con adaptación en lazo abierto basado en la técnica de planificación

de ganancia, el cual es sumamente económico computacionalmente y minimiza el

efecto distorsivo de los tiempos muertos.
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1.1. Organización de la tesis

La organización de este trabajo se divide en ocho caṕıtulos, incluyendo este,

como se indica a continuación.

En el Caṕıtulo 2 se realiza un análisis detallado del sistema a controlar,

obteniendo en primer lugar el modelo anaĺıtico del sistema y posteriormente

mediante la transformada z avanzada se obtiene un modelo sencillo pero

preciso del mismo.

En el Caṕıtulo 3 se detallan los pasos necesarios para un correcto modelado

y posterior identificación del sistema. Se presenta una estrategia de identi-

ficación recursiva basada en una descomposición QR que posteriormente se

utilizará para modelizar la planta utilizada. Por último, se realizan distintos

ensayos para evaluar la capacidad de los algoritmos RLS y QRD-RLS de

adaptarse a cambios paramétricos bruscos.

En el Caṕıtulo 4 se realiza un análisis de los controles predictivos y robustos

(RPCC y DT-RPCC) y se detallan las problemáticas asociadas a los mis-

mos. Se hace una breve introducción a los controles adaptativos, detallando

las caracteŕısticas principales de los mismos.

En el caṕıtulo 5 se propone el Control de Corriente Predictivo Robusto

y Auto-Ajustable (ST-RPCC, Self Tuning RPCC), el cual mediante una

etapa de identificación on-line ajusta sus parámetros para que coincidan

con la planta real.

En el caṕıtulo 6 se propone el Control de Corriente Predictivo Robusto y

Adaptativo Tolerante a Retardos, el cual se basa en un Control DT-RPCC

y una etapa de identificación on-line.
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En el caṕıtulo 7 se propone el Control Predictivo y Robusto con Planifi-

cación de Ganancia No Lineal (NGS-RPCC). La estrategia de adaptación

a lazo abierto propuesta disminuye notablemente la distorsión por tiempos

muertos a un muy bajo costo computacional y sin la necesidad de sintonizar

complicados filtros resonantes.

En el Caṕıtulo 8 se presentan las conclusiones y se detallan futuros trabajos.

Bibliograf́ıa



Caṕıtulo 2

Sistema de Inyección de

Corriente

2.1. Introducción

Este trabajo está basado en un sistema de inyección de corriente, con lo cual

es necesario modelar el sistema, comenzando por tener en cuenta el conocimiento

teórico que se tiene del mismo. Planteando las ecuaciones que describen en forma

f́ısica la dinámica del sistema, se obtiene un modelo (a priori) del tipo caja blanca

(los tipos de modelos se tratarán con mayor profundidad en el siguiente caṕıtulo).

Este modelo es complejo, por lo que no resulta práctica su utilización para obtener

las leyes de control.

2.2. Modelo del sistema

En la figura 2.1 se muestra el diagrama en bloques del sistema de inyección

a lazo abierto, sin tener en cuenta el control ni los tiempos muertos de las llaves

6
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(los cuales se analizan en el caṕıtulo 7). El primer bloque corresponde al modu-

lador por ancho de pulso (PWM) que trabaja a una frecuencia fs. En segundo

lugar aparece un retardo de una muestra, relacionado con el tiempo que tarda

el microcontrolador en aplicar el algoritmo de control. En tercer lugar aparece la

planta continua Gp (carga tipo rL- L). En cuarto lugar aparece el filtro antialia-

sing analógico, necesario para evitar el solapamiento de las señales muestreadas,

en quinto lugar una conversión A/D de la salida del filtro analógico y por último

aparece un filtro digital del tipo FIR que trabaja a una frecuencia 3fs, siendo

fs la frecuencia de conmutación o switching. El incremento de la frecuencia a la

cual trabaja el filtro FIR se denomina oversampling y se utiliza para aliviar los

requerimientos del filtro analógico.

PWM Z-1 GP GFAA A/D GFIR

ROC a fs Retardo
entero

Planta
continua

Filtro
Anti-aliasing

Conv. 
A/D

Filtro FIR
a 3 fs

Figura 2.1: Diagrama en bloques del sistema de inyección monofásico completo

Para obtener el modelo caja blanca se requiere conocer las leyes f́ısicas que

gobiernan el comportamiento del sistema y en consecuencia, los modelos ma-

temáticos de cada uno de los bloques mostrados en 2.1.

2.2.1. CC-VSI en configuración 4 hilos (planta)

En la figura 2.2 se muestra un sistema de inyección completo basado en

un inversor de tensión controlado en corriente (CC-VSI). Este sistema consta

de dos etapas bien diferenciadas. La etapa de potencia, que procesa la enerǵıa

proveniente de un recurso renovable y la inyecta en forma de corriente eléctrica
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senoidal y el bloque de control, encargado de comandar la etapa de potencia e

inyectar la enerǵıa en función de la estrategia de control elegida. En la figura 2.3

se muestra el diagrama en bloques y la ubicación de la planta dentro del sistema

de inyección.

 
 

 

Sensado
de Tensión

Sensado
de Corriente

Control
Predictivo

P
W

M

iref

Vbus

a

b

c

vi vr
L,rL

iL

Neutro

Figura 2.2: Modelo del sistema de inyección

En este tipo de sistemas se carga un bus de tensión continua con la enerǵıa

proveniente de una fuente renovable y se controla la conmutación de los tran-

sistores para generar tensión alterna; a su vez se produce una corriente alterna

filtrada por los inductores de salida.

PWM Z-1 GP GFAA A/D GFIR

ROC a fs Retardo
entero

Planta
continua

Filtro
Anti-aliasing

Conv. 
A/D

Filtro FIR
a 3 fs

Figura 2.3: Diagrama en bloques del sistema de inyección - CC-VSI en rojo

Se considera que las tensiones de fase son ideales, es decir senoidales de 50Hz

desfasadas 120o entre śı. Desde el punto de vista del control, un inversor trifásico
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Modulador
PWM

Vb/2

Vb/2

vi

vrL,rL

S1

S2 iL

Figura 2.4: Modelo simplificado del sistema de inyección

de 4 hilos es una planta de orden 3 con estados desacoplados, con lo cual es posible

utilizar un controlador independiente por cada una de las fases.

Es posible modelar en forma simplificada el proceso de inyección utilizando

el circuito equivalente de la figura 2.4, donde iL es la corriente inyectada, vr es

la tensión de red, vi la tensión de salida del inversor, Vb la tensión del bus de

continua, L el inductor de filtro, rL la resistencia de pérdida del inductor, y vL la

tensión sobre el inductor.

La inyección de enerǵıa se logra mediante la śıntesis de una corriente eléctrica

senoidal de la misma frecuencia que la tensión de red. Para lograr este efecto,

es necesario aplicar convenientemente una tensión sobre el inductor de filtro por

medio de las llaves S1 y S2 que son accionadas por el controlador.

El controlador utiliza un modulador por ancho de pulso o PWM (Pulse-Width

Modulator), el cual compara una señal de referencia con una señal triangular

generada digitalmente, obteniendo aśı los instantes de disparo de las llaves. Esta

señal triangular tiene una frecuencia igual a la de conmutación, la cual es mucho

mayor que la frecuencia de red. En consecuencia, en vi se tiene una señal cuadrada
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cuyo valor medio en cada ciclo de conmutación es proporcional a la señal de

referencia. Como puede observarse en la figura 2.5 la tensión vi conforma ciclo a

ciclo la corriente inyectada iL, que puede modelarse como:

diL
dt

(t) =
−rL
L

iL(t) +
1

L
vL(t) (2.1)

Realizando la transformada de Laplace sobre la ecuación (2.1) se llega a

siL(s) = −rL
L
iL(s) +

1

L
vL(s) (2.2)

Agrupando convenientemente, se llega a la función transferencia de la planta:

GP (s) =
iL(s)

vL(s)
=

bc
s+ ac

(2.3)

siendo bc = 1
L

y ac = rL
L

.

t

t

S EÑAL DE REFERENCIA

PORTADORA TRIANGULAR

INS TANTES  DE ACTUALIZACIÓN DEL PWM

tON
2

tON
2

tON
2

vi iL(t) iL(t)

Ts

iL(t)

iL(t)

t

Figura 2.5: Generación de la corriente

Debido a que los controles utilizados son del tipo digital, es necesario obtener

el modelo discreto de la planta. Aplicando la transformada z y considerando que
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se utiliza un retenedor de orden cero (ROC o ZOH por sus siglas en inglés), se

obtiene la función transferencia discreta de la planta

GP (z) =
iL(z)

v̄L(z)
=
Ts
L

z−1

(1− e−
rLTs

L z−1)
(2.4)

Agrupando los términos se obtiene un modelo mas compacto de la planta

GP (z) =
α z−1

(1− β z−1)
(2.5)

siendo α = Ts
L

y β = e−
rLTs

L .

Es necesario destacar que un controlador ideal muestrea, calcula y transfiere

su salida, todo en el mismo instante de muestreo kTs. En la práctica, ésto no es

posible y debe agregarse un retardo extra al modelo de la planta, resultando en

GP (z) =
α z−2

(1− β z−1)
(2.6)

2.2.2. Modelo del modulador digital

En la figura 2.6 se puede ver la organización t́ıpica del hardware de un PWM

digital, el cual puede encontrarse en micro-controladores o DSPs como un pe-

riférico dedicado [10]. En la figura 2.7 se muestra el diagrama en bloques y la

ubicación del modulador PWM dentro del sistema de inyección.

El principio de operación de un modulador PWM es simple. El contador se

incrementa con cada pulso de reloj. Cada vez que el contador binario es igual

al ciclo de trabajo programado, el contador dispara una interrupción al micro-

controlador y al mismo tiempo establece la señal de salida del modulador (señal

PWM en el gráfico) en estado bajo. La señal PWM es puesta en estado alto en el

inicio de cada peŕıodo de cuenta. El contador y el comparador tienen un número
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Coincidencia

TS

Señal PWM

Interrupción del timer

Ciclo de trabajo programado

Contador de tiempo

Contador Binario

Comparador
 Binario

Ciclo de
Trabajo

Reloj Interrupción del Timer

Interrupción por coincidencia

Figura 2.6: Organización de un modulador por ancho de pulso digital

determinado de bits, n = 32, 16, . . ., que puede llegar a ser tan bajo como 8 en el

caso de utilizar un micro-controlador de bajo costo.

Si se observa la figura 2.6 puede notarse algo interesante con respecto a la

modulación PWM, en particular sobre la respuesta dinámica del retardo del mo-

dulador. Puede notarse que la actualización de la señal de modulación es realizada

solamente al principio de cada peŕıodo de modulación. Con lo cual, es posible mo-

delar esta forma de operación como un efecto sample and hold (muestreo y reten-

ción). Si se desprecia la operación binaria de comparación asumiendo resolución
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infinita, el modulador digital se comporta exactamente igual que uno analógico

en donde la señal de modulación m(t) es muestreada al comienzo de cada peŕıodo

de conmutación y el valor muestreado se mantiene constante durante el resto del

peŕıodo de muestreo.

PWM Z-1 GP GFAA A/D GFIR

ROC a fs Retardo
entero

Planta
continua

Filtro
Anti-aliasing

Conv. 
A/D

Filtro FIR
a 3 fs

Figura 2.7: Diagrama en bloques del sistema de inyección - PWM en rojo

Teniendo en cuenta esto, es posible modelar el efecto de un modulador PWM

como un ROC:

GPWM(s) =
1− e−sTs

s
(2.7)

2.2.3. Retardo de cálculo

El retardo asociado a los cálculos y a la aplicación del control puede ser

considerado como un peŕıodo de muestreo entero. En la figura 2.8 se muestra el

diagrama en bloques y la ubicación estimada del retardo de cálculo dentro del

sistema de inyección.

La transformada de Laplace de un retardo simple es:

Gdelay(s) = e−sTs (2.8)
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PWM Z-1 GP GFAA A/D GFIR

ROC a fs Retardo
entero

Planta
continua

Filtro
Anti-aliasing

Conv. 
A/D

Filtro FIR
a 3 fs

Figura 2.8: Diagrama en bloques del sistema de inyección - retardo de cálculo en
rojo

2.2.4. Filtros antialiasing y digital

Debido a que la inyección de enerǵıa a la red eléctrica debe cumplir con

estrictos estándares de calidad de enerǵıa [11, 13, 14], que limitan tanto el conte-

nido armónico como la componente de continua máxima, es necesario un correcto

sensado, filtrado y adquisición de la corriente de inyección. El estándar [11, 12]

especifica un nivel de continua máximo del 0.5 % y un ĺımite del 5 % en el THD

respecto de la corriente nominal y cotas individuales aún más restrictivas para los

armónicos de red. Para lograr estos requerimientos el control de corriente debe

tener un gran ancho de banda y un alto rechazo a las perturbaciones. El desem-

peño del control de corriente, el cual es implementado en plataformas digitales,

depende en gran medida de la etapa de sensado, filtrado y adquisición [16, 17].

En aplicaciones de inyección a red basadas en esquemas de modulación PWM

aparece una componente de ripple de alta frecuencia en la corriente de inyección

debida a la operación conmutada del inversor. Si el control de corriente está ba-

sado en un modelo promediado del inversor, es necesario atenuar el ripple luego

del sensado y antes de llegar al muestreador para evitar el aliasing.

El concepto detrás de las distintas estrategias de modulación PWM aplicadas

a VSI es esencialmente siempre el mismo, generar un tren de pulsos de frecuencia

fija y ancho variable para comandar las llaves del inversor a fin de generar una

señal adecuada. El principal inconveniente que traen aparejados estos trenes de
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pulsos es que también generan componentes armónicas no deseadas que deben

minimizarse. En [18] se analizan distintos esquemas PWM, y se muestra que un

patrón PWM simétrico (generado mediante la comparación de una portadora

triangular y la señal de referencia) genera menor distorsión armónica que un

patrón PWM asimétrico (generado mediante portadora tipo diente de sierra),

por lo que en esta tesis la estrategia utilizada es un PWM simétrico.

Dado que el patrón PWM elegido es centrado, un muestreo sincrónico con

desfase nulo entre la interrupción del PWM y el instante de muestreo aseguraŕıa

aliasing nulo, haciendo innecesario el filtrado. Sin embargo, el ruido de conmuta-

ción presente en el sistema obliga a realizar un filtrado mı́nimo que introduce un

retardo entre el PWM y el muestreo debido a la rotación de fase introducida por

el filtro. Este problema se acentúa en aplicaciones donde se emplean conversores

A/D de aproximaciones sucesivas con múltiples canales de muestreo secuencial,

ya que existen retardos adicionales y distintos en cada canal.

Para lograr cumplir con la norma, es necesario utilizar filtros analógicos an-

tialiasing con alto rechazo a la frecuencia de conmutación. Estos filtros producen

rotaciones de fase que pueden comprometer la estabilidad del sistema. La rota-

ción de fase admisible se elige de manera que el sistema tenga un margen de

fase apropiado teniendo en cuenta el ĺımite de estabilidad del control de corriente

utilizado (PI, Predictivo,etc.). En esta tesis se utiliza como base para todos los

controles desarrollados el control RPCC, el cual cuenta con un ancho de banda

que, dependiendo de los parámetros programados, oscila entre 500Hz y 2kHz.

Debido a las carácteŕısticas del control, se establece 60o como la máxima rotación

de fase admisible a 1kHz. Para reducir la rotación de fase es posible, o bien bajar

el ancho de banda del control, lo que conlleva a una pérdida del rechazo a las

perturbaciones armónicas, o bien utilizar filtros con una frecuencia de corte muy

cercana a la frecuencia de Nyquist y con una zona de transición lo suficientemente
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abrupta como para maximizar el uso del ancho de banda disponible. Este último

enfoque tiene la gran desventaja de encarecer la etapa de sensado y no proveer

una mejora sustancial en cuanto a la rotación de fase debido a la inclusión de

nuevos polos. Es necesario además tener en cuenta que los filtros analógicos de

orden alto pueden generar distorsión sobre la fase de la señal, algo que no es

deseado.
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Figura 2.9: Diagrama de bode de la planta + PWM + Filtro Butterworth 2o

orden

En la figura 2.9 se muestra el diagrama de bode del sistema sin filtros (ĺınea

roja) y el diagrama de bode del sistema utilizando un filtro antialiasing Butter-

worth de 2o orden (linea azul), que asegura una atenuación mı́nima a la frecuencia
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Figura 2.10: Diagrama de bode de la planta + PWM + Filtro Butterworth 2o

orden (una octava por encima y una octava por debajo de 1 Khz)

fundamental (10 kHz) de 42.6dB (como establece la norma previamente citada).

Este filtro presenta una frecuencia de corte de 861Hz, por lo que es esperable una

gran rotación de fase a 1kHz. En la figura 2.10 se muestra el mismo diagrama de

bode, una octava por debajo y una octava por encima de 1 kHz. La rotación de

fase agregada por el filtro a 1kHz es de 102o, un valor mucho mayor al máximo

permitido.

En la figura 2.11 se muestra el diagrama de bode del sistema sin filtros (ĺınea

roja) y el diagrama de bode del sistema utilizando un filtro antialiasing Butter-

worth de 7o orden (linea azul), que asegura una atenuación mı́nima a la frecuencia
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Figura 2.11: Diagrama de bode de la planta + PWM + Filtro Butterworth 7o

orden

fundamental (10 kHz) de 42.6dB (como establece la norma previamente citada).

Este filtro presenta una frecuencia de corte de 4960Hz, muy alejada de la fre-

cuencia de interés. En la figura 2.12 se muestra el diagrama de bode, una octava

por debajo y una octava por encima de 1 kHz. En este caso la rotación de fase

agregada por el filtro a 1kHz es de 52o. Esta rotación de fase, si bien está dentro

del máximo permitido, deja muy poco margen. El aumento en la rotación de fase

en este caso, es debido al aumento en la cantidad de polos del filtro.

En la tabla 2.1 se muestran las rotaciones de fase a 1kHz agregadas por los

distintos filtros antialiasing analógicos evaluados (todos Butterworth, con ordenes
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Figura 2.12: Diagrama de bode de la planta + PWM + Filtro Butterworth 7o

orden (una octava por encima y una octava por debajo de 1 Khz)

n=2,3,4,5,6 y 7). Puede observarse que no puede obtenerse un margen de fase

adecuado utilizando un filtrado puramente analógico. Un enfoque que permite

mitigar los inconvenientes previamente mencionados de los filtros antialiasing

analógicos es la utilización de un filtrado mixto con sobremuestreo (oversampling),

es decir, un filtrado analógico mı́nimo acompañado de un filtrado digital con

sobremuestreo.
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Tabla 2.1: Rotación de fase para distintos filtros Butterworth

n fc[kHz] ∆Φ
2 0.861 -102o

3 2.00 -60o

4 3.00 -50.7o

5 3.80 -49o

6 4.40 -50.6o

7 4.96 -52o

Filtro Anti-aliasing con sobremuestreo

El sobremuestreo es una técnica que consiste en muestrear una señal con una

frecuencia significativamente mayor a la de Nyquist. Al aumentar el ancho de

banda de la señal muestreada, las restricciones de diseño del filtro antialiasing

pueden ser relajadas. Posteriormente, la señal sobremuestreada pasa por una

etapa de filtrado digital antes de ser ser re-muestreada a la frecuencia deseada [15].

El sobremuestreo presenta múltiples ventajas, siendo una de las más intere-

santes la posibilidad de poder dividir la operación de filtrado entre el dominio

analógico y digital. Esta división permite mejorar el filtrado de la señal, asegu-

rando mediante el filtrado digital distorsión de fase nula y una frecuencia de corte

pronunciada. Los inconvenientes relacionados al sobremuestreo son que el micro

debe operar con una velocidad de muestreo superior, mientras realiza un proce-

samiento adicional en los datos para implementar el filtro digital. Dado el alto

rendimiento de los procesadores actuales, es posible realizar este procedimiento

en muchas aplicaciones.

La frecuencia de muestreo utilizada al realizar oversampling fos es igual a 3

veces la frecuencia de conmutación fs. El filtro analógico utilizado es un filtro

Butterworth de 2o orden, con una frecuencia de corte de 7.8KHz la cual ase-

gura una atenuación a la frecuencia de muestreo fos = 30KHz de 23.4dB. En
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la figura 2.13 se muestra el diagrama en bloques y la ubicación del filtro anti-

aliasing analógico dentro del sistema de inyección. La función transferencia del

filtro queda:

GFAA =
1(

s
2πfc

)2

+
√

2(
(

s
2πfc

)
+ 1

(2.9)

PWM Z-1 GP GFAA A/D GFIR

ROC a fs Retardo
entero

Planta
continua

Filtro
Anti-aliasing

Conv. 
A/D

Filtro FIR
a 3 fs

Figura 2.13: Diagrama en bloques del sistema de inyección - en rojo se aprecia el
filtro anti-aliasing analógico

Para eliminar la componente fundamental del ripple se utiliza un filtro digital

FIR de promedio móvil que opera a la frecuencia de oversampling (frecuencia de

corte fcFIR = 7,46kHz). Dado que la etapa de control opera a fs, es necesario

remuestrear, con lo cual, la entrada de control es una muestra de cada tres de

la salida del filtro digital. A esta operación se la conoce como submuestreo. Si

se efectúa un promedio de 3 muestras se asegura un buen rechazo al mismo

tiempo que se mantiene baja la rotación de fase. En la figura 2.14 se muestra el

diagrama en bloques y la ubicación del filtro FIR dentro del sistema de inyección.

La corriente promedio en función de las muestras se expresa como:

īk =
1

3
(ik−1 + ik + ik+1) (2.10)

Dado que este filtro es anti-causal, es preciso hacer una modificación a su

formulación. La causalidad del filtro se logra retrasando todo el filtro en una
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muestra, a expensas de un incremento considerable en la rotación de fase. En

forma alternativa, la muestra ik+1 se puede reemplazar por una estima en base a

muestras anteriores, mediante interpolación.

PWM Z-1 GP GFAA A/D GFIR

ROC a fs Retardo
entero

Planta
continua

Filtro
Anti-aliasing

Conv. 
A/D

Filtro FIR
a 3 fs

Figura 2.14: Diagrama en bloques del sistema de inyección - en rojo se aprecia el
filtro anti-aliasing FIR

Si se considera que:

ˆ̄ik = īk−1 + (̄ik−1 − īk−2) = 2̄ik−1 − īk−2 (2.11)

se obtiene

ˆ̄ik =
2

3
ik +

1

3
ik−1 +

1

3
ik−2 −

1

3
ik−3 (2.12)

Si se aplica la transformada z a la ecuación (2.12) se obtiene la función trans-

ferencia del filtro

HFIR(z) =
2

3
+

1

3
z−1 +

1

3
z−2 − 1

3
z−3 (2.13)

Sabiendo que la relación que existe entre la transformada de Laplace y la

transformada z está dada por z = esTx , siendo Tx = Ts/3 el peŕıodo de muestreo

utilizado, es posible escribir la versión continua de la ecuación (2.13) como:

HFIR(s) =
2

3
+

1

3

(
e−sTs/3 + e−2sTs/3 − e−3sTs/3

)
(2.14)
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Figura 2.15: Diagrama de bode de la planta + PWM +Filtro Butterworth 2o

orden + FIR (oversampling)

En la figura 2.15 se muestra el diagrama de bode del sistema sin filtros (ĺınea

roja) y el diagrama de bode del sistema utilizando un filtro antialiasing Butter-

worth de 2o orden trabajando con sobremuestreo + un filtro FIR (linea azul),

que asegura una atenuación mı́nima a la frecuencia de 3o armónica (30 kHz) de

23.4dB (como establece la norma previamente citada). El filtro analógico presenta

una frecuencia de corte de 7.8kHz, muy alejada de la frecuencia de interés. Por

su parte, la frecuencia de corte del filtro FIR es de 7.46kHz. En la figura 2.16 se

muestra el diagrama de bode, una octava por debajo y una octava por encima

de 1 kHz. La rotación de fase agregada por el conjunto de filtros a 1kHz es de
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Figura 2.16: Diagrama de bode de la planta + PWM + Filtro Butterworth 2o

orden + FIR (oversampling) (una octava por encima y una octava por debajo de
1 Khz)

11o. Esta combinación de filtro analógico + digital, muestra ser muy adecuada y

sumamente económica.

2.3. Modelo Simplificado

Cuando se arma un modelo matemático basado en leyes f́ısicas se busca

obtener una representación matemática que describa la dinámica del proceso con

la máxima fidelidad posible. Usualmente esto resulta en un modelo muy complejo
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y dif́ıcil de implementar en plataformas digitales. Una alternativa, es obtener un

modelo simplificado que pueda representar las dinámicas básicas del proceso o

bien las dinámicas de interés, el cual no tiene porque ser tan exacto o complejo .

La transferencia del sistema de inyección, cuyo diagrama en bloques es mos-

trado en la figura 2.1 es:

GT (s) =

[
1− e−sTs
sTs

]
︸ ︷︷ ︸

PWM

[
1

esTs

]
︸ ︷︷ ︸
delay

[
1

(sL+ rL)

]
︸ ︷︷ ︸

Planta

...

. . .

[
1

( s
2πfc

)2 +
√

2( s
2πfc

) + 1

]
︸ ︷︷ ︸

Filtro AA

[
2

3
+

1

3

(
e−s

Ts
3 + e−2sTs

3 − e−3sTs
3

)]
︸ ︷︷ ︸

Filtro FIR

(2.15)

Puede notarse que el sistema completo es muy complejo, con lo cual, no es

práctica su utilización para armar las ecuaciones de los controles predictivos. Es

evidente que es necesario realizar una simplificación a este modelo, tratando de no

modificar demasiado la respuesta en el ancho de banda del control. En este nuevo

modelo, una parte se obtiene a partir de leyes f́ısicas y para la otra se postula

una estructura matemática con parámetros libres a los cuales se les asigna valor

mediante experimentación. A este tipo de estructuras se las conoce como modelos

paramétricos tipo caja gris. Es posible modelar el efecto del conjunto retardo de

cálculo + filtro antialiasing + filtro FIR como un único retardo no entero mayor

a un peŕıodo de muestreo utilizando la transformada Z avanzada (una variante

de la transformada Z para modelar retardos no enteros).

2.3.1. Transformada Z avanzada

Las transformadas z avanzada y modificada son una extensión de la trans-

formada z que contempla los retardos ideales que no son múltiplos del peŕıodo de
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muestreo [20].

Si se tiene una señal retardada en p intervalos de tiempo de longitud T , en

donde p es un número positivo no entero, se elije un número q tal que es el entero

siguiente mayor a p; la diferencia entre q y p es ∆, un numero positivo cuyo valor

se encuentra entre cero y uno, es decir :

q = p+ ∆ con 0 < ∆ < 1 (2.16)

Si F (s) es la transformada de Laplace de la señal sin retardar f(t), entonces

la transformada de la señal retardada f(t− pT ) es F (s, p).

L [f(t− pT )] = F (s, p) = F (s)e(−pTs) (2.17)

Si utilizamos la nomenclatura de la ecuación (2.16), F (s, p) puede reescribirse

como:

F (s, p) = e−qsTsF (s)e∆Ts (2.18)

en donde e−qsTs es un retardo entero, y por lo tanto:

Z
{
e−qsTs

}
= z−q (2.19)

Teniendo en cuenta esto, definimos:

F (z, p) = z−qF (z,∆) (2.20)

en donde F (z,∆) = Z
{
F (s)e∆Ts

}
es la transformada Z avanzada, por lo que

F (z,∆) =
∞∑
n=0

f((n+ ∆)T )z−n (2.21)
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Las transformadas z avanzada y modificada pueden ser utilizadas para eva-

luar tiempos muertos no enteros. En el caso de la transformada Z avanzada, la

función se retarda q muestras en exceso para posteriormente avanzar en el tiempo

hasta obtener el retardo deseado. En el caso de la transformada Z modificada,

la función se retarda en defecto un número entero de peŕıodos de muestreo para

posteriormente retardarla nuevamente hasta obtener el retardo deseado.

Estos dos enfoques fueron desarrollados para poder evaluar en forma correcta

el valor de la función entre instantes de muestreo. La transformada z avanzada

evalúa la función desde el instante k al instante k+1, mientras que la transformada

z modificada evalúa desde el intervalo k − 1 hasta el intervalo k.

F (z,∆)→ Transformada z avanzada→ Evalua la funcion desde k hasta k + 1

Fm(z,m)→ Transformada z modificada→ Evalua la funcion desde k−1 hasta k

Estas dos transformadas están relacionadas por

Fm(z,m) = z−1F (z,∆) m = 1−∆

2.3.2. Modelo simplificado utilizando retardo fraccionario

Como se mencionó en la sección 2.3 es posible realizar una simplificación

del modelo completo de la planta, suponiendo que el filtro anti-aliasing, el filtro

digital FIR y el retardo entero de cálculo se pueden agrupar como un único

retardo fraccionario mayor a un peŕıodo de muestreo. Teniendo en cuenta esto,

es deseable obtener el modelo discreto GH(z) de la siguiente transferencia:

G(s) =
e−sTs e−psTs b

s+ a
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con b = 1/L , a = rL/L, p el retardo no entero, Ts el peŕıodo de muestreo y

muestreada con un retenedor de orden cero.

La función transferencia GH(z) es:

GH(z) = Z

[
1− e−sTs

s

b e−sTs e−psTs

s+ a

]
(2.22)

GH(z) = (1− z−1) z−1Z

[
b e−psTs

(s+ a)s

]
(2.23)

sabiendo que p = q −∆

GH(z) =
b (1− z−1) z−1

a
Z

[
ae−qsTse∆sTs

s(s+ a)

]
=
b (1− z−1)z−(q+1)

a
Z

[
e∆sTsa

s(s+ a)

]
︸ ︷︷ ︸

Termino ξ

(2.24)

La transformada Z del término denominado ξ es

Termino ξ = Z

[
a

s(s+ a)
e∆sTs

]
=

(1− e−a∆Ts)− (e−aTs − e−a∆Ts)z−1

(1− z−1)(1− e−aTsz−1)
(2.25)

Si se realiza la expansión en serie del numerador, teniendo en cuenta que

ex ' 1 + x, se llega a

GH(z) = b Tsz
−(q+1)

[
∆ + z−1(1−∆)

1− e−aTsz−1

]
=
b2z
−(q+1) + b3z

−(q+2)

1− a1z−1
(2.26)

con b2 = bTs∆, b3 = bTs(1−∆) y a1 = e−aTs

Si p = 0, entonces ∆ = 0 y q = 0, se tiene el sistema ideal sin el retardo

agregado por la etapa de filtrado:
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GP =
b3z
−2

1− a1z−1
con p = 0→ q = 0→ ∆ = 0 (2.27)

Por el contrario, si el retardo p es fraccionario, se tiene el modelo ampliado

GP =
b2z
−(q+1) + b3z

−(q+2)

(1− a1z−1)
p > 0→ q > 1→ 0 ≤ ∆ ≤ 1 (2.28)

En el caṕıtulo siguiente, se dará introducción a la identificación paramétrica

y se identificarán los parámetros de los modelos del sistema de inyección.



Caṕıtulo 3

Modelado e Identificación de

Sistemas

3.1. Introducción

Modelar un sistema es obtener una representación simplificada del mismo para

poder comprender, predecir y controlar el comportamiento de dicho sistema. El

modelado es una herramienta importante en el diseño y análisis de sistemas de

control. Generalmente un solo modelo no suele ser suficiente para describir un

proceso debido a que, al construir estos modelos se obtiene una representación

simplificada del mismo.

Para estudiar el comportamiento de un sistema ante entradas determinadas y

en condiciones previamente estipuladas, es posible recurrir a la experimentación

sobre dicho sistema y a la observación de las salidas. Sin embargo, en muchos

casos la experimentación puede resultar compleja o en ocasiones incluso imposi-

ble de llevar a cabo, con lo cual se vuelve necesario trabajar con algún tipo de

representación que se aproxime a la realidad, y a la que se conoce como modelo.

Un modelo es una herramienta que permite predecir el comportamiento de un

30
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sistema sin tener que experimentar sobre él.

Existen diferentes tipos de modelo [20, 21] y distintas clasificaciones de los

mismos. Los modelos pueden clasificarse según el conocimiento que se tenga de

su f́ısica en:

Modelos de Caja Blanca: se obtienen a partir de leyes f́ısicas

Modelos de Caja Negra: se postula una estructura matemática, con una

serie de parámetros libres a los cuales se les asigna valor mediante la expe-

rimentación.

Modelos de Caja Gris: es un tipo de modelo, intermedio entre los dos ante-

riores. Parte se ajusta mediante leyes f́ısicas y otra parte se ajusta mediante

experimentación.

Y según el modo de parametrización:

Modelos paramétricos: se tienen una serie de parámetros que hay que ajus-

tar (Ej. una función transferencia)

Modelos no- paramétricos: el modelo no se basa en parámetros que descri-

ben su dinámica, sino que se compone de información sobre la misma (Ej.

Modelos basados en la respuesta en frecuencia)

3.2. Métodos para la obtención de Modelos

Existen dos métodos principales para obtener el modelo de un sistema [22] :

Método anaĺıtico o teórico: se recurre a leyes básicas de la f́ısica para des-

cribir el proceso dinámico de un fenómeno o proceso.
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Método basado en la identificación del sistema: es un método experimental

el cual permite obtener el modelo de un sistema a partir de datos reales

recogidos de la planta bajo estudio.

Generalmente, el método anaĺıtico (modelado teórico) está restringido a pro-

cesos muy sencillos de modelar, o bien a aplicaciones que no requieran gran exac-

titud en el modelo obtenido (modelo teórico simplificado). Además, muchas veces

la estructura del modelo obtenido a partir del conocimiento f́ısico de la planta

posee un conjunto de parámetros desconocidos los cuales deben obtenerse expe-

rimentando sobre el sistema real. De ah́ı la necesidad de recurrir a los métodos

de identificación de sistemas.

Los modelos obtenidos mediante técnicas de identificación tienen ciertas des-

ventajas:

Rango de validez limitado (solo son aplicables a un determinado punto de

trabajo, a un determinado tipo de entrada , etc.)

Muchas veces es dif́ıcil dar un significado f́ısico al modelo obtenido, debido

a que los parámetros identificados no se relacionan en forma directa con

ninguna magnitud f́ısica.

3.3. Identificación de Sistemas y Estimación de

Parámetros

La identificación de sistemas comprende mayormente dos tareas bien diferen-

ciadas:

Armado de un modelo del sistema bajo análisis

Identificación de los parámetros del modelo del sistema



Caṕıtulo 3. Modelado e Identificación de Sistemas 33

Al armar el modelo del proceso se busca obtener una representación matemáti-

ca que describa la dinámica del proceso de la mejor manera posible, sin llegar a

la exactitud del modelo teórico. Este modelo debe representar bien las dinámicas

básicas del proceso. Posteriormente se deben estimar los parámetros del mismo

por algún método de identificación.

3.4. Método de Mı́nimos cuadrados (LS)

Para resolver un problema de estimación de parámetros se requiere de datos

experimentales (entradas y salidas), de un modelo (ej. paramétrico tipo caja

negra) y de un criterio (función de costo). Estimar los parámetros de un proceso

es resolver un problema de optimización en el cual, el mejor modelo es el que hace

mı́nimo el criterio elegido.

La identificación puede realizarse tanto en forma on-line como en forma off-

line. En los métodos de identificación on-line, la estimación se efectúa utilizando

mediciones obtenidas en tiempo real, y generalmente los cálculos realizados son

de tipo recursivo. En cambio, en los métodos de identificación off-line se utiliza

la totalidad de los datos previamente obtenidos mediante experimentación, para

ajustar los parámetros del modelo.

Uno de los métodos más utilizados para la estimación de parámetros es el

método de mı́nimos cuadrados recursivos [22,24,25].

Este método es utilizado principalmente para identificar parámetros de mo-

delos lineales que pueden escribirse como una ecuación en diferencias de la forma:

y(k) + a1 y(k − 1) + . . .+ aN y(k −N) =

= b0 u(k −D) + . . .+ bM u(k −D −M) + ê(k) (3.1)



Caṕıtulo 3. Modelado e Identificación de Sistemas 34

en donde u(k) es la entrada, y(k) es la salida o variable observada, ê(k) el error

residual debido a posibles contaminaciones con ruido en las mediciones de la

salida y M, N, y D enteros.

Se introduce la siguiente notación

ϕ(k)T = [−y(k − 1) . . .− y(k −N) u(k −D) . . . u(k −D −M)]

θ(k) = [a1 . . . aN b0 . . . bM ] (3.2)

en donde ϕ(k)T es conocido como vector de regresores y θ(k) el vector con los

n = M + N + 1 parámetros a ser identificados. Este modelo es conocido como

modelo de regresión, que en forma compacta puede escribirse como:

y(k) = ϕ(k)T θ(k) + ê(k) (3.3)

El término ϕT (k)θ(k) puede ser interpretado como la estima del valor de la

salida para el instante k utilizando las muestras obtenidas hasta el instante k−1,

es decir ŷ(k|k−1). Para simplicidad en la notación se toma que ŷ(k) = ŷ(k|k−1)

ŷ(k) = ϕT (k)θ(k) (3.4)

con lo cual la ecuación del error queda

ê(k) = y(k)− ŷ(k) = y(k)− ϕT (k) θ(k) (3.5)

Es necesario determinar los parámetros θ(k) de manera tal que las salidas

ŷ(k) calculadas a partir del modelo de la ecuación (3.1) coincidan tanto como sea

posible con las variables y(k) en el sentido de los mı́nimos cuadrados. Es decir, el

vector de parámetros θ(k) debe ser elegido de manera tal de minimizar el error
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ê(k) con el criterio elegido, o lo que es lo mismo, minimizar la función de costo

de mı́nimos cuadrados:

V (θ, k) =
1

2

k∑
i=1

(y(i)− ϕT (i)θ(i))2 =
1

2

k∑
i=1

e(i)2 (3.6)

Dado que la variable medida y(k) es lineal en los parámetros θ(k) y el crite-

rio de mı́nimos cuadrados es cuadrático, el problema admite solución anaĺıtica.

Tomando suficientes muestras de la salida y de la entrada pueden obtenerse k

ecuaciones como (3.4), con k > n, formando el siguiente sistema lineal en θ:

Y = Φ θ + E (3.7)

donde

Y = [y(1) y(2) . . . y(K)]T (3.8)

E = [ê(1) ê(2) . . . ê(K)]T (3.9)

Φ =



ϕT (1)

ϕT (2)

...

ϕT (K)


(3.10)

P =
[
ΦT Φ

]−1
=

[
k∑
i=1

ϕ(i)ϕT (i)

]−1

(3.11)

en donde Y es el vector de variables de salida, E el vector de residuos ê, Φ el

vector de regresores y P la llamada matriz de covarianza.
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Con esta notación la función de costo (3.6) puede ser reescrita como

V (θ, k) =
1

2

k∑
i=1

ê2(i) =
1

2
ETE =

1

2
‖E‖2 (3.12)

siendo ‖E‖ la norma euclidiana de E.

La condición sobre θ para que V sea mı́nima se expresa mediante la ecuación

normal

ΦT Φ θ = ΦT Y (3.13)

que constituye un sistema de ecuaciones lineales de la forma A X = B. Por otro

lado, si el rango de Φ, RG(Φ) = n, Φ es de rango completo y entonces la matriz

ΦTΦ es no singular, por lo que admite solución y es única. De esta forma el valor

de θ que hace mı́nimo el funcional de costo V (θ, k) es :

θ = (ΦTΦ)−1ΦTY = P ΦTY (3.14)

3.4.1. LS con factor de olvido

Muchas veces los parámetros de un sistema vaŕıan lentamente en el tiempo. En

estos casos se utiliza el método del factor de olvido, que consiste en darle más peso

a los datos más recientes de manera de acelerar la convergencia de la estimación.

Éste método se expresa mediante el funcional de costo modificado [25]:

V (θ, k) =
1

2

k∑
i=1

λk−i ê2(i) = ‖W Φ θ −W Y ‖2
2 (3.15)

donde λ es el llamado factor de olvido, con 0 < λ < 1, y W la matriz diagonal

que contiene los factores de peso, W (i, i) = λk−i. Observar que según (3.15), el

error más reciente recibe un peso de uno, mientras que el error j muestras por
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detras recibe siempre un peso menor a uno. La solución θ que minimiza el nuevo

funcional de costo se expresa mediante la ecuación normal modificada:

ΦT Φ θ = Φ W Y (3.16)

con lo cual el valor de θ que hace mı́nimo a V es

θ = P ΦT W Y (3.17)

3.5. Implementación de algoritmos de identifi-

cación en tiempo real

En el control adaptativo, la determinación en tiempo real de los parámetros

del sistema es un elemento clave. En el caso de los reguladores auto-ajustables uno

de sus bloques fundamentales es un identificador recursivo de parámetros y este

aparece en forma expĺıcita. En el caso de los reguladores por modelo de referencia

la estimación de parámetros ocurre en forma impĺıcita, pero está presente.

Debido a que en muchos sistemas de control, las muestras se adquieren en for-

ma secuencial en tiempo real, es deseable computar la estima de los parámetros en

forma secuencial para ahorrar tiempo de procesamiento. El método de mı́nimos

cuadrados (LS) puede reacomodarse de forma tal que los resultados obtenidos en

el instante k − 1 puedan ser usados para obtener la estima en k [24, 25].
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3.5.1. Mı́nimos Cuadrados Recursivos (RLS)

Sean θ(k − 1) y θ(k) las estimas de los parámetros obtenidas por mı́nimos

cuadrados con muestras hasta los instantes k − 1 y k respectivamente, entonces

la solución por mı́nimos cuadrados puede reescribirse del siguiente modo:

θ(k) = θ(k − 1) + γ(k − 1) (y(k)− ϕ(k)T θ(k − 1)) (3.18)

γ(k − 1) = P (k − 1) ϕ(k) (1 + ϕ(k)T P (k − 1) ϕ(k))−1 (3.19)

P (k) = (I − γ(k − 1) ϕ(k)T ) P (k − 1) (3.20)

que se computan luego de cada adquisición en el siguiente orden: (3.19), (3.18),

(3.20). Dado que

ê(k) = y(k)− ŷ(k) = y(k)− ϕ(k)T θ(k)

entonces

θ(k) = θ(k − 1) + γ(k − 1)ê(k)

lo que sugiere una interpretación simple e intuitiva del método: las estimas en k

se obtienen actualizando las estimas en k − 1 con el error o residuo ê(k) pesado

para cada parámetro mediante el vector de ganancias γ(k − 1).

El algoritmo comienza en el instante t0, partiendo de las condiciones iniciales

θ(t0) = θ0 y P (t0) = P0.

Si no se tiene información a priori sobre el proceso de estimación, es conve-

niente tomar θ(t0) = 0 y P (t0) = αI, con α > 0 y suficientemente grande para

lograr una convergencia rápida durante el transitorio inicial.
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3.5.2. RLS con factor de olvido

Cuando se tienen parámetros que vaŕıan lentamente con el tiempo, resulta

conveniente considerar el funcional V modificado como (3.15), donde la intro-

ducción del factor de olvido λ puede mejorar la velocidad de convergencia de la

estimación RLS . En función de esta nueva función de costo V , se obtienen las

siguientes ecuaciones de recursión [25]:

θ(k) = θ(k − 1) + γ(k − 1) (y(k)− ϕ(k)T θ(k − 1)) (3.21)

γ(k − 1) = P (k − 1) ϕ(k) (λ+ ϕ(k)T P (k − 1) ϕ(k))−1 (3.22)

P (k) =
1

λ
(I − γ(k − 1) ϕ(k)T ) P (k − 1) (3.23)

Puede observarse que tanto en el método RLS como en el RLS con factor de

olvido, el número de operaciones matriciales es importante, incrementándose el

orden de las matrices con cada parámetro a identificar. Esta cantidad de opera-

ciones matemáticas creciente puede ser cŕıtica en cuanto estabilidad numérica,

principalmente cuando se desea implementar el algoritmo de identificación en un

microcontrolador o procesador digital de señales (DSP). Es por ello que se vuelve

necesario implementar un algoritmo que sea más estable numéricamente. Debido

a que la función de costo está basada en la norma euclidiana del error, y esta se

preserva frente a transformaciones ortogonales, es posible realizar una descompo-

sición QR sobre el funcional a minimizar para aumentar la estabilidad numérica

del algoritmo de identificación.
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3.6. Factorización QR

En álgebra lineal, la descomposición o factorización QR de una matriz es

una descomposición de la misma como producto de una matriz ortogonal por una

matriz triangular superior [26].

Sea A ∈ CNxN una matriz de rango completo, y sean a1, a2, . . . , ak las primeras

k columnas de la matriz, con 1 ≤ k ≤ N . La descomposición QR de la matriz A

genera un conjunto de vectores ortonormales qi ∈ CN que abarcan estos sucesivos

espacios.



a1 = r11q1

a2 = r12q1 + r12q2

...

ak = r1kq1 + r2kq2 + . . .+ rkkqk, 1 ≤ k ≤ N

(3.24)

o en su forma matricial

A = QR = [Q1 Q2]

 R1

0


DondeQ ∈ Rmxn es una matriz ortogonal yR1 ∈ Rnxn es una matriz triangular

superior, es decir

Q = [q1 q2 . . . qN ] (3.25)

y
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R =



r11 r12 . . . r1N

0 r22 . . . r2N

...
. . .

...

0 rNN


(3.26)

Esta factorización es útil para resolver sistemas de ecuaciones lineales, pro-

blemas de mı́nimos cuadrados y problemas de auto-valores.

Las maneras más comunes de calcular la factorización QR son aplicando

El proceso de ortogonalización de Gram-Schmidt

Reflexiones de Householder

Rotaciones de Givens

3.6.1. Proceso de Ortogonalización de Gram-Schmidt

Una forma simple, aunque en ocasiones inestable, de obtener una sucesión

adecuada de vectores ortonormales Q = {q1, . . . , qk}, 1 ≤ k ≤ N es el método

clásico de Gram Schmidt.

Se sustrae de ak su proyección sobre el espacio Qk−1 ya construido:

gk = ak − (qH1 ak)q1 − (qH2 ak)q2 − . . .− (qHk−1ak)qk−1, 2 ≤ k ≤ N (3.27)

se normaliza el vector gk, transformándolo en el vector qk

qk =
gk
‖gk‖2

(3.28)
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con g1 = a1. Si se observa la ecuación (3.24), es evidente que

rij = qHi aj, i 6= j

rjj = ‖aj −
j−1∑
i=1

rijqi‖2 (3.29)

Este método fue propuesto por Schmidt en 1907 [31], aunque el reconoció

que era similar a el método propuesto por Gram en 1883 [32], de alĺı el nombre

de método de Gram-Schmidt. Este método, propuesto por Schmidt es conocido

como método de Gram-Schmidt clásico, mientras que el propuesto por Gram es

conocido como método de Gram-Schmidt modificado.

Puede observarse que qk proviene de la proyección de ak sobre el sub-espacio

ortogonal Qk−1, es decir

q1 =
P1a1

‖P1a1‖2

...

qk =
Pkak
‖Pkak‖2

(3.30)

en donde Pi = I−Qi−1Q
H
i−1 ∈ CNxN

La existencia de la descomposición QR de cualquier matriz A, y la uniquidad

de esta descomposición cuando la matriz A es de rango completo, se demuestran

mediante el método de ortogonalización de Gram-Schmidt. Como consecuencia,

se podŕıa esperar que todos los métodos condujeran a los mismos factores Q y R,

al menos, teóricamente. En la práctica, el desempeño en términos de robustez y

complejidad computacional difiere notablemente entre un método y otro, siendo

el método de Gram-Schmidt clásico el más sensible a errores por redondeo.
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El método de Gram-Schmidt modificado, difiere del método clásico en la forma

en que son calculados los rij. A diferencia de aplicar a los ak una proyección simple

de rango N − k + 1 como hace el método clásico, el método modificado, aplica

k − 1 proyecciones de rango N − 1. Con lo cual la ecuación (3.29) se transforma

en

rij = qHi (aj −
j−1∑
i=1

rkjqk), i 6= j

rjj = ‖aj −
j−1∑
i=1

rijqi‖2 (3.31)

Tanto el método clásico como el modificado calculan las dos primeras colum-

nas de Q y la primer columna de R de la misma manera. Pero para j > 2 el

método modificado tiene en cuenta los productos cruzados qHi qj, con i 6= j, que

idealmente debeŕıan ser cero. Si los cálculos se realizaran con precisión infinita,

ambos métodos debeŕıan obtener el mismo Q, sin embargo, el impacto de una

aritmética de precisión finita es mas pronunciado en el método clásico en cuanto

a estabilidad y a pérdida de ortogonalidad [33–36].

3.6.2. Reflexiones de Householder

El proceso de ortogonalización de Gram-Schmidt calcula una serie de pro-

yecciones de manera de obtener una matriz A = QR. El proceso consiste en una

serie de multiplicaciones a la derecha de A por matrices triangulares superiores

no unitarias R de manera de obtener Q, es decir, AR1 . . . RN = AR−1 = Q.

El método de Householder [37], aplica una sucesión de matrices unitarias Qi

a la izquierda de A para poder obtener una matriz triangular superior R, tal que

QHA = R.



Caṕıtulo 3. Modelado e Identificación de Sistemas 44

La matriz Qi, i = 1, 2, . . . , N − 1 es elegida unitaria tal que

Qi =

Ii 0

0 Hi

 (3.32)

en donde los bloques I yH tienen dimensiones i−1 yN−i+1 respectivamente [26].

La primer reflexión H1, refleja el vector original a1 sobre eN1 = [1 0 . . . 0] ∈ CN

con respecto a algún hiperplano H1 ∈ CN

HH
1 a1 = ‖a1‖2e

N
1 , HH

i = Hi, H2
i = I (3.33)

La segunda reflexión opera en la parte baja de la segunda columna de A, la

cual conserva el nombre a2, a pesar de haber sido modificada por Q1. Esta parte

es reflejada sobre eN−1
1 = [1 0 . . . 0] ∈ CN−1 con respecto a algún hiperplano

H2 ∈ CN−1

1 0

0 HH
2

 a2 =

 ∗

‖a2‖2e
N−1
1

 (3.34)

Este procedimiento es aplicado N − 1 veces, finalizando con un múltiplo de

eN en la última columna.

El método de ortogonalización por reflexiones de Householder es el método

estándar elegido por MATLAB.

3.6.3. Rotaciones de Givens

Otro interesante método para realizar la ortogonalización es el propuesto por

Givens [38]. Sea aj una columna cualquiera de A, y sea ajj una componente de
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la diagonal de A. Se desea ubicar ceros en las posiciones de aij, i = j + 1, . . . , N

de a uno por vez.

Una rotación de Givens es representada por una matriz de la forma

G(i, j, θ) =



1 · · · 0 · · · 0 · · · 0

...
. . .

...
...

...

0 · · · c · · · −s · · · 0

...
...

. . .
...

...

0 · · · s · · · c · · · 0

...
...

...
. . .

...

0 · · · 0 · · · 0 · · · 1



(3.35)

en donde c = cos(θ) y s = sin(θ) aparecen en las intersecciones de la i-ésima fila

y la j-ésima columna [26]. Los elementos no nulos de la matriz están dados por:



gkk = 1 k 6= i, j

gii = c

gjj = c

gji = −s

gij = s i > j

El producto G(i, j, θ)X es una rotación de θ radianes del vector X en el plano

(i, j). De aqúı el nombre de rotaciones de Givens.

Si y = G(i, j, θ)X, entonces

xk k 6= i, j

cxi + sxj k = i

− sxi + cxj k = j (3.36)
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Si yj = 0, entonces

s =
xj√
x2
i + x2

j

, c =
xi√
x2
i + x2

j

(3.37)

Las rotaciones de Givens son utilizadas para crear ceros, uno a la vez.

En general se genera una secuencia Gk de rotaciones de Givens tales que

GsGs−1 · · ·G1A = R (3.38)

Dado que GT
KGK = I, entonces

Q = GT
1 · · ·GT

s−1G
T
s (3.39)

Las rotaciones presentan la ventaja de ser más fáciles de paralelizar que las

reflexiones de Householder y son especialmente útiles cuando se deben descompo-

ner matrices ralas. Debido a que los algoritmos de identificación pueden llegar a

ser implementados no solo en micro-controladores sino también en FPGA’s (Field

Programmable Gate Array), el método elegido en esta tesis para la descomposi-

ción QR es el basado en rotaciones de Givens por su fácil paralelización.

3.6.4. Solución a los Mı́nimos Cuadrados utilizando Fac-

torización QR (QRD-RLS)

Dado un conjunto de ecuaciones de la forma y(k) = ϕT (k)θ+ ê(k), en donde

y(k) es la salida, ϕ(k) ∈ Rn es el vector de regresores, ê(k) es el error residual,

y θ ∈ Rn el vector de parámetros que minimiza el funcional V (θ, k) = 1
2
‖E‖2

2 =

1
2
‖Φ θ − Y ‖2

2.
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mı́n
θ∈Rn

V (θ, k) =
1

2
mı́n
θ∈Rn
‖Φ θ − Y ‖2

2 (3.40)

Si Φ tiene rango completo, entonces la solución (única) que minimiza la ecua-

ción (3.40) es definida por la ecuación normal [26]:

ΦTΦθ = ΦTY (3.41)

Una forma obvia de resolver (3.41) es calcular la descomposición de Cholesky

de (ΦTΦ). Sin embargo, el número de condición1 de ΦTΦ es el cuadrado del

número de condición de Φ. Por consiguiente, la solución calculada de (3.41) puede

verse severamente degradada aún si Φ está moderadamente mal condicionada.

Cualquier método de identificación recursivo que actualice la matriz de co-

varianza P = (ΦTΦ)−1 sufrirá el problema mencionado en el párrafo anterior.

Esto incluye al algoritmo estándar de mı́nimos cuadrados recursivos o incluso

algoritmos numéricamente más estables basados en la factorización UTDU de P .

El siguiente enfoque, basado en la descomposición QR conserva el número de

condición original del problema [27–29].

Suponer una matriz R conocida, tal que

QTΦ =

 R

0

 (3.42)

en donde, Q es una matriz ortogonal de dimensión kxk; R es una matriz triangular

superior de dimensión nxn.

Debido a que la norma euclidiana se preserva frente a transformaciones orto-

gonales, la ecuación (3.40) es equivalente a

1El número de condición de una función con respecto a un argumento mide cuanto puede
cambiar el valor de salida de la función para un pequeño cambio en el argumento de entrada.
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Tabla 3.1: Costo computacional de los algoritmos de identificación

Algoritmo
No Operaciones
x ÷ √

RLS 6N2+9N N -
QRD-RLS 3N2+8N+4 2N+2 N+1

mı́n
θ∈Rn
‖QTΦ θ −QTY ‖2

2 (3.43)

o bien

mı́n
θ∈Rn
‖R θ − Ȳ ‖2

2 + ‖Ỹ ‖2
2 (3.44)

en donde

QTY =

 Ȳ

Ỹ

 (3.45)

Si Ȳ es conocida, la minimización de (3.40) puede ser hallada resolviendo R θ =

Ȳ . El valor del mı́nimo residuo es ‖Ỹ ‖2.

En la tabla 3.1 se muestra el costo computacional (la cantidad de operacio-

nes matemáticas involucradas) de los algoritmos RLS y QRD-RLS. Se considera

que por cada multiplicación hay una suma, por lo que sólo se indica el número

de multiplicaciones. Puede notarse que la cantidad de operaciones matemáticas

involucradas en los algoritmos QRD-RLS son del mismo orden que en los RLS

estándar (O[N2]). La razón principal para la utilización de los QRD-RLS por

sobre los RLS es por su robustez numérica.

3.6.5. Identificación secuencial utilizando rotaciones de Gi-

vens

Es posible expresar a Φ(k) y a Y (k) como
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Y (k) =

 Y (k − 1)

y(k)

 (3.46)

Φ(k) =

 Φ(k − 1)

ϕT (k)

 (3.47)

Considerando (3.46) y (3.47), se sigue que en la etapa k se desea resolver el

siguiente problema

mı́n
θ∈Rn

∥∥∥∥∥∥∥
 λΦ(k − 1)

ϕT (k)

 θ −

 λY (k − 1)

y(k)


∥∥∥∥∥∥∥

2

2

(3.48)

A simple vista, esto no se ve prometedor, dado que Φ(k) difiere de Φ(k − 1)

en una matriz de rango n. Sin embargo, R(k) puede recurrirse en forma simple

Φ(k) = Q

 R(k)

0

 y QTY (k) =

 Ȳ (k)

Ỹ

 (3.49)

donde Q es una matriz ortogonal, y R(k) es una matriz triangular superior,

entonces el mı́nimo de (3.48) es también el mı́nimo de

mı́n
θ∈Rn

∥∥∥∥∥∥∥
 λR(k − 1)

ϕT (k)

 θ −

 λȲ (k − 1)

y(k)


∥∥∥∥∥∥∥

2

2

(3.50)

Para obtener el θ(k) que minimice (3.50), solo es necesario actualizar el factor

 λR(k − 1)

ϕT (k)


para formar R(k) y resolver el sistema triangular
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R(k)θ(k) = Ȳ (k)

Si se desea resolver para variaciones sobre el vector de parámetros ∆θ =

θ(k)− θ(k − 1) se puede escribir

θ(k) = θ(k − 1) + δ(k − 1) (3.51)

Suponiendo conocida una matriz ortogonal Q̃ tal que

Q̃

 λR(k − 1)

ϕT (k)

 =

 R(k)

0

 (3.52)

De (3.47) a (3.50), se sigue que δ minimiza la siguiente ecuación

mı́n
δ

∥∥∥∥∥∥ Q̃

 λR(k − 1)

ϕT (k)

 δ − Q̃


 λȲ (k − 1)

Y (k)

−
 λR(k − 1)

ϕT (k)

 θ

∥∥∥∥∥∥ (3.53)

que se reduce a

mı́n
δ

∥∥∥∥∥∥∥
 R(k)

0

 δ − Q̃
 0

e(k)


∥∥∥∥∥∥∥ (3.54)

en donde e(k) = Y (k)− ϕT (k − 1)θ(k − 1), por consiguiente, δ(k − 1) puede ser

hallado resolviendo el sistema triangular

R(k)δ(k − 1) = Ȳ (k) (3.55)

en donde Ȳ (k) satisface
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 Ȳ (k)

r(k)

 = Q̃

 0

e(k)

 (3.56)

Para poder hallar Q que satisfaga (3.52) se utilizan rotaciones de Givens, de

forma de eliminar el término ϕT (k) de

Q̃

 λR(k − 1) 0

ϕT (k) e(k)

 =

 R(k)Ȳ (k)

0 r(k)

 (3.57)

Una vez actualizadas las matrices Ȳ (k) y R(k), mediante sustitución inversa

se despeja δ(k− 1) de (3.55) y finalmente se actualiza el vector de parámetros en

(3.51).

3.7. Identificación paramétrica del sistema de

inyección

En las secciones anteriores se mostraron ciertas técnicas de identificación

de parámetros basadas en mı́nimos cuadrados. En esta sección se utilizaran es-

tas técnicas para obtener el modelo del sistema de inyección, e identificar sus

parámetros, incluso frente a variaciones rápidas.

En la figura 3.1 se muestra el diagrama en bloques simplificado del sistema

de inyección del cual se necesita estimar los parámetros. Los bloques de pre-

filtro (GPF ) y control (GC) utilizados para la simulación corresponden al control

RPCC, pero están puestos en forma genérica, dado que los parámetros no se

van a realimentar sobre el control en esta primera etapa, y bien podŕıa utilizarse

cualquier otro control.

La planta GP
∗(z) es la descripta en 2.28, con q = 1 y 0 < p ≤ 1:
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+

Vr(k)

+
GPF GC z-1 GP

Vi(k) u(k) y(k)
iL(k)iRef(k)

Figura 3.1: Planta a identificar

GP
∗(z) = z−1 Ts

L

(1− p)z−1 + p z−2

1− e−rLTs/Lz−1
= z−1 GP (z) (3.58)

En el diagrama en bloques el retardo entero de cálculo se encuentra separado

de la planta Gp(z); teniendo en cuenta que en este caso q = 1, y sabiendo que

p = q −∆ y δ = 1−∆, se tiene que δ y p, son equivalentes, por lo que la planta

a ser identificada queda:

GP (z) =
Ts
L

(1− δ)z−1 + δ z−2

1− e−rLTs/Lz−1
=
b1z
−1 + b2z

−2

1− a1z−1
=
Y (z)

U(Z)
(3.59)

siendo b1 = Ts
L

(1 − δ), b2 = Ts
L
δ y a1 = e−rLTs/L los parámetros que deben ser

identificados.

En la figura 3.2 se muestra el diagrama en bloques del sistema con el identi-

ficador conectado en bornes de la planta.

+

Vr(k)

+
GPF GC z-1 GP

RLS Parámetros

Vi(k) u(k) y(k)
iL(k)iRef(k)

Figura 3.2: Planta a identificar

La entrada a la planta u(k) es la tensión vL(k) aplicada sobre la inductancia,

mientras que la salida de la planta y(k) es la corriente iL(k) que circula por
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el inductor. Es necesario armar el modelo de regresión por lo que si se despeja

adecuadamente:

(b1z
−1 + b2z

−2)U(Z) = Y (Z)(1− a1z
−1) (3.60)

y se transforma (3.60) a una ecuación en diferencias queda:

b1 u(k − 1) + b2 u(k − 2) = y(k)− a1 y(k − 1) (3.61)

En este modelo de regresión, el vector de regresores y el vector de parámetros

a ser identificados son:

ϕT (k) = [y(k − 1) u(k − 1) u(k − 2)]

θ(k) = [a1 b1 b2] (3.62)

En la figura 3.2 se muestra el diagrama en bloques del sistema de control

con el algoritmo de identificación. Este enfoque tiene el gran inconveniente de

que una de las variables que ingresan al algoritmo RLS, la tensión en bornes del

inductor u(k), no está disponible o no al menos en forma directa. Las variables a

las cuales se tiene acceso son la corriente del inductor (la salida y(k)) y la tensión

de operación que entrega el controlador vi(k).

Teniendo en cuenta la disponibilidad de variables(iL(k) y vi(k) ), en una pri-

mera instancia se podŕıa colocar el identificador como se muestra en la figura

3.3.

Siguiendo este diagrama, al intentar armar el modelo de regresión, suponiendo

que la entrada al identificador es únicamente vi(k) y la salida iL(k) queda los

siguiente:
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+

Vr(k)

+
GPF GC z-1 GP

RLS Parámetros

Vi(k) u(k) y(k)
iL(k)iRef(k)

Figura 3.3: Planta a identificar

y(k) = a1 y(k−1) + b1 vi(k−2) + b2 vi(k−3)− b1 vr(k−1)− b2 vr(k−2) (3.63)

Se puede observar que en realidad hay 2 términos extra debidos a la tensión

de red. No tener en cuenta estos dos términos provoca que el identificador no

converja a los parámetros esperados. Existen dos enfoques para dar solución a

este inconveniente, o bien utilizar un modelo de regresión ampliado que identifique

todos los parámetros presentes o bien reestructurar la ecuación de regresión y

generar una variable artificial de entrada al algoritmo RLS que contemple tanto

el efecto de la tensión de operación como el de la tensión red.

El primer enfoque consiste en armar un modelo de regresión ampliado (siste-

ma MISO - multiple input, single output), de 6 parámetros, como se muestra a

continuación:

y(k) = a1 y(k−1) + b1 vi(k−2) + b2 vi(k−3)− c1 vr(k−1)− c2 vr(k−2) (3.64)
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en donde el vector de regresores ampliado y el vector de parámetros a identificar

son

ϕT (k) = [y(k − 1) vi(k − 2) vi(k − 3) − vr(k − 1) − vr(k − 2)]

θ(k) = [a1 b1 b2 c1 c2] (3.65)

Este enfoque tiene como gran desventaja la cantidad de parámetros a ser

identificados, siendo cŕıtico en aplicaciones de identificación en tiempo real. Se

debe recordar que una de las operaciones que se realizan al resolver problemas

de mı́nimos cuadrados es la inversión de una matriz. En este caso, la matriz en

cuestión es de orden 6, por lo cual, la cantidad de operaciones necesarias es ex-

tremadamente elevada. Esto puede provocar que la cantidad de tiempo requerido

por la etapa de identificación consuma la mayor parte del tiempo disponible para

el procesamiento (o más del disponible), provocando errores catastróficos al sis-

tema de control. Por otro lado, este enfoque resulta además de poco conveniente,

poco eficiente, dado que los dos parámetros asociados a la tensión de red c1 y c2

son los mismos parámetros asociados a la tensión de operación del inversor b1 y

b2. Si bien en esta tesis este enfoque se descarta, es necesario destacar que armar

un sistema ampliado es de gran utilidad en aplicaciones en las que se utiliza un

filtro LCL, con inductores de salida y entrada de distinto valor.

El segundo enfoque, es reacomodar la ecuación 3.63, agrupando los términos

cuyos parámetros sean los mismos. Reagrupando se llega a:

y(k) = a1 y(k−1)+b1 (vi(k − 2)− vr(k − 1))︸ ︷︷ ︸
u(k−1)

+b2 (vi(k − 3)− vr(k − 2))︸ ︷︷ ︸
u(k−2)

(3.66)

En la figura 3.4 se muestra el diagrama en bloques de este enfoque, siendo u(k)
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la entrada al identificador, la diferencia entre la tensión de operación retardada

en una muestra vi(k − 1) y la tensión de red vr(k).

+

Vr(k)

+
GPF GC z-1 GP

RLS Parámetros

Vi(k) u(k) y(k)
iL(k)iRef(k)

z-1
+

Figura 3.4: Planta a identificar

Utilizando este enfoque, se arma el modelo de regresión para identificar el

sistema de inyección, el cual contiene parámetros que pueden variar con el tiempo

en forma lenta (debidos por ejemplo a aumentos de temperatura, saturaciones,

etc), o bien en forma abrupta por cambios en el punto de operación (tiempos

muertos, desconexiones, etc). Es deseable, que el algoritmo de identificación pueda

seguir estos cambios, e identificar parámetros que cambian en forma abrupta, sin

diverger y en un tiempo razonable.

3.7.1. Identificación del sistema de inyección

utilizando el algoritmo RLS con factor de olvido

El primer algoritmo utilizado para identificar los parámetros a1, b1 y b2 es un

RLS (recursive least square) con factor de olvido. El primer ensayo consiste en

identificar una variación en forma de escalón del valor de inductancia, pasando

de un valor inicial LO=1.5mH a un valor Lf = 1mH en t = 0,1s.

En la figura 3.5 se muestran los parámetros identificados por el algoritmo

utilizando un factor de olvido λ=0.9998. En rojo se muestran los valores teóricos

a los cuales el algoritmo debe converger, y en azul, los parámetros obtenidos

mediante el algoritmo. Los parámetros a1, b1 y b2 se muestran respectivamente
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en las figuras 3.5.a, 3.5.b y 3.5.c. En la figura 3.5.d se muestra el error en la

identificación de la salida, es decir la diferencia entre el valor de la salida y su

estima en el instante k, error = y(k)− ŷ(k).

Figura 3.5: Parámetros identificados (azul) vs. Valores teóricos (rojo)
Método RLS - Factor de olvido λ=0.9998
Variación de Inductancia L0 =1.5mH a L1 =1mH en t =0.1s
a) Parámetro a1 b) Parámetro b1 c) Parámetro b2 d) error = y − ŷ

Se puede observar que el algoritmo no es capaz de seguir la variación abrupta

de los parámetros. Una de las posibles causas, es un valor muy elevado del factor

de olvido. Cuanto más cercano a uno es el factor de olvido, mas preciso, pero

también mucho mas lento se torna el algoritmo. Puede observarse que antes de

la variación en escalón, el algoritmo hab́ıa conseguido identificar los parámetros

en forma muy precisa.

En la figura 3.6 se muestran los parámetros identificados por el algoritmo

utilizando un factor de olvido λ =0.9995. No se aprecia una mejora notable al

haber disminuido el factor de olvido. Se ensayaron diversos valores, cada vez
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menores de λ, sin lograr obtener mejoras sustanciales. Para valores muy pequeños

de factor de olvido el algoritmo diverge.

Figura 3.6: Parámetros identificados (azul) vs. Valores teóricos (rojo)
Método RLS - Factor de olvido λ=0.9995
Variación de Inductancia L0=1.5mH a L1 =1mH en t =0.1s
a) Parámetro a1 b) Parámetro b1 c) Parámetro b2 d) error = y − ŷ

El segundo ensayo consiste en identificar una variación en el valor de retardo

fraccionario de δ0=0.3 a δf=0.8. Recordando que los parámetros a identificar son

a1 = e−rLTs/L, b1 = Ts
L

(1−δ) y b2 = Ts
L
δ, puede esperarse que el primer parámetro

no vaŕıe dado que no depende del retardo fraccionario δ.

En la figura 3.7 se muestran los parámetros identificados utilizando un fac-

tor de olvido λ=0.9998. Puede observarse que nuevamente el algoritmo no logra

identificar las variaciones en los parámetros b1 y b2 (que son los que dependen de

δ), y el parámetro a1 que no depende del retardo, se torna divergente.
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Figura 3.7: Parámetros identificados (azul) vs. Valores teóricos (rojo)
Método RLS - Factor de olvido λ =0.9998
Variación de Retardo δ0=0.3 a δ1=0.8 en t =0.1s
a) Parámetro a1 b) Parámetro b2 c) Parámetro b3 d) error = y − ŷ

3.7.2. Identificación del sistema de inyección utilizando el

algoritmo RLS con reseteo de matriz de covarianza

En algunas situaciones, como en los ensayos previamente realizados, los paráme-

tros se mantienen constantes por un largo peŕıodo de tiempo, y ocasionalmente

cambian abruptamente. En estos casos, el método del factor de olvido puede no

ser suficiente, y es más apropiado, resetear la matriz de covarianza P [24].

En este caso se tomo como variable umbral el valor del error en la identifica-

ción, es decir, error = y(k)− ŷ(k), siendo ŷ(k) la estima de la variable de salida

en el instante k. El valor del umbral, es decir, el valor que provoca el reseteo de

la matriz de covarianza a su valor inicial ( definido previamente como P0 = α Id,

con Id la matriz identidad y α muy grande) se halla en forma heuŕıstica.
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En la figura 3.8 se muestran los parámetros obtenidos mediante el algoritmo

RLS con factor de olvido λ =0.9998 y reseteo de matriz de covarianza cuando

|error| >0.05, para una variación en la inductancia de L0 =1.5mH a Lf = 1mH.

Se observa gran una mejora con respecto al algoritmo sin reseteo. El identificador

es capaz de seguir las variaciones paramétricas sin dificultades.

Figura 3.8: Parámetros identificados (azul) vs. Valores teóricos (rojo)
Método RLS - Factor de olvido λ =0.9998
Con reseteo de matriz de covarianza para |error| >0.05
Variación de Inductancia L0 =1.5mH a L1 =1mH en t =0.1s
a) Parámetro a1 b) Parámetro b2 c) Parámetro b3 d) error = y − ŷ

En la figura 3.9 se muestran los parámetros obtenidos mediante el algoritmo

RLS con λ=0.9998 y reseteo de matriz de covarianza cuando |error| >0.05, para

una variación en el retardo fraccionario δ de δ0=0.3 a δf=0.8. En este segundo

ensayo, el algoritmo falló al seguir las variaciones paramétricas, mostrando incluso

divergencia al hallar el parámetro a1 el cual no depende del retardo fraccionario.
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Figura 3.9: Identificación de parámetros (azul) vs. Valores teóricos (rojo)
Método RLS - Factor de olvido λ=0.9998
Con reseteo de matriz de covarianza para |error| >0.05
Variación de Retardo p0=0.3 a p1=0.8 en t =0.1s
a) Parámetro a1 b) Parámetro b2 c) Parámetro b3 d) error = y − ŷ

Se probaron distintos umbrales de error y distintas combinaciones de umbral y

factor de olvido, y con ninguno se logró identificar la variación de retardo.

Se concluye que el algoritmo RLS, con factor de olvido, y con reseteo de matriz

de covarianza, mejora con respecto al RLS con factor de olvido, pero no logra se-

guir todos los cambios paramétricos abruptos. Esto puede ser un gran problema

en un sistema sometido a grandes variaciones del punto de operación (princi-

palmente producto de las alinealidades de la planta como los tiempos muertos),

por lo que es necesario encontrar un algoritmo de identificación mas robusto. Se

propone, utilizar una descomposición ortogonal QR.
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3.7.3. Identificación del sistema de inyección utilizando el

algoritmo QRD-RLS

Como previamente se realizó con el algoritmo RLS, se realizan dos ensayos

para evaluar la capacidad de seguimiento de parámetros con grandes variaciones

del algoritmo QRD-RLS.

Figura 3.10: Parámetros identificados (azul) vs. Valores teóricos (rojo)
Método QRD-RLS - Factor de olvido λ =0.98
Variación de Inductancia L0 =1.5mH a L1=1mH en t =0.1s
a) Parámetro a1 b) Parámetro b2 c) Parámetro b3 d) error = y − ŷest

El primer ensayo consiste en identificar una variación en forma de escalón del

valor de inductancia, pasando de un valor inicial LO=1.5mH a un valor Lf=1mH

en t =0.1s. El algoritmo utilizado es un QRD-RLS con factor de olvido basado

en rotaciones de Givens. Se ensayan distintos factores de olvido.

El primer algoritmo utiliza un factor de olvido de λ =0.98. En la figura 3.10

se muestran los parámetros obtenidos con él. El algoritmo consigue identificar
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Figura 3.11: Parámetros identificados (azul) vs. Valores teóricos (rojo)
Método QRD-RLS - Factor de olvido λ = 0,95
Variación de Inductancia L0 = 1,5mH a L1 = 1e− 3 en t = 0,1s
a) Parámetro a1 b) Parámetro b2 c) Parámetro b3 d) error = y − ŷest

los parámetros con bastante precisión, observándose en la zona de transición un

pequeño error. El tiempo de convergencia es menor a 2ms (10 veces menos a un

peŕıodo de red), por lo que se considera muy adecuado.

En las figuras 3.11 y 3.12 se muestran los parámetros identificados utilizando

factores de olvido λ =0.95 y λ=0.90 respectivamente. Puede notarse que los al-

goritmos logran seguir las variaciones paramétricas sin problemas. Puede notarse

que en el caso de utilizar λ=0.90 (figura 3.12) el error es casi imperceptible, y

tiempo de convergencia es mı́nimo.

El segundo ensayo consiste en identificar una variación en forma de escalón

del retardo fraccionario, pasando de un valor inicial d0=0.3 a un valor δf=0.8 en

t =0.1s.

En la figura 3.13 se muestran los parámetros identificados utilizando un factor
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Figura 3.12: Parámetros identificados (azul) vs. Valores teóricos (rojo)
Método QRD-RLS - Factor de olvido λ =0.90
Variación de Inductancia L0=1.5mH a L1=1mH en t =0.1s
a) Parámetro a1 b) Parámetro b2 c) Parámetro b3 d) error = y − ŷest

de olvido λ =0.9. Puede observarse que el algoritmo logra seguir las variaciones

paramétricas, presentando error mı́nimo y tiempo de convergencia muy bajo.

Se concluye que el algoritmo QRD-RLS con factor de olvido basado en ro-

taciones de Givens es adecuado para identificar sistemas con grandes y rápidas

variaciones paramétricas.
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Figura 3.13: Parámetros identificados (azul) vs. Valores teóricos (rojo)
Método QRD-RLS - Factor de olvido λ =0.90
Variación de Retardo p0=0.3 a p1 =0.8 en t =0.1s
a) Parámetro a1 b) Parámetro b2 c) Parámetro b3 d) error = y − ŷest

3.8. Conclusiones

En este caṕıtulo se analizó la capacidad de los algoritmos RLS y QRD-RLS

para identificar plantas con grandes variaciones paramétricas. Se realizaron dos

ensayos, uno suponiendo fijo el retardo fraccionario y con inductancia variante, y

otro suponiendo inductancia de valor fijo y retardo variable.

Se compararon algoritmos RLS con distintos factores de olvido, y con reseteo

de la matriz de covarianza. Si bien el reseteo de la matriz de covarianza mostró una

mejora importante al identificar ciertas variaciones, no fue suficiente, mostrando

falencias al variar el retardo.

Se compararon algoritmos QRD-RLS basados en rotaciones de Givens con

distintos factores de olvido. En todos los casos ensayados, los algoritmos lograron
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identificar las variaciones paramétricas tanto de inductancia como de retardo. El

algoritmo QRD-RLS con factor de olvido λ =0.90 mostró ser el más rápido y con

menor error.

Se concluye que en sistemas sometidos a grandes variaciones del punto de

operación, el algoritmo RLS no es suficiente para realizar la identificación, por lo

que se debe recurrir a algoritmos más robustos como el QRD-RLS.



Caṕıtulo 4

Control de Corriente

4.1. Introducción

En este caṕıtulo se hace una breve reseña sobre los controles de corriente

predictivos dead-beat, base de esta tesis, analizando las problemáticas asociadas

a los mismos. Posteriormente, se hace una introducción al control adaptativo,

mencionando sus caracteŕısticas principales.

Los controles que son descriptos a continuación son del tipo dead-beat, lo que

significa que la respuesta del sistema debe lograr igualar a la referencia en un

número finito de peŕıodos de muestreo, y el error en régimen permanente debe

ser nulo (dead-beat ripple-free) [3].

El algoritmo del control de corriente predictivo original, está basado en un

modelo discreto y promediado del sistema. Dicho modelo tiene en cuenta única-

mente la dinámica de baja frecuencia, despreciando la componente a la frecuencia

de conmutación, es decir sólo tiene en cuenta la tensión de red promedio y la co-

rriente de salida promedio. El algoritmo utiliza un modelo discreto lineal de la

67
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etapa de potencia, por lo que todas las técnicas de análisis y diseño de sistemas

de control lineales son válidas. El control de corriente predictivo original tiene

la desventaja de que si el retardo total en el lazo de control no es exactamente

igual a un peŕıodo de muestreo, el control se torna inestable aún para pequeños

retardos adicionales [4]. Por lo cual, si bien los requerimientos de procesamiento

de este algoritmo son moderados, es muy dif́ıcil lograr un controlador estable, con

respuesta transitoria dead-beat y robusto frente a parámetros variantes. En [39]

proponen un enfoque alternativo que consiste en adelantar el muestreo de las va-

riables de entrada. Esta propuesta logra mejorar la robustez frente a variaciones

paramétricas, tolerando una discrepancia del 100 % entre el valor de inductancia

programada y el valor real de la misma. Incluso logrando esta mejora, el retardo

máximo permitido es de un peŕıodo de muestreo, por lo que al igual que en el

enfoque clásico es dif́ıcil lograr un controlador estable con respuesta transitoria

dead-beat y buena robustez a variaciones paramétricas.

4.2. Control de Corriente Predictivo y Robusto

Los controladores predictivos buscan aplicar un esquema de predicción o

estimación de las variables en juego de forma de lograr una mejora en la respuesta

transitoria y de estado permanente del controlador de corriente resultante. Es por

ello que en [4] realizan una mejora al esquema de predicción mediante el uso de un

observador de Luenberger. El observador provee una estima de los estados internos

del sistema a partir de mediciones de entrada y salida. En el caso particular del

sistema de inyección, todos los estados internos son accesibles debido a que la

única variable de estado del modelo es la corriente sobre el inductor. El observador

puede interpretarse además como un filtro digital sobre la corriente medida cuyo
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ancho de banda o velocidad de convergencia se ajusta en función de la exactitud

del modelo utilizado para el observador.

Recordando la transferencia discreta de la planta descripta en (2.5), y despe-

jando la corriente sobre el inductor se tiene que

iL[k + 1] = β iL[k] + α (v̄i[k]− v̄r[k]) (4.1)

siendo α = Ts/L y β = e−rLTs/L.

A partir de (4.1) es necesario obtener una expresión para la tensión vi que

debe imponer el inversor de forma de lograr que la corriente promedio sobre el

inductor de salida iguale al valor de referencia iref . Debido a que se considera

que el valor de inductancia puede variar, es necesario hacer una distinción entre

el valor L, que representa el verdadero valor de la inductancia de filtro y Lm que

representa el valor programado de inductancia utilizado para realizar los cálculos

del control.

Despejando v̄i de la ecuación (4.1) se tiene

v̄i[k] =
1

αm
(iL[k + 1]− βmiL[k]) + v̄r[k] (4.2)

en donde αm = Ts/Lm, βm = e−rLmTs/Lm , iL[k + 1] debe ser igual a iref y el

valor de iL[k] se reemplaza por una estima efectuada a través del observador de

Luenberger:

îL[k] = βmîL[k − 1] + αm(vi[k − 1]− v̂r[k − 1]) +K0(iL[k − 1]− îL[k − 1]) (4.3)

donde K0 es la ganancia del observador y p0 el polo del filtro digital equivalente,

siendo que ambos se relacionan mediante p0 = 1 − K0. Si K0 → 1 el control
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predictivo robusto se transforma en el control predictivo tradicional.

Debido a que la tensión de red vaŕıa lentamente durante el intervalo de con-

mutación, es posible estimar la tensión promedio en el intervalo kTs en base a

muestras previas, efectuando una interpolación lineal, considerando que se cum-

ple:

∆vr[k] = ∆vr[k − 1] = ∆vr[k − 2] (4.4)

Considerando esto, el valor promedio de red en el intervalo k-ésimo se estima

como

v̂r[k] = vr[k − 1] + ∆vr[k − 1] +
∆vr[k]

2
(4.5)

dado que si se supone que la tensión vaŕıa en forma lineal durante el intervalo de

conmutación, el valor promedio se da en mitad de dicho intervalo. Utilizando las

muestras tomadas previamente vr[k − 1] y vr[k − 2] se obtiene:

v̂r[k] =
5

2
vr[k − 1]− 3

2
vr[k − 2] (4.6)

Este valor, se utiliza en el lazo de control como un término feed-forward para

cancelar el efecto de la tensión de red sobre la corriente del inductor.

El retardo total entre la adquisición de las variables y la corriente de salida

igualando la referencia es de dos muestras, por lo tanto este algoritmo corresponde

a un dead-beat de dos muestras.

En la figura 4.1 se muestra el diagrama en bloques del control de corriente

predictivo y robusto (RPCC).

La transferencia de lazo abierto de este controlador es:
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βm

iref[K] 1/αm z-1 GP

z-1 αm

K0

z-1

βm-K0

+ + +
+

+++

+

iL[k]
˄

Vr[k]
˄

Vr[k-1]

iL[k-1]

Figura 4.1: Diagrama en bloques control RPCC

H(z) =
α

αm
K0 βm

z−2

(1− βz−1)(1 +K0z−1)
(4.7)

Por lo tanto, la ecuación caracteŕıstica de lazo cerrado es:

1 +H(z) = z2 + (K0 − β)z +K0 β(
α

αm

βm
β
− 1) = 0 (4.8)

cuyos polos a lazo cerrado son:

p1,2 =
(β −K0)

2
±

√
(β −K0)2 − 4 K0β ( α

αm

βm
β
− 1)

2
(4.9)

Puede observarse en la ecuación(4.9) que los polos a lazo cerrado se mantiene

dentro del ćırculo unitario en función del valor de K0, mejorando los ĺımites

en la variación de la inductancia de los controladores predictivos mencionados

anteriormente.

Suponiendo que la variación de parámetros afecta principalmente al parámetro

αm, es decir, considerando β ≈ βm se llega a que el sistema es estable si:

0 <
Lm
L

<
1 +K0

K0

(4.10)
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En los controles programados, se utiliza K0=0.5, con lo cual

0 <
Lm
L

< 3 (4.11)

En la figura 4.2 se muestra el lugar de ráıces del sistema para variaciones de

Lm/L.

Figura 4.2: Lugar de ráıces para el control RPCC - Variaciones de K = Lm/L -
retardo=0 - La intersección con el ćırculo unitario se da para K = 3

Si αm = α y βm = β = 1, la transferencia de lazo cerrado TLC(z) = z−2,

lo que significa que el control se comporta como un dead-beat de dos muestras

para cualquier valor de K0. Al igual que en los casos mencionados previamente,

es dif́ıcil lograr en la práctica un controlador con respuesta transitoria dead-beat,

aunque mediante una apropiada selección de K0 es posible aumentar la robustez

a variaciones paramétricas.
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Como conclusión, los controles predictivos son de los controles más rápidos,

con un buen desempeño, con un costo computacional más que aceptable, pero son

extremadamente sensibles a las variaciones paramétricas, errores en el modelado,

y aun más a los retardos no modelados. Todos y cada uno de estos aspectos

pueden mejorarse, si al control predictivo se le agrega una etapa adaptativa, para

modificar el comportamiento del control en forma adecuada.

4.3. Control Adaptativo

En el lenguaje cotidiano, adaptar significa cambiar el comportamiento de algo

para adecuarse a nuevas circunstancias. En forma intuitiva, un controlador adap-

tativo es un controlador que puede modificar su comportamiento en respuesta a

cambios en la dinámica del proceso y en función de las perturbaciones presentes.

Debido a que la realimentación ordinaria también intenta reducir el efecto tanto

de las perturbaciones como de las incertezas de la planta, la pregunta acerca de la

diferencia entre la realimentación y el control adaptativo surge indefectiblemente.

Si bien existen muchas definiciones de control adaptativo, una de las más acepta-

das es que un control adaptativo es un tipo especial de control no lineal en el que

el estado del proceso puede ser separado en dos escalas de tiempo que evolucio-

nan a distinta velocidad. La escala lenta corresponde a cambio en los parámetros

y por consiguiente a la velocidad con la cual los parámetros del regulador son

modificados, y la escala rápida que corresponde a la dinámica del bucle ordinario

de realimentación [23].

4.3.1. Esquemas adaptativos

El esquema general de un sistema de control adaptativo puede pensarse como

un sistema con dos lazos. Un primer lazo de realimentación estándar, compuesto
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por la planta y un controlador. Y un segundo lazo para ajustar los parámetros

del control.

Existen diversos tipos de controles adaptativos, entre los cuales se pueden

mencionar: Controles Adaptativos por Modelo de Referencia (MRAC, del inglés

Model Reference Adaptive Control) y Reguladores Auto-Ajustables (STR, del

inglés Self Tuning Regulators). Existen además otro tipo de controladores que

proporcionan buenas caracteŕısticas de regulación en presencia de cambios de

los parámetros del sistema y que según la definición anterior no son realmente

adaptativos, puesto que la adaptación se realiza en lazo abierto. Una familia de

controles con adaptación en lazo abierto muy utilizados son los llamados contro-

les con planificación de ganancia (GS, del inglés Gain Scheduling). Si bien estos

controles no encajan dentro de la primera definición de control adaptativo, śı

encuadran en la definición dada por Astrom [24], según la cual un control adap-

tativo es un controlador con parámetros ajustables y un mecanismo para ajustar

esos parámetros.

Los MRAC y los STR pueden ser considerados como una aproximación a la so-

lución del problema del control adaptativo. La hipótesis que justifica la aproxima-

ción es que para cualquier juego de valores posibles de los parámetros de la planta

y las perturbaciones, existe un controlador lineal con una complejidad fijada, tal

que el conjunto controlador y planta tienen caracteŕısticas pre-especificadas.

Los controladores adaptativos por modelo de referencia, intentan alcanzar

para una señal de entrada definida, un comportamiento en lazo cerrado

dado por un modelo de referencia.

Los reguladores auto-ajustables tratan de alcanzar un control óptimo, sujeto

a un tipo de controlador y a la información obtenida del proceso y sus

señales.
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Estas dos técnicas han sido desarrolladas separadamente durante varios años,

pudiéndose demostrar su equivalencia en muchos casos. La principal ventaja que

tienen los MRAC es su rápida adaptación para una entrada definida. Sin embargo

no se adaptan convenientemente si la señal de entrada al sistema tiene poca

riqueza. Por su parte, los STR tienen la ventaja que se adaptan para cualquier

caso y en particular para perturbaciones no medibles [23].

A continuación se detallan brevemente las caracteŕısticas de cada uno, y se

analiza la conveniencia o no de aplicar cada una de las distintas estrategias adap-

tativas para mejorar el desempeño del control RPCC.

4.3.2. Control Adaptativo por Modelo de Referencia

Los controles adaptativos por modelo de referencia son controles en los cuales

el desempeño deseado es expresado en términos de un modelo de referencia, el

cual brinda la respuesta deseada a la señal de control.

GC

Modelo

Ajuste

uc

u y

ym

GP

Figura 4.3: Diagrama en bloques Control MRAC

El diagrama en bloques de un MRAC se muestra en la figura 4.3. El sistema

tiene un lazo de realimentación interno, compuesto por la planta y el controlador,

y otro lazo de realimentación externo que cambia los parámetros del controlador.
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Los parámetros son modificados en base a la realimentación del error, que es la

diferencia entre la salida del sistema y la salida del modelo de referencia. Para

diseñar un MRAC se debe definir el control, el modelo de referencia y la ley de

adaptación. El modelo de referencia debe ser tal que en conjunto con el contro-

lador pueda reproducir la respuesta en lazo cerrado deseada. En consecuencia, el

controlador debe elegirse de manera tal que pueda obtenerse el comportamien-

to en lazo cerrado deseado para alguna combinación de sus parámetros. Existen

distintas técnicas de diseño para los MRAC siendo una de las más populares la

regla del MIT [24], la cual minimiza un ı́ndice de actuación, siendo dicho ı́ndice

la integral del error cuadrático entre la salida del sistema y la salida del modelo.

Otra técnica de diseño muy popular se fundamenta en la utilización del segundo

método de Lyapunov. El principal inconveniente de éste método es que requiere

conocimiento del vector de estados, el cual no siempre es accesible.

MRAC para mejorar el desempeño del RPCC

Debido a que el objetivo principal de tesis es mejorar el desempeño del control

RPCC, hallando el mejor conjunto de parámetros que aseguren un comportamien-

to dead-beat aún en presencia de perturbaciones no-medibles, se considera que

un enfoque basado en MRAC no es el más adecuado, debido a la posible pérdida

de identificabilidad debida a la realimentación y a la presencia de perturbaciones

no medibles como los tiempos muertos. Dado que en esta tesis no se aplica esta

estrategia adaptativa, no se entra en el detalle de sus distintas técnicas de diseño.
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4.3.3. Regulador Auto-ajustable (STR)

Como se mencionó previamente, trabajar sobre sistemas en los cuales las con-

diciones ambientales o el proceso en si mismo cambian continuamente puede re-

sultar sumamente engorroso. Una forma de simplificar el problema es suponer

que el proceso tiene parámetros constantes, pero de valor desconocido. Los regu-

ladores auto-ajustables son una clase de controladores que utilizan esta premisa

y en función del conocimiento que se tiene acerca de la dinámica del proceso a

controlar, son capaces de ajustarse a si mismos, de manera de obtener la respues-

ta deseada del sistema a lazo cerrado. Los parámetros del controlador (o bien los

parámetros del proceso), son estimados en tiempo real. El esquema t́ıpico de un

regulador auto-ajustable se muestra en la figura 4.4.
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control

Ref

Especificación
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Figura 4.4: Diagrama en bloques control del tipo STR

El término auto-ajustable expresa la propiedad de que los parámetros del

controlador convergen a los del controlador que se hubiera diseñado si el proceso

fuera conocido. Un resultado interesante, es que esto puede ocurrir, incluso si la

estructura del modelo es incorrecta.
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Es necesario destacar que para diseñar el controlador, los parámetros identi-

ficados deben ser tratados como si fueran ciertos. Esto es llamado, ”principio de

equivalencia cierta”.

Existen numerosas maneras de elegir el modelo y la estructura del controlador

y las estimas pueden ser llevadas a cabo continuamente o bien en lotes. El con-

trolador de la figura 4.4 tiene una estructura muy versátil, pero en la literatura

son ampliamente utilizados dos enfoques para la obtención del controlador.

El primer enfoque, consiste en estimar los parámetros de la función transferen-

cia de la planta. Esta opción lleva a un algoritmo adaptativo indirecto, dado que

los parámetros del controlador no son actualizados directamente, sino en forma

indirecta v́ıa la estimación de los parámetros del modelo del sistema.

Por otro lado, para el segundo enfoque, el modelo puede ser re-parametrizado

de manera tal de poder estimar los parámetros del controlador en forma directa.

Esta opción lleva a un algoritmo adaptativo directo.

Es necesario destacar que en la literatura, en ocasiones hay confusiones en

cuanto a la nomenclatura utilizada. Esto es debido a que los métodos indirec-

tos son llamados reguladores auto-ajustables expĺıcitos, dado que los parámetros

del modelo se estiman en forma expĺıcita. Los controladores que actualizan di-

rectamente los parámetros del control se denominan reguladores auto-ajustables

impĺıcitos.

STR para mejorar el desempeño del RPCC

Debido a las caracteŕısticas detalladas previamente, una estrategia basada

en STR parece ser muy adecuada para modificar el comportamiento del control

RPCC frente a variaciones de los parámetros del sistema o incluso en respuesta a

perturbaciones no contempladas como puede ser el caso de los tiempos muertos.

Con respecto a los tiempos muertos, si bien al utilizar un STR el control se
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adaptará encontrando el mejor conjunto de parámetros posible, no es la estrategia

mas adecuada para mitigar su efecto. Dado que el efecto de los tiempos muertos

vaŕıa en forma no lineal con el nivel de referencia de corriente, pero de una

manera predecible, es posible mitigar su efecto con una estrategia adaptativa

mas económica como el GS.

4.3.4. Controlador de Ganancia Programada

Existen muchas situaciones en las que de antemano se conoce como vaŕıa la

dinámica de un proceso con las condiciones del punto de operación. Un ejemplo de

una posible fuente de cambios en la dinámica de un sistema son las no linealidades

conocidas que lo afectan.

Si se conoce de antemano la manera en que el sistema se comporta en cada

punto de operación, es posible cambiar los parámetros del controlador monito-

reando las condiciones de operación del proceso. Esta idea es conocida como

ganancia programada o gain scheduling (GS) debido a que este esquema fue utili-

zado originalmente para realizar cambios unicamente en la ganancia del proceso.

Este tipo de control es muy popular en sistemas de control de vuelo, en los que

los parámetros del controlador se seleccionan de un conjunto de parámetros pre-

calculados en función de la altura de vuelo. Por supuesto, este tipo de control

funciona bien si entre la variable auxiliar y la dinámica del sistema existe una

fuerte relación, que permite determinar el valor de los parámetros en función del

valor observado de la variable auxiliar.

En la figura 4.5 se muestra un diagrama en bloques simplificado de un control

con GS. La técnica de GS es una realimentación no lineal de un tipo especial, es

decir, tiene un controlador lineal cuyos parámetros son cambiados en función del

punto de operación en una forma pre-programada.
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La idea de relacionar los parámetros del controlador a variables auxiliares es

vieja, pero no era fácil de implementar mediante técnicas analógicas. Hoy en d́ıa

la implementación de controladores GS es muy sencilla.

Principio de Funcionamiento

En muchas ocasiones es posible encontrar variables auxiliares que se correla-

cionan muy bien con cambios en la dinámica del proceso. Utilizando esta informa-

ción es posible disminuir los efectos de las variaciones paramétricas simplemente

cambiando los parámetros del controlador como función de las variables auxilia-

res. Los controles GS pueden ser vistos como sistemas de control realimentados

en los cuales la ganancia es ajustada utilizando una compensación feed-forward.

Dado que no existe estimación de parámetros, el factor limitante depende de que

tan rápido respondan las mediciones auxiliares a los cambios en el proceso.

GCRef

u y

Mecanismo de
adaptación

Señal
auxiliar

GP

Figura 4.5: Diagrama en bloques Control basado en Gain Scheduling

GS para mejorar el desempeño del RPCC

Dado que esta técnica demuestra ser sumamente útil para disminuir los efectos

de variaciones paramétricas debidas a cambios del punto de operación y debido

a que el efecto de los tiempos muertos tiene una alta correlación con el nivel de

referencia de corriente, es posible utilizar esta estrategia para mitigar el efecto
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distorsivo de los tiempos muertos y asi mejorar el desempeño del control RPCC.

La principal ventaja que tiene este enfoque es que es muy económico computacio-

nalmente, y la velocidad de adaptación es casi instantánea.
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Control de Corriente Predictivo

Robusto y Auto-Ajustable

5.1. Introducción

Para poder diseñar un control predictivo es necesario obtener un modelo que

represente de manera fiel la dinámica de la planta a controlar. ¿Pero que ocurre

si la planta a controlar tiene parámetros variantes en el tiempo? En este caso,

un modelo con parámetros fijos no podrá asegurar un buen desempeño del con-

trolador, perdiendo la deseada caracteŕıstica dead-beat y pudiendo llegar a la

inestabilidad en caso de discrepancias muy groseras entre el modelo y la plan-

ta real. En estos casos, el agregado de una etapa que identifique los parámetros

del modelo propuesto y auto-ajuste la ley de control de acuerdo a estos cam-

bios, puede ayudar a evitar estos inconvenientes. Esta estrategia adaptativa en

la cual se optimiza el desempeño del controlador mediante la identificación de

los parámetros del sistema da lugar a los llamados reguladores auto-ajustables o

STR.

En los STR existe una relación de compromiso entre complejidad del modelo

82
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y el tiempo necesario para identificar todos sus parámetros. Si el modelo es de-

masiado simple, no siempre será posible asegurar que la respuesta del sistema sea

dead-beat. Esto es debido a que esta estrategia busca obtener el mejor conjunto

de parámetros de control, tal que el error entre la referencia y la salida del sistema

sea mı́nima, pero no asegura una respuesta en lazo cerrado determinada, como es

el caso de los llamados MRAC. Por el contrario, si el modelo es muy complejo,

la cantidad de parámetros a identificar aumentará considerablemente, con lo cual

el tiempo de cálculo consumido por la etapa de identificación será muy elevado,

pudiendo llegar a consumir mas tiempo del disponible, generando problemas de

estabilidad.

5.2. Modelo con parámetros variantes

Como se mencionó en el caṕıtulo 2 un inversor de tensión en configuración 4

hilos (4W) puede modelarse como 3 sistemas SISO desacoplados. Es decir, cada

corriente de fase sólo depende de las tensiones del inversor y de red en esa fase.

El modelo ideal del sistema teniendo en cuenta el retardo entero de cálculo pero

sin tener en cuenta el retardo agregado por la etapa de filtrado se detalla en la

ecuación (2.6) de la sección 2:

GP (z) =
αm z−2

(1− βm z−1)
(5.1)

La planta descripta en la ecuación (5.1) es la utilizada por el control RPCC

para armar su ley de control. Dicha planta no tiene en cuenta el efecto de la

etapa de filtrado y no tiene en cuenta el efecto de los tiempos muertos por lo que

es un modelo incompleto. Teniendo en cuenta que el desempeño de los contro-

les dead-beat predictivos se degrada frente a incongruencias del modelo con la
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planta real, se vuelve necesario encontrar un modelo de planta que represente el

comportamiento del sistema teniendo en cuenta el retardo fraccionario y el efecto

de los tiempos muertos.

A tales fines, se propone un modelo simplificado de planta a controlar, en

el cual se considera que tanto los tiempos muertos como el retardo fraccionario

afectan principalmente a la ganancia y a la ubicación del polo, con lo cual, el orden

del modelo no se ve afectado. Es necesario destacar que, debido a los tiempos

muertos, el escalado en la ganancia no vaŕıa en forma lineal con la magnitud de

la corriente de referencia.

Se agrega un parámetro de ajuste de ganancia K1, multiplicando al numerador

de la ecuación (5.1). Hacer esto, teniendo en cuenta que la frecuencia de muestreo

es fija y de valor conocido, es equivalente a decir que la inductancia efectiva de

la planta es K1 veces inferior al valor Lm. A fin de ser consistentes se agrega un

segundo factor de escala K2 en el denominador de dicha ecuación que contempla

el mismo efecto de escalado en el valor de inductancia, pero afectando al término

exponencial, provocando un corrimiento del polo. Agregando los parámetros de

ajuste previamente mencionados, la ecuación (5.1) se transforma en:

GP2(z) =
K1

Ts
Lm

z−2

(1− e−(K2 rLm
Ts
Lm

) z−1)
(5.2)

Agrupando convenientemente los parámetros:

GP2(z) =
αx z

−2

(1− βx z−1)
(5.3)

en donde αx = K1
Ts
Lm

y βx = e−(K2 rLm
Ts
Lm

). Aún en ausencia de variaciones de

inductancia y/o resistencia, los parámetros αx y βx cambian a medida que vaŕıa

la referencia de corriente por efecto de los tiempos muertos.

El control propuesto esta basado en un control RPCC, es decir, un dead-beat
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predictivo de dos muestras y un observador de Luenberger para estimar el valor

futuro de la corriente del inductor de filtro del inversor.

La ley de control utilizada por el RPCC es:

vi(k) =
1

αm

[
iref (k)− βmîL(k + 1)

]
+ v̄r(k + 1) (5.4)

la ecuación de la estimación de la tensión de red a partir de las muestras de

tensión es:

v̄r(k + 1) =
5

2
vr(k)− 3

2
vr(k − 1) (5.5)

y la ecuación del observador esta dada por:

îL(k + 1) = (βm −K0)̂iL(k) +K0iL(k) + αm (vi(k − 1)− v̄r(k)) (5.6)

en donde α = T/L y β = e−rLT/L son los parámetros propios de la planta,

mientras que αm = T/Lm y βm = e−rLmT/Lm son los parámetros utilizados por el

control, y K0 es la ganancia del observador.

Las ecuaciones que describen el control RPCC y el observador de Luenberger

no contemplan posibles variaciones paramétricas (parámetros αm y βm fijos),

retardos extra o el efecto de los tiempos muertos. Esto trae aparejado una pérdida

en la caracteŕıstica dead-beat del control, un aumento en la distorsión armónica

(debida a los tiempos muertos) y un incremento en el error de corriente en régimen

permanente.

Es necesario obtener un modelo cuyos parámetros se auto-ajusten (αx y βx) te-

niendo en cuenta las posibles variaciones de inductancia y resistencia, los retardos

no enteros y el efecto sobre la ganancia de los tiempos muertos. Una vez obtenidos

mediante identificación los parámetros de la nueva planta, se debe ajustar la ley

de control como se muestra en la sección siguiente.
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5.3. Control de Corriente Predictivo Robusto y

Auto-ajustable (ST-RPCC)

El modelo planteado en 5.3 tiene parámetros que vaŕıan en forma no lineal

con el tiempo y con el punto de operación [6, 40,41].

A fin de obtener un error de corriente en régimen permanente lo más pequeño

posible (idealmente cero) y tratando siempre de minimizar la distorsión armónica

para poder cumplir con las normas internacionales de calidad de la enerǵıa, es

necesario contar con un mecanismo que permita ajustar el control RPCC a medida

que los parámetros vaŕıan.

STRPCC

Algoritmo
RLS

Diseño del
control

u y
Ref

+
GP

Figura 5.1: Diagrama en bloques del ST-RPCC

En la Fig.5.1 se puede apreciar el diagrama en bloques del control propues-

to. Hay 4 bloques bien diferenciados que son, el control ST-RPCC (RPCC con

parámetros auto-ajustables), el algoritmo de identificación RLS, el bloque Diseño

Control (el cual contiene el criterio de actualización de los parámetros del con-

trol) y la planta real (con tiempos muertos, retardos, y posibles variaciones de

inductancia y/o resistencia).
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5.3.1. Principio de Funcionamiento

La planta compuesta por el inversor trifásico en configuración 4W, los filtros

antialiasing y el modulador PWM no contempla el efecto de los tiempos muertos

de las llaves, los cuales introducen una gran alinealidad al sistema, siendo los

mayores responsables de la distorsión armónica de la corriente de salida. Los

tiempos muertos afectan la ganancia del sistema, cuya variación con el punto de

operación es no lineal. El efecto de los mismos sobre la ganancia decrece en forma

no lineal a medida que crece la referencia de corriente.

A grandes rasgos, el sistema se ve afectado por dos tipos de variaciones pa-

ramétricas de caracteŕısticas muy distintas. Un primer tipo de variación debida

a cambios en las inductancias y resistencias, de lenta evolución. Dentro de este

grupo se puede incluir también el efecto de los retardos no enteros, los cuales una

vez identificados, pueden considerarse casi constantes. El segundo tipo de varia-

ción, debida a los tiempos muertos, se asemejan a cambios paramétricos de tipo

escalonado (variaciones muy rápidas). A fin de poder adaptarse a caracteŕısticas

tan antagónicas, el algoritmo de identificación, debe ser capaz de seguir variacio-

nes lentas por lo cual debe incluir factor de olvido, y debe ser capaz de adaptarse

a variaciones paramétricas escalonadas, por lo que debe contar con algún meca-

nismo de reseteo de matriz de covarianza. Se utiliza el algoritmo QRD-RLS con

factor de olvido y reseteo de matriz de covarianza por resultar más estable que el

clásico algoritmo RLS (ver caṕıtulo 3).

El principio de operación del control es el siguiente. En primer lugar, el bloque

RLS identifica los parámetros de la planta, αx = K1 Ts/Lm y βx = e−K2 rLm
Ts
Lm .

Una vez obtenidos estos parámetros, el bloque llamado Diseño Control selecciona

el momento adecuado para actualizar los parámetros del control.
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Una vez habilitada la actualización se procede a la adaptación de las ecuacio-

nes del control y del observador. La ley de control modificada es:

vi(k) =
1

αx

[
iref (k)− βxîL(k + 1)

]
+ v̄r(k + 1) (5.7)

y la ecuación del observador:

îL(k + 1) = (βx −K0)̂iL(k)+

+K0iL(k) + αx (vi(k − 1)− v̄r(k))

En la figura 5.2 se muestra el diagrama en bloques del sistema de control completo.

βx

iref[K] 1/αx

RLS

αx βx

z-1 GP

z-1 αx

K0

z-1

βx-K0

+ + +
+

+++

+

iL[k]˄
Vr[k]
˄

Vr[k-1]

iL[k-1]

Figura 5.2: Diagrama en bloques del control ST-RPCC

Puede observarse que las estructuras tanto de la ley de control como del obser-

vador de Luenberguer son similares a las del control RPCC, pero con parámetros

capaces de adaptarse tanto a las variaciones de los parámetros f́ısicos de la plan-

ta como a las agregadas por los tiempos muertos. Debido a la similitud en las

estructuras de control, el análisis de estabilidad es similar al descripto para el

control RPCC.
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control

u y=iL
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Figura 5.3: Diagrama en bloques simplificado del control ST-RPCC

En la figura 5.3 se muestra el diagrama en bloques simplificando para el control

ST-RPCC, en donde:

GPF =
1− z−1(βx −K0)

K0 βx
=
z + (K0 − βx)

K0 βx z
(5.8)

es la transferencia del pre-filtro,

GC =
βx K0

αx

1

1 +K0 z−1
=

βx K0 z

αx(z +K0)
(5.9)

es la transferencia del control, y

GP =
α z−2

1− z−1 β
=

α

z(z − β)
(5.10)

es la planta, cuyos parámetros vaŕıan con el tiempo y con el punto de operación.

La transferencia a lazo abierto del sistema queda:

H = GC GP =
α

αx

βx K0

(z − β)(z +K0)
(5.11)

La ecuación caracteŕıstica de lazo cerrado es:
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1 +H = z2 + z(K0 − β) +K0 β(
α

αx

βx
β
− 1) = 0 (5.12)

cuyos polos a lazo cerrado son:

p1, p2 =
−(K0 − β)

2
±

√
(K0 − β)2 − 4( α

αx

βx
β
− 1)

2
(5.13)

Dado que el algoritmo RLS busca igualar los parámetros, de manera que

αx = α y βx = β, los polos a lazo cerrado sin tener en cuenta el pre-filtro quedan:

p1 = 0 (5.14)

p2 = β −K0 (5.15)

La transferencia a lazo cerrado teniendo en cuenta el pre-filtro queda

TLC = GPF
H

1 +H
=
z + (K0 − βx)

z K0βx

α/αx βx K0

z(z − (β −K0))
(5.16)

Re-acomodando los términos

TLC =

(
α

αx

)(
βx K0

βx K0

)(
z + (K0 − βx)
z + (K0 − β)

)(
1

z2

)
(5.17)

y considerando que αx = α y βx = β, la transferencia a lazo queda

TLC =
1

z2
(5.18)

es decir, el controlador se comporta como un dead-beat de dos muestras.

Para ejemplificar como el sistema no sólo logra un comportamiento dead-beat

mediante la identificación, sino que también permanece estable ante variaciones
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abruptas de parámetros, se muestra un caso extremo en el cual la inductancia de

la planta disminuye a un tercio de su valor nominal. En la figura 5.4 se muestra

como evoluciona la identificación del parámetro αx para una variación en forma

de escalón de L0 =1.5mH a Lf= 0.5mH en t =0.05s. A partir de t=0.05s se toman

muestras cada 5ms (puntos a, b, c, d, e, f, g, h e i) y se calcula la variación de

αm/α. El momento más desfavorable para la estabilidad del sistema es cuando la

inductancia vaŕıa en forma instantánea de L0 =1.5mH a Lf =0.5mH. Antes de la

variación, el valor Lx programado de 1.5mH coincide con el verdadero valor de la

inductancia. Un instante después, al producirse el cambio, la relación entre Lx/L

está en su valor ĺımite de estabilidad. En las figuras 5.5, 5.6 y 5.7 se muestra la

evolución de los polos del sistema para los puntos mostrados en la figura 5.4 a

medida que los parámetros convergen a su valor final. Puede notarse como los

polos se alejan ćırculo unitario a medida que evoluciona el tiempo. Finalmente, en

la figura 5.8 se muestra la posición final de los polos para t=0.95s. Puede notarse

que el sistema recupera su comportamiento dead-beat (dos polos en z=0).
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Figura 5.4: Identificación del parámetro α = Ts/L para una variación en forma
de escalón de L0 =1.5mH a Lf =0.5mH
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Figura 5.5: Evolución de los polos en lazo cerrado a medida que los parámetros
identificados convergen a su valor final - Puntos a) b) y c) de la figura 5.4
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Figura 5.6: Evolución de los polos en lazo cerrado a medida que los parámetros
identificados convergen a su valor final - Puntos d) e) y f) de la figura 5.4
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Figura 5.7: Evolución de los polos en lazo cerrado a medida que los parámetros
identificados convergen a su valor final - Puntos g) h) y i) de la figura 5.4
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Figura 5.8: Parámetro αx converge a su valor final en t=0.95s - Polo doble en
z=0 - Comportamiento dead-beat para L=0.5mH - Control ST-RPCC
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Criterio de Actualización

Existen diversos criterios sobre el momento adecuado para actualizar los paráme-

tros del control. La identificación se realiza mediante el algoritmo QRD-RLS [42]

[43], a la frecuencia de conmutación, mientras que la actualización efectiva, se rea-

liza teniendo en cuenta algún criterio preestablecido [42], y su frecuencia puede

ser variable o fija, pero siempre inferior a la de conmutación.

El criterio utilizado para actualizar el control, consiste en comparar los paráme-

tros en dos instantes sucesivos (error), y actualizar cuando la diferencia entre ellos

sea inferior a una cota elegida convenientemente. El valor de la cota debe ser ele-

gido de manera de garantizar que efectivamente los parámetros han convergido.

Un valor demasiado grande del error, hará que la actualización se efectúe mientras

los parámetros aun están convergiendo. Si el valor elegido es demasiado pequeño,

puede ocurrir que la actualización de los parámetros no se lleve a cabo nunca [42].

Mediante simulación, se estableció como criterio, un error de aproximadamen-

te 0,5 % del valor nominal para cada uno de los dos parámetros (αx y βx). De

esta forma se asegura que el control no se actualice en medio de una transición

abrupta, pero una vez dentro de la cota de error, el control sigue ajustando sus

parámetros en una forma suave.

5.4. Resultados

5.4.1. Resultados de Simulación

Para evaluar el desempeño del control propuesto se utilizó un modelo mo-

nofásico debido a que, como se mencionó previamente, en la configuración 4W

el inversor puede modelarse como 3 sistemas SISO independientes. Los valores

programados de inductancia y resistencia, frecuencia de conmutación, tensión del
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bus de continua, factor de olvido (λ) del algoritmo RLS y cotas de error (hα, hβ)

de los dos parámetros del control se detallan en la tabla 5.1.

Tabla 5.1: Valores utilizados en la simulación.

Lm 1.5 mHy
rLm 1 Ω
fs 10 KHz

Vbus 800 V
λ (RLS) 0.9998

hα 330 e−6

hβ 5 e−3

Para corroborar si efectivamente el control propuesto puede auto-ajustarse

(adaptarse) y mejorar al desempeño del control RPCC estándar se realizó una

simulación en la cual, durante los primeros 100ms el control RPCC estándar es el

responsable de controlar la corriente de salida del filtro. Durante este tiempo, se

procede a identificar los parámetros de la planta mediante un algoritmo RLS que

se ejecuta, instante a instante, en paralelo al control. En t = 100ms se reemplaza

el RPCC por el ST-RPCC, el cual adapta sus parámetros a la nueva planta

identificada. Esta actualización de parámetros se realiza inmediatamente debido

a que los parámetros poseen valores estables y por lo tanto se cumple con el

criterio de actualización.

En la figura 5.9.a pude verse la adaptación del algoritmo para una corriente de

referencia de 11A, mientras que en la figura 5.9.b la corriente de referencia es de

21A. En ambas simulaciones tanto la inductancia como la resistencia programadas

en el control coinciden con los valores de la planta. Puede verse, que incluso

existiendo una total coincidencia de los parámetros, la corriente en el inductor

no sigue completamente a la referencia presentando un evidente error en régimen

permanente. Sumado a esto, la forma de onda de corriente presenta una alta

distorsión debida a los tiempos muertos de las llaves. Este evidente error en la
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Figura 5.9: Corriente sobre el inductor antes y después de aplicar adaptación con
una corriente de referencia a) de 11 A b) 21A

ganancia es debido a que los parámetros programados no tienen en cuenta el

efecto de los tiempos muertos.

En la figura 5.9.a, con una corriente de referencia de 11A puede observarse

una muy alta distorsión y un elevado error de corriente cuando actúa el RPCC.

En el momento en que el control se vuelve adaptativo puede verse una mejora

tanto en el error de corriente en régimen permanente como en la distorsión en la

forma de onda.

En la figura 5.9.b, con una corriente de referencia de 21A puede observarse

que persiste el error en régimen permanente, pero que la distorsión de corriente

es menor; esto es debido a que cuanto mayor es la corriente de referencia el

efecto de los tiempos muertos (en cuanto a distorsión de la forma de onda) es

menor. Igualmente, puede observarse que en el momento en que el control se

vuelve adaptativo, nuevamente mejora, tanto el error de corriente en régimen
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permanente como la distorsión en la forma de onda.

5.4.2. Resultados Experimentales

El control propuesto fue testeado experimentalmente de manera de evaluar su

desempeño en régimen permanente, en un inversor trifásico en configuración 4W.

Inicialmente la planta fue controlada mediante el control RPCC. En paralelo al

funcionamiento del control, se ejecutó un algoritmo RLS, de manera de identificar

los parámetros de la planta real. A partir de un determinado instante, se liberó el

control adaptativo, y a partir de dicho instante los parámetros del control fueron

auto-ajustados.

Los valores programados de inductancia y resistencia en el control RPCC eran

Lm =1.5mH y rLm = 1Ω al igual que los valores inicialmente programados para el

control ST-RPCC. Se utilizó una frecuencia de comutación de fs = 10 kHz, por lo

cual el peŕıodo utilizado era de 100µs. La tensión del bus de continua era 795V .

El algoritmo RLS implementado en el micro teńıa programado el mismo factor de

olvido que en las simulaciones y un valor inicial en la matriz de covarianza de 1000.

Las cotas de actualización de los parámetros eran hα = 330e−6 y hβ = 5e−3. El

control propuesto y el algoritmo RLS fueron implementados en el DSP de Texas

Instruments TMS320F28335.

Tabla 5.2: Comparativa entre el Control ST-RPCC y el RPCC

IRef ST-RPCC RPCC
(rms) THD Irms êi THD Irms êi

% A % % A %
11 Ap 3.96 8.11 4.26 8.76 6.27 19.38
15 Ap 3.88 11.1 4.65 7.13 9.63 9.21
19 Ap 3 53 13.7 1.97 6.61 12.8 4.26
21 Ap 3.16 15.0 1 5.01 14.1 5.05
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Para poder apreciar en una forma más clara el momento en que se activa

el controlador adaptativo, se introdujo un retardo lógico para el encendido del

algoritmo, que puede observarse en la traza color verde de las figuras 5.10, 5.11

y 5.12.

En la figura 5.10 puede verse el desempeño del control RPCC y el desempeño

del ST-RPCC para una corriente de referencia de 11A. Se observa una notable

disminución del error de corriente en régimen permanente al utilizar los paráme-

tros identificados mediante el algoritmo RLS. Existe una notable disminución en

la distorsión armónica total de corriente, pasando de un valor de THD que ex-

ced́ıa el valor máximo establecido por las normas IEEE Std. 1547-2003 y IEC

61000-3-2 durante el funcionamiento del RPCC, a un valor dentro de los ĺımites

de las normas (menor a 5 %) al pasar al control adaptativo. Se muestra además

un detalle x10 de la zona de transición y establecimiento en donde puede obser-

varse un pequeño sobrepico en el momento de la transición debido al cambio de

control.

En las figuras 5.11 y 5.12 puede verse el desempeño del control RPCC y el

desempeño del ST-RPCC para corrientes de referencia de 15A y 21A respecti-

vamente. Se observa disminución del error de corriente en régimen permanente

al utilizar los parámetros identificados mediante el algoritmo RLS. La distorsión

armónica total de corriente mejora al utilizar el control adaptativo, pasando de

un valor de THD que exced́ıa el valor máximo establecido por las normas incluso

al trabajar con una corriente de referencia de 21A, a un valor dentro de los ĺımites

de las normas (menor a 5 %). Se muestra además un detalle x5 de las zonas de

transición y establecimiento.

Es evidente que al aumentar la referencia de corriente, la distorsión por tiem-

pos muertos fue menor, tanto para el RPCC como para el ST-RPCC. Y la misma

conclusión puede obtenerse sobre el error de corriente en régimen permanente.
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Cabe destacar, que incluso en esta circunstancia favorable (corriente mas eleva-

da), el RPCC no logró cumplir con las normas en cuanto al THD, mientras que el

ST-RPCC logró reducir la distorsión a un 3.16 %. En cuanto al error de corriente,

el ST-RPCC eliminó casi completamente el error, llegando a un valor del 1 %.

En la tabla 5.2 se muestra una comparación en los valores de THD, corriente

RMS y error de corriente pico, para los controles ST-RPCC y RPCC respecti-

vamente. Los valores de THD y de corriente RMS fueron obtenidos mediante el

osciloscopio Tektronix MSO 4034B, mientras que el error porcentual de corriente

se halló de la siguiente manera

eî = abs
(
IRMS

√
2−Iref

Iref

)
× 100.
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Figura 5.10: Captura del osciloscopio - Arriba) Cambio de Control No Adaptativo
a Control Adaptativo - Referencia en 11A - Abajo) Detalle x10 sobre la zona de
cambio (Nota: Las escalas de tiempo son relativas)
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Figura 5.11: Captura del osciloscopio - Arriba) Cambio de Control No Adaptativo
a Control Adaptativo - Referencia en 15A - Abajo) Detalle x5 sobre la zona de
cambio (Nota: Las escalas de tiempo son relativas)
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Figura 5.12: Captura del osciloscopio - Arriba) Cambio de Control No Adaptativo
a Control Adaptativo - Referencia en 21A - Abajo) Detalle x5 sobre la zona de
cambio (Nota: Las escalas de tiempo son relativas)
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5.5. Conclusiones

Se propuso, simuló e implementó un nuevo control de corriente predictivo ro-

busto y adaptativo, del tipo STR, para inversores de tensión tanto trifásicos como

monofásicos. El control propuesto logró adaptarse tanto a variaciones paramétri-

cas lentas (variaciones de inductancia, de resistencia y retardos no modelados)

como a variaciones de gran dinámica, como son las variaciones debidas a los tiem-

pos muertos. Mediante la identificación y posterior adaptación de los parámetros

del control, se logró disminuir el error en régimen permanente de la corriente del

filtro L (error caracteŕıstico de los controles RPCC) para todos los valores de

corriente ensayados.

Además, mediante adaptación se logró mejorar la distorsión armónica, per-

mitiendo de esta manera cumplir con las normas vigentes (en cuanto a THD

máximo), incluso en condiciones de operación desfavorables. Dentro de las condi-

ciones desfavorables se pueden mencionar: trabajar en 4 W (lo que permite tener

rechazo a perturbaciones no balanceadas, mediante la adaptación de cada fase

por separado), tener un bus de continua de valor elevado (para evitar el uso de

transformador a la salida) e inductancias de filtro pequeñas.

Como desventaja de este control se puede mencionar que presenta una gran

carga computacional, más aún si se utiliza en inversores trifásicos, debido a la

necesidad de ejecutar 3 algoritmos recursivos por peŕıodo de conmutación.

En resumen, se recomienda el uso del control ST-RPCC en lugar del RPCC en

caso de trabajar con tiempos muertos de valor elevado, en presencia de posibles

variaciones paramétricas (por saturación de los núcleos de los inductores) o bien

en presencia de grandes retardos no modelados debidos a la etapa de filtrado. No

se recomienda su uso en caso de tener un DSP con velocidad de cálculo reducida

debida a la gran carga computacional que presentan los algoritmos recursivos.
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Control de Corriente Predictivo

Robusto y Adaptativo tolerante a

retardos

6.1. Introducción

Si bien los controles predictivos son uno de los controles mas rápidos y fáciles

de implementar que existen, presentan problemas de estabilidad cuando hay dis-

crepancias entre el modelo utilizado por el control y la verdadera planta. Teniendo

en cuenta esto y debido a que los sistemas de inyección requieren una etapa de

filtrado para su correcto funcionamiento, es necesario modelar el retardo intro-

ducido por los filtros y tenerlo en cuenta a la hora de diseñar el control. Estos

retardos, dependientes de los moduladores digitales, de los filtros y de la etapa de

cálculo son del tipo no entero, con lo cual es necesario utilizar una herramienta

matemática adecuada que permita modelar el sistema en forma sencilla y que sea

factible de ser utilizada para armar la ley de control.

En [5] se mejora la robustez del control predictivo mediante el agregado de un

107
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observador de Luenberger. En ese trabajo se muestra un modelo de planta que

tiene en cuenta los retardos de implementación, pero ese modelo únicamente es

utilizado para estudiar la estabilidad del sistema. El algoritmo de control utiliza

un modelo simplificado del sistema que no tiene en cuenta los retardos fraccio-

narios presentes en el sistema, lo que provoca que el desempeño dead-beat del

control se degrade, más aún cuando el retardo es comparable con el peŕıodo de

muestreo.

En el caṕıtulo anterior se propuso el control ST-RPCC que responde mejor

que el RPCC ante variaciones paramétricas o variaciones de ganancia produc-

to de los tiempos muertos. El ST-RPCC está basado en un modelo de planta

simplificado y en un algoritmo RLS que identifica 2 parámetros. Si el retardo

introducido por la etapa de filtrado es muy elevado, el ST-RPCC encontrará los

mejores 2 parámetros que minimicen el error entre la corriente y su estima, pero

no asegurará un comportamiento dead-beat debido a que el modelo de planta es

deficiente.

Se propone utilizar un modelo de planta extendido que contemple el efecto de

los retardos, previamente modelados mediante la transformada z avanzada, para

armar la ley de control, y un algoritmo QRD-RLS que identifique el retardo neto

presente en el lazo, y ajuste los parámetros del control.

6.2. Control de Corriente Predictivo y Robusto

Tolerante a Retardos

En [44] se propuso una modificación a la ley de control y al observador de

Luenberger de forma de hacer el control RPCC tolerante a los retardos introduci-

dos por la etapa de filtrado, dando lugar al control DT-RPCC. En dicho trabajo,
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se utiliza un modelo de espacio de estados extendido, el cual tiene una variable

de estados adicional como resultado del modelado del retardo fraccionario.

En la figura 6.1 se muestra un diagrama en bloques simplificado que puede

ser aplicado tanto al control RPCC como al DT-RPCC.

GC
u y=iLGPF +Ref GP

Figura 6.1: Diagrama en bloques simplificado para los controles RPCC y DT-
RPCC

La planta a controlar, compuesta por el inversor, el modulador PWM, el

retardo entero de cálculo y los filtros anti-aliasing, está dada por:

GP (z) = α
(1− p)z + p

z2(z − 1)
(6.1)

siendo α = Ts/L y p el retardo fraccionario total presente en el sistema.

Los bloques de control GC y de pre-filtro GPF para el control RPCC son:

GC(z) =
z(1− p0)

αm(z + (1− p0))

GPF (z) =
z − p0
z(1− p0)

(6.2)

Y para el control DT-RPCC:

Gc(z) =
z2(1− p0)2

αm(z2 + (1− 2p0)z + pm(1− p0)2)

Gpf (z) =
(z − p0)2

z2(1− p0)2
(6.3)
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en donde p0 es el polo del observador, p el retardo total, q el entero siguiente a p,

∆ = q − p un retardo fraccionario menor a 1 peŕıodo de muestreo, pm el retardo

total programado en el control, qm el entero siguiente a pm y ∆m = qm − pm,

bd = Ts/L y bdm = Ts/Lm, siendo Ts el peŕıodo de muestreo utilizado, L el valor

real de inductancia y Lm el valor programado en el control.

La función transferencia en lazo abierto del sistema utilizando el control DT-

RPCC es

H(z) = Gc(z)GP (z)

H(z) =
α

αm

(1− p0)2((1− p)z + p)

(z3 + z2(−2p0) + z(pm(1− p0)2 − 1 + 2p0)− pm(1− p0)2)
(6.4)

Y la función transferencia en lazo cerrado queda:

TLC =
Gpf (z)H(z)

1 +H(z)

TLC =
α
αm

(z − p0)2((1− p0)z + p)

(z5 + z4(−2p0) + z3((1− p0)2(pm − α
αm

(p− 1)) + (2p0 − 1))) + z2((1− p0)2( α
αm
p− pm)))

Si se cumple que α = αm y que p = pm la TLC queda

TLC =
(1− p)z + p

z3
(6.5)

que es una función transferencia dead-beat de 3 muestras, para cualquier valor

de p.

En las figuras 6.2.a y 6.2.b se muestran los lugares de ráıces para el sistema

con retardos de p=0.3Ts y p=1.8Ts respectivamente.

En la figura 6.3 se muestra una variación en forma de escalón en la referen-

cia de corriente para distintos valores de retardo, mostrando en azul la traza
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Figura 6.2: Lugar de ráıces control DT-RPCC a) Retardo p=0.3Ts b) Retardo
p=1.8Ts

correspondiente al control RPCC y en rojo la correspondiente al DT-RPCC.

En la figura 6.3.a se tiene un retardo nulo, por lo que ambos controles funcio-

nan de manera similar. En 6.3.b se tiene un retardo p =0.5 (q=1, δ=0.5 y ∆=0.5)

o lo que es lo mismo un retardo igual a 0.5Ts. En este caso puede observarse que

el control RPCC presenta sobrepico, a diferencia del DT-RPCC que sigue a la

referencia perfectamente. En las figuras 6.3.c y 6.3.d se tiene un retardo de p = 1

(q =1,δ=1 y ∆=0) y p =1.3 (q=2, δ=0.3 y ∆=0.7.) respectivamente. Puede ob-

servarse que a medida que el retardo aumenta, en el control RPCC aumentan

las oscilaciones y sobrepicos. En la figura 6.3.e, que corresponde a un retardo

δ=1.5 (q=2, δ =0.5 y ∆=0.5) se observa que el control RPCC está al borde de la

inestabilidad mientras que el DT-RPCC sigue manteniendo un comportamiento

correcto. Para valores de retardo superiores a 1.5 veces el peŕıodo de muestreo el
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Figura 6.3: Comparación entre RPCC (azul) y DT-RPCC (rojo): a) p=0; b)
p=0.5; c) p=1; d) p=1.3; e) p=1.5.

control RPCC se torna inestable.

Por último, en la figura 6.4 se muestra el comportamiento del control DT-

RPCC para retardos de p =1.6 , p =2, p =3 y p =3.5. En todos los casos, el

control sigue la referencia, manteniéndose estable.
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Figura 6.4: Respuesta del control DT-RPCC frente a distintos niveles de retardo:
a) p=1.6; b) p=2; c) p=3; d) p=3.5

6.3. Control de Corriente Predictivo Robusto y

Adaptativo Tolerante a Retardos

Es evidente que los controles predictivos son sensibles a discrepancias entre

el modelo y el sistema real, por lo que es crucial tener en cuenta los retardos

agregados por las etapas de filtrado a fin de evitar inestabilidades. Es necesario por

lo tanto disponer de alguna herramienta que permita obtener el valor del retardo

de forma precisa y en tiempo real. Se propone un control que denominamos ADT-

RPCC (Adaptive Delay Tolerant RPCC) basado en el DT-RPCC. El control

propuesto posee una etapa de identificación online la cual permite obtener el valor

del retardo y modificar el control adaptándolo instante a instante. Como punto

extra, es necesario destacar que si por alguna razón vaŕıa algún otro parámetro

de la planta (como por ejemplo la inductancia de filtro), la etapa de identificación

también se adaptará a este cambio paramétrico.
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En la figura 6.5 puede verse el diagrama en bloques del sistema de control con

el agregado de una etapa de identificación online.

GC

RLS

uc + u y
GPF GP

Figura 6.5: Diagrama en bloques del control ADT-RPCC

Como se vió en la sección 3.4 para la identificación, los modelos entrada salida

suelen escribirse de la forma:

y(k) = a1y(k− 1) + . . .+ any(k−N) + b0u(k− d) + . . .+ bMu(k−M − d) (6.6)

en donde y(k) es la salida y u(k) es la entrada, con M, N, d enteros. Si la planta

descripta en (2.26) se reescribe en función del retardo total p se obtiene

y(k) = a1y(k − 1) + b2u(k − 2) + b3u(k − 3) (6.7)

siendo a1 = 1, b2 = Ts
L

(1− p) y b3 = Ts
L
p los parámetros a ser identificados, u(k)

la tensión aplicada sobre el inductor e y(k) la corriente sobre el inductor.

Puede observarse que se supuso el parámetro a1 = 1 por lo que en nuestro

caso los parámetros a identificar son b2 y b3. Si se considera que el valor Ts/L es

conocido, es posible despejar el valor del retardo del parámetro b2. Si por el con-

trario, se considera que Ts/L puede variar (por variar el valor de la inductancia),

es posible despejar el valor del retardo operando con ambos parámetros

p =
b3

b2 + b3

(6.8)



Caṕıtulo 6. Control de Corriente Predictivo Robusto y Adaptativo tolerante a retardos 115

Es necesario destacar que si bien se supuso que el parámetro a1 tiene valor

unitario, el algoritmo de identificación hallará igualmente el verdadero valor del

parámetro. Es posible utilizar el valor hallado para tratar de mejorar aun mas el

desempeño del control, aunque las mejoras son imperceptibles y en este trabajo

no se realizan.

En la figura 6.6 se muestra como evoluciona la identificación del retardo p

cuando el mismo vaŕıa de 0.3Ts a 1.8TS. A partir de t=0.05s se toman muestras

cada 25ms (puntos a, b, c, d, e, f, g, h e i) y se calcula la variación de pm/p. El

momento más desfavorable para la estabilidad del sistema es cuando el retardo

vaŕıa en forma instantánea en t=0.05s. En las figuras 6.7, 6.8 y 6.9 se muestra la

evolución de los ceros y polos del sistema (ćırculos y cruces en color rojo) para

los puntos mostrados en la figura 5.4 a medida que el parámetro converge a su

valor final. Puede notarse como los polos se alejan ćırculo unitario a medida que

evoluciona el tiempo. Finalmente, en la figura 6.10 se muestra la posición final de

los polos para t=0.3s. Puede notarse que el sistema recupera su comportamiento

dead-beat (tres polos en z=0).

Figura 6.6: Identificación del parámetro p (retardo)
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Figura 6.7: Lugar de ráıces para retardo p=1.8 - Posición de los polos y ceros
para los puntos a) b) y c) de la figura 6.6
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Figura 6.8: Lugar de ráıces para retardo p=1.8 - Posición de los polos y ceros
para los puntos d) e) y f) de la figura 6.6
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Figura 6.9: Lugar de ráıces para retardo p=1.8 - Posición de los polos y ceros
para los puntos g) h) y i) de la figura 6.6
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Figura 6.10: Lugar de ráıces para retardo p=1.8 - Posición final de los polos y
ceros
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6.4. Resultados de Simulación

En la figura 6.11 se muestra la comparación del control RPCC con el control

ADT-RPCC para variaciones simultáneas de referencia y de retardo. En todos los

casos, en t=1.005s la referencia pasa de Iref =7.5A a IIref =15A. En las figuras

6.11.a y 6.11.b el retardo pasa de p0=1.3 a p1=1.4. Puede observarse un sobrepico

y una leve inestabilidad en el RPCC. En las figuras 6.11.c y 6.11.d el retardo pasa

de p0=1.4 a p1=1.5. Puede observarse que el control RPCC está al borde de la

inestabilidad presentando un importante sobrepico de corriente. Por último, en la

figura 6.11.e el retardo pasa de p0=1.5 a p1=1.6. En este punto, con ese nivel de

retardo, el control RPCC es totalmente inestable, mientras que el control ADT-

RPCC logra adaptarse a todos los valores de retardo, manteniéndose estable y

sin presentar sobrepicos de corriente.
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Figura 6.11: ADT-RPCC vs. RPCC para: a) p=1.3 cambia a p=1.4; b) p=1.4
cambia a p=1.5; c) p=1.5 cambia a p=1.6;

6.5. Conclusiones

En primera instancia se comparó el control de corriente predictivo y robusto

(RPCC) con el control de corriente predictivo robusto tolerante a retardos (DT-

RPCC). Para este fin se supuso conocido el retardo y se mostró que, para retardos

superiores a 1.5 veces el peŕıodo de muestreo, el RPCC se torna inestable, mien-

tras que el DT-RPCC puede seguir sin inconvenientes la corriente de referencia.

En este primer ensayo se supuso que el retardo introducido por los filtros era

conocido e invariante. Es decir, antes de poner el sistema en funcionamiento y

teniendo en cuenta las caracteŕısticas del mismo fue necesario estimar el valor

del retardo y una vez obtenido se supuso de valor constante. Sin embargo, esta
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suposición no siempre es cierta. El retardo no tiene por que ser constante y puede

variar durante el normal funcionamiento. Es por ello que a fin de independizarse

de las variaciones en el retardo del sistema se propuso la inclusión de una etapa

de identificación para poder estimar instante a instante el valor del retardo y

modificar el comportamiento del control en forma adecuada. Este control se de-

nominó Control RPCC adaptativo tolerante a retardos (Adaptive Delay Tolerant

RPCC, ADT-RPCC). Por último se comparó el desempeño del control RPCC

con el ADT-RPCC. El control adaptativo mostró poder adaptarse a todas las

variaciones de retardo en forma inmediata y sin ningún tipo de información a

priori acerca de las caracteŕısticas del retardo.
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Control de Corriente Predictivo

y Robusto con Planificación de

Ganancia No Lineal

7.1. Introducción

En un VSI controlado mediante PWM es necesario evitar la conducción si-

multánea o cruzada de las dos llaves de una misma pierna. En inversores con llaves

ideales seŕıa posible evitar la conducción simultánea imponiendo señales lógicas

complementarias sobre las mismas. Desafortunadamente, esto no es suficiente de-

bido a que la conmutación de llaves reales requiere una cantidad de tiempo finita,

la cual es una compleja función de ciertas variables, como por ejemplo tensiones y

corriente de conmutación, corriente de compuerta, temperatura, entre otras. Una

efectiva protección contra la conducción cruzada de las llaves es la incorporación

de tiempos muertos de conmutación.

El efecto de los tiempos muertos se convierte en un problema importante en

aplicaciones conectadas a red, produciendo distorsión armónica que no puede ser

123
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mitigada fácilmente mediante técnicas de control clásico [6], principalmente en

sistemas que operan con altas frecuencias de conmutación y más aún si trabajan

con elevados valores de bus de continua (para evitar el transformador a la salida).

Los efectos negativos de los tiempos muertos aśı como las técnicas para com-

pensarlos fueron publicados en varios trabajos [7–9, 49–51]. Sin embargo, estos

trabajos se basan en el modelo simple de perturbación de tiempos muertos que

no tiene en cuenta los efectos en torno al cruce por cero por lo que la compensación

se vuelve imprecisa, observándose una gran distorsión alrededor de los puntos de

cruce por cero [53,54].

Alternativamente, se han propuesto soluciones basadas en hardware y técnicas

de modulación modificadas [53] para reducir los efectos de los tiempos muertos.

Pero a pesar del hardware extra y de la complejidad agregada, estas soluciones

siguen presentando distorsión en torno a la zona de cruce por cero.

En [52, 55–58] se proponen esquemas de compensación basados en la estima-

ción del error de tensión con un observador de perturbación. No requieren ningún

modelo de perturbación de tiempos muertos y pueden hacer frente a distintas

condiciones. A pesar de esto, requieren un conocimiento muy preciso del modelo

del inversor y de sus parámetros, y un gran esfuerzo computacional [58]. Adi-

cionalmente la convergencia del observador puede comprometer severamente la

calidad de la compensación.

Dado que los controles de corriente dead-beat predictivos (base de esta tesis)

son muy dependientes del modelo de la planta a controlar, en inversores de gran

dinámica los tiempos muertos pueden generar severos problemas de estabilidad

y/o distorsión armónica si no son incluidos en el modelo. Pero debido a que el

efecto de los tiempos muertos sobre la planta a controlar vaŕıa notablemente

con el punto de operación (corriente de referencia) es necesario encontrar alguna

estrategia que permita ajustar el modelo a medida que vaŕıa el punto de operación.
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Sumado a la distorsión producida por los tiempos muertos, la pérdida de respuesta

dead-beat por la discrepancia entre la planta y el modelo, existe además una

variación de la inductancia con el nivel corriente. Con lo cual es evidente que la

planta a controlar es función no lineal de la corriente (de referencia), por lo que

es deseable poder adaptarse a estos cambios de una manera rápida y con un bajo

costo computacional.

Una forma de abordar las problemáticas asociadas a modelos con parámetros

variables es mediante el control adaptativo. Las estrategias de control adaptativo

suponen que, para cualquier juego de valores de los parámetros del sistema y de

las perturbaciones, existe un controlador que hace que el sistema en lazo cerrado

cumpla con los requisitos de diseño. Debido a que la principal causa de distorsión y

errores de corriente son alinealidades propias del sistema, estudiadas y conocidas,

se propone utilizar una técnica de adaptación del tipo GS (Gain Scheduling o

Planificación de Ganancia).

En la técnica propuesta de GS a partir de conocimientos previos sobre la

naturaleza no lineal de la planta (planta + tiempos muertos+variación de la

inductancia) se modifica el control y el observador de estados dando lugar a un

control no lineal, el cual presenta una gran mitigación de la distorsión generada

por los tiempos muertos, y disminuye el error de corriente en régimen permanente.

La principal ventaja de los controles del tipo GS con respecto a otros controles

adaptativos es su bajo costo computacional debido a que no utilizan pesados

algoritmos recursivos (como por ejemplo mı́nimos cuadrados recursivos).

7.2. Modelo de los tiempos muertos

Durante los tiempos muertos las dos llaves de una misma pierna del inversor

están apagadas y la corriente de salida iL fluye a través de uno de los diodos
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de rueda libre. De esta forma iL define el valor de la tensión vi aplicada por el

inversor, la cual se desv́ıa de la tensión de referencia vref . El error de tensión ve

es definido como ve = vref − vi. El modelo de perturbación de tiempos muertos

es obtenido de la relación entre v̄e e iL, en donde v̄e es la tensión media de error.

Para este propósito es conveniente aproximar la corriente de salida como

iL = īL + irp (7.1)

en donde irp es el ripple de conmutación e īL es la corriente de salida promedio.

En (7.1) se asume que la frecuencia de īL es mucho menor que la frecuencia del

ripple. Además se supone que la constante de tiempo R
L

es elevada por lo que irp

tiene forma triangular. Por lo tanto, el único parámetro relevante de irp para el

análisis de los tiempos muertos es el valor pico del ripple de corriente ∆I cuya

expresión es

∆I =
(Vbus/2)

4L
Ts (7.2)

donde (Vbus/2) es la tensión sobre uno de los capacitores del bus de continua, L

es la inductancia de filtro y Ts el peŕıodo de conmutación.

En muchos trabajos que abordan la problemática de los tiempos muertos,

consideran que la pérdida de tensión se divide en dos regiones distintas, a saber,

corriente de salida positiva y corriente de salida negativa. Sin embargo al tener

sólo en cuenta la polaridad de la corriente de salida, se desprecia la amplitud del

ripple de corriente debido a la conmutación de las llaves, con lo cual la distorsión

en la zona de cruce por cero se mantiene muy elevada.

En [6] se hace un análisis de los tiempos muertos y se demuestra que la relación

entre la corriente de filtro y la tensión de error es una función no lineal por tramos,
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como se muestra en la figura 7.1.

Figura 7.1: Relación entre la tensión de error y la corriente de filtro para un
sistema con tiempos muertos

Pueden identificarse 3 puntos a partir de los cuales la corriente y la tensión de

error se relacionan de manera distinta. Para corrientes positivas los 3 puntos son,

īL = ∆i, īL = ∆i − δi e īL = 0. El parámetro δi es la corriente mı́nima necesaria

para asegurar conducción continua y es igual a

δi =
Vbus/2

L
TT (7.3)

siendo TT el tiempo muerto total efectivo.

Estos 3 valores de corriente, delimitan 5 zonas con distintas ganancias en el

gráfico de corriente/tiempo como se muestra en la figura 7.2. Puede notarse, que

tanto la zona 2 como la zona 4 son muy pequeñas en comparación con las zonas 1,

3 y 5. Esta gran diferencia de tamaño entre las zonas, hace que las zonas cŕıticas

para ajustar la ganancia sean la 1, 3 y 5. Con lo cual, en este trabajo se propone

la forma de onda de corriente en 3 zonas por semi-ciclo en lugar de 5.
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Figura 7.2: Zonas delimitadas por el comportamiento alineal de la planta con
tiempos muertos

7.3. Compensación de tiempos muertos median-

te NGS-RPCC

Un primer enfoque podŕıa consistir en adaptar globalmente la ganancia del

sistema teniendo en cuenta únicamente el valor de la referencia. Esta estrategia

presenta una mejora respecto a la variante no adaptativa pero, debido a las ca-

racteŕısticas no lineales de la perturbación, no logra mejorar el desempeño del

control para poder cumplir con los estándares de calidad de la enerǵıa.
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Es por ello que se propone ajustar la ganancia del control teniendo en cuenta

no sólo el valor de la referencia de corriente sino también la forma de la no

linealidad que afecta al sistema.

7.3.1. Ajuste de la ganancia por tramos

Para poder modelar el efecto de los tiempos muertos sobre la planta, se pro-

puso una división en zonas a partir de las caracteŕısticas del ripple y la referencia.

La no linealidad propuesta, consta de 3 zonas por semiciclo (se descartan dos de

las 5 zonas por ser su efecto menos influyente), teniendo en total 6 zonas por ciclo

completo. Las zonas propuestas se encuentran delimitadas tanto por las intersec-

ciones entre la referencia de corriente y el valor teórico del ripple como por los

cruces de la referencia por cero.

Teniendo en cuenta el primer semiciclo, la primer zona fue definida como

aquella en donde la corriente de referencia es menor a la amplitud del ripple

y mayor a cero, con pendiente positiva; la segunda en donde la corriente de

referencia es mayor a la amplitud del ripple; la tercer zona en donde la referencia

es mayor a cero y menor que la amplitud del ripple, con una pendiente negativa.

Para definir las zonas de ganancia variable es necesario calcular las posiciones

en las cuales ocurren las intersecciones entre la corriente de referencia y el valor

del ripple de corriente.

Igualando la referencia de corriente a la amplitud del ripple

∆I = Irefsin(
2π

fs/fred
N) (7.4)
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se despeja el valor de N, para el cual se dan las intersecciones

N =
asin(∆I/Iref )

2πfred/fs
(7.5)

siendo fs la frecuencia de conmutación y fred la frecuencia de red. Con este valor

N , el cual vaŕıa conforme vaŕıa la amplitud de la corriente de referencia Iref , es

posible calcular los intervalos en los cuales la ganancia cambia de valor. Sobre

cada ciclo de la corriente de referencia podemos definir las 6 zonas de la siguiente

manera (Fig.7.3)

zona 1 ⇒ 0 < n ≤ N

zona 2 ⇒ N < n ≤ n1 −N

zona 3 ⇒ n1 −N < n ≤ n1

zona 4 ⇒ n1 < n ≤ n1 +N

zona 5 ⇒ n1 +N < n ≤ n2 −N

zona 6 ⇒ n2 −N < n ≤ n2

en donde n2 = fs/fred y n1 = n2/2.

7.3.2. Control de Corriente Predictivo y Robusto con Pla-

nificación de Ganancia No Lineal (NGS-RPCC)

En la figura 7.4 el control RPCC no tiene en cuenta la caracteŕıstica no lineal

de la planta, con lo cual el modelo sobre el cual está basado es erróneo. Si se
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Figura 7.3: Variación de la ganancia por zonas debida a los tiempos muertos

considera que las alinealidades afectan principalmente a la ganancia de la planta,

es posible modificar tanto el control como el observador de estados de manera tal

que tengan en cuenta el efecto de las no linealidades.

βm

iref[K] αm z-1 GP

z-1 αm
-1

K0

z-1

βm-K0

+ + +
+

+++

+

iL[k]
˄

Vr[k]
˄

Vr[k-1]

iL[k-1]

Figura 7.4: Diagrama en Bloques del control RPCC + Planta no lineal

El nuevo modelo de la planta propuesto está compuesto por la planta lineal

descripta en la ecuación 5.1 precedida por un bloque no-lineal que tiene en cuenta

tanto el efecto de los tiempos muertos como la variación de inductancia. Si se

reescriben las ecuaciones del control RPCC y del observador de estados teniendo
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en cuenta la modificación previamente descripta, se obtiene un nuevo control cuyo

diagrama en bloques se muestra en la figura 7.5.

En la figura 7.5 se muestra el control RPCC modificado, en el cual se agrega

un bloque no lineal (denominado α) tanto en la cadena de avance como en el

observador de estados. En ambos casos, el parámetro afectado por el bloque no-

lineal es la ganancia, con lo cual se tiene un control RPCC con planificación de

ganancia no lineal (NGS-RPCC - Nonlinear Gain Scheduling RPCC).

βm

iref[K] αm z-1 GP

z-1 αm
-1

K0

z-1

βm-K0

+ + +
+

+++

+

iL[k]
˄

Vr[k]
˄

Vr[k-1]

iL[k-1]α

α-1

Figura 7.5: Control NGS-RPCC

El control NGS-RPCC es un control de corriente predictivo y robusto con pla-

nificación de ganancia (Gain Scheduling) no lineal. En los controles Gain Schedu-

ling la adaptación se realiza a lazo abierto y en función de una variable auxiliar.

En el caso particular del control de corriente para el inversor de tensión, la variable

auxiliar utilizada es la corriente de referencia, dado que ella no sólo es responsable

del mayor o menor impacto de los tiempos muertos sino también de la variación

del valor de la inductancia en inductores con núcleo de hierro pulverizado.



Caṕıtulo 7. Control de Corriente Predictivo y Robusto con Planificación de Ganancia No
Lineal 133

7.4. Resultados

7.4.1. Resultados de Simulación

Para evaluar el desempeño del control propuesto (antes de ser implementado

en el inversor de potencia), se utilizó un modelo monofásico debido a que en la

configuración 4W el inversor trifásico puede modelarse como 3 sistemas SISO in-

dependientes. Los valores de inductancia y resistencia programados, la frecuencia

de conmutación y la tensión del bus de continua se detallan en la tabla 7.1.

L 1.5mH
rL 1Ω
fsw 10KHz
Vbus 800V

Tabla 7.1: Valores utilizados en la simulación

Para corroborar si el nuevo control propuesto puede mejorar el desempeño del

control RPCC estándar, se realizó una simulación en la cual durante los primeros

40ms se controla la corriente de salida mediante el control RPCC. En t = 40ms,

se cambia al control NGS-RPCC, previamente ajustado. Debido a que el ajuste de

los parámetros del control se realiza en forma off-line, la mejora obtenida ocurre

en forma instantánea, no debiendo esperar a que el control converja, como ocurre

en el caso de los controles adaptativos recursivos.

En las figuras 7.6, 7.7 y 7.8 puede verse como mejora el desempeño del control

RPCC mediante la planificación de ganancia para corrientes de referencia de

10A, 14A y 30A respectivamente. En estas simulaciones los valores de resistencia e

inductancia programados coinciden con los de la planta. Puede notarse que incluso

existiendo una total coincidencia de los parámetros, al utilizar el control RPCC

la corriente en el inductor no sigue correctamente la referencia, presentando un

evidente error en régimen permanente y un elevado nivel de distorsión armónica.
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Por el contrario, al utilizar el NGS-RPCC se disminuyen notablemente los niveles

de distorsión armónica y el error en régimen permanente. Utilizando el RPCC

los niveles de THD obtenidos no cumplieron con los estándares de calidad de

enerǵıa, salvo cuando la referencia de corriente se ajustó en 30A. En cuanto al

error de corriente para todos los niveles ensayados el error obtenido promedió

el 18 %. Utilizando el NGS-RPCC los niveles de THD resultaron en simulación

siempre menores al 5 %, cumpliendo con las normas de calidad de la enerǵıa. Con

respecto al error de corriente, este se mantuvo siempre por debajo del 5 %.

En la tabla 7.2 se muestran los valores obtenidos de distorsión armónica, co-

rriente RMS y error de corriente para los 3 casos mostrados y para una referencia

de corriente de 21A, tanto para el control RPCC como para el NGS-RPCC.

IRef RPCC NGS-RPCC
THD Irms êi THD Irms êi

% A % % A %
10 Ap 13.7 5.75 18.7 4.98 7.41 4.79
14 Ap 7.85 7.91 20.1 3.87 10.3 4.04
21 Ap 5.21 12.1 18.5 2.90 15.1 1.68
30 Ap 4.17 18 15.1 2.39 21.7 2.29

Tabla 7.2: Comparativa entre el Control NGSRPCC y el RPCC

0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08
−15

−10

−5

0

5

10

15

Tiempo [s]

C
or

rie
nt

e 
[A

]

Figura 7.6: Variación de la corriente de salida al cambiar el control RPCC por el
NGS-RPCC para una referencia de corriente de 10A
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Figura 7.7: Variación de la corriente de salida al cambiar el control RPCC por el
NGS-RPCC para una referencia de corriente de 14A
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Figura 7.8: Variación de la corriente de salida al cambiar el control RPCC por el
NGSRPCC para una referencia de corriente de 30A

7.4.2. Resultados Experimentales

El control propuesto fue testeado experimentalmente para evaluar su desem-

peño en régimen permanente en un inversor trifásico en configuración 4W. Los

valores programados en el RPCC son los mismos que se utilizaron en las simula-

ciones. Ambos controles (RPCC y NGS-RPCC) están implementados en el DPS

de Texas Instruments TMS320F28335.

En las figuras 7.9.a y 7.9.b pueden observarse las corrientes de salida para re-

ferencias de corriente de 10A y 21A respectivamente utilizando el control RPCC.
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Los valores de THD obtenidos no cumplen con la norma que establece una cota

máxima del 5 %. Puede apreciarse que los errores en corriente son extremada-

mente elevados, superiores al 30 % en ambos casos.

Figura 7.9: Corriente de Inyección - Control RPCC - a) iref = 10A b)iref = 21A

En las figuras 7.10.a y 7.10.b pueden observarse las corrientes de salida para

referencias de corriente de 10A y 15A respectivamente, utilizando el control NGS-

RPCC. Las zonas programadas de cambio de ganancia corresponden a la zona

1 de la tabla 7.3. Para estos valores de zonas programados, los valores de THD
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obtenidos son del 3.45 % y 2.69 % para 10A y 15A respectivamente. En cuanto al

error de corriente para los dos valores de corriente, el error fue menor al 7 %.

Figura 7.10: Corriente de Inyección - Control NGS-RPCC -
Zonas = 0.94 - 0.79 - 0.94 / 0.94 - 0.79 - 0.90 - a) iref = 10A b) iref = 15A

En las figuras 7.11.a y 7.11.b pueden observarse las corrientes de salida para
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referencias de corriente de 10A y 15A respectivamente, utilizando el control NGS-

RPCC. Las zonas programadas de cambio de ganancia corresponden a la zona

2 de la tabla 7.3. Para estos valores de zonas programados, los valores de THD

obtenidos son del 3.28 % y 2.8 % para 10A y 15A respectivamente. En cuanto al

error de corriente para los dos valores de corriente, el error fue menor al 7 %.

En la tabla 7.4 se detallan todos los valores de THD, de corriente rms, corriente

pico y errores de corriente para el control RPCC para niveles de corriente de

referencia de 10A y 21A. Por su parte, en la tabla 7.5 se detallan todos los

valores de THD, de corriente rms, corriente pico y errores de corriente para el

control NGS-RPCC para niveles de corriente de referencia de 10A y 15A.

zona 1 0.94 0.79 0.90 0.94 0.79 0.90
zona 2 0.94 0.79 0.89 0.94 0.79 0.89

Tabla 7.3: Zonas programadas de cambio de ganancia

iref RPCC

10A

THD 15.9 %
iRMS 3.91A
ip 5.53A
ei 44.70 %

21A

THD 7.97 %
iRMS 10.3A
ip 14.56A
ei 30.66 %

Tabla 7.4: Valores obtenidos de THD, corriente RMS, corriente pico y error de
corriente para el Control RPCC
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Figura 7.11: Corriente de Inyección - Control NGS-RPCC
Zonas = 0.94 - 0.79 - 0.90 / 0.94 - 0.79 - 0.90 - a) iref = 10A b) iref = 15A
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NGS-RPCC
iref Zona1 Zona2

10A

THD 3.45 % 3.28 %
iRMS 7.26A 7.27A
ip 10.26A 10.28A
ei 2.6 % 2.8 %

15A

THD 2.69 % 2.8 %
iRMS 11.3A 11.3A
ip 15.98A 15.98A
ei 6.53 % 6.53 %

Tabla 7.5: Valores obtenidos de THD, corriente RMS, corriente pico y error de
corriente para el Control NGS-RPCC
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7.5. Conclusión

En este caṕıtulo se presentó una técnica de compensación de tiempos muertos

adaptativa basada en planificación de ganancia no lineal para el control RPCC,

dando lugar al control NGS-RPCC. Este nuevo control conserva todas las ventajas

de un control predictivo dead-beat con la mejora agregada de poder mitigar el

efecto de los tiempos muertos y aśı mejorar el error de corriente en régimen

permanente y la distorsión armónica aún para valores de referencia bajos. Se

comprobó que las técnicas adaptativas basadas en planificación de ganancia son

muy adecuadas en situaciones en donde se conoce de antemano la manera en que

vaŕıa la planta. Dado que existen modelos que representan muy bien el efecto

de los tiempos muertos sobre la forma de corriente, la adaptación a lazo abierto

resulta sumamente conveniente debido a ser muy económica computacionalmente.

Se demostró que es posible mejorar el comportamiento del control RPCC de

manera que cumpla con los estándares de calidad de la enerǵıa en una situación

sumamente desfavorable como es, bus de continua de valor elevado, inductancia

de filtro de valor bajo, tiempos muertos elevados y configuración en 4 hilos, sin

la necesidad de recurrir a complicados esquemas adaptativos y sin la inclusión de

etapas resonantes dif́ıciles de sintonizar.
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Conclusiones y Trabajos Futuros

Esta tesis trata acerca de técnicas de identificación de parámetros y de con-

trol adaptativo, utilizadas para mejorar el desempeño de controladores dead-beat

predictivos, para inyección de enerǵıa a la red eléctrica.

Los controles dead-beat predictivos son una solución atractiva, debido a su

simplicidad, bajo costo computacional y rápido seguimiento de la referencia de

corriente. Pero dado que su ley de control está basada en el modelo de la planta

que debe controlar, su estabilidad y seguimiento de la referencia de corriente se

ven comprometidas cuando el modelo utilizado no es el adecuado, ya sea por

variaciones paramétricas o bien por retardos no modelados.

Debido a la importancia de conocer en profundidad el sistema de inyección de

corriente que se quiere controlar, en el caṕıtulo 2 se realizó un análisis del sistema

en su totalidad, y se obtuvo un modelo simplificado, pero que tiene en cuenta

los retardos asociados a los cálculos y a la etapa de filtrado. Este modelo, poste-

riormente fue utilizado para identificar los parámetros variantes de la planta, y

adaptar el comportamiento del control predictivo mediante técnicas adaptativas.

Debido a que en el control adaptativo la correcta identificación de los paráme-

tros es crucial, en el caṕıtulo 3 se analizó la capacidad de los algoritmos RLS y

142
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QRD-RLS para identificar plantas con grandes y rápidas variaciones paramétri-

cas. Se realizaron distintos ensayos, variando en forma de escalón distintos paráme-

tros. El primer ensayo consistió en una variación en el valor de inductancia, supo-

niendo fijo el retardo fraccionario. El segundo ensayo consistió en una variación

en el valor del retardo, suponiendo fijo el valor de inductancia.

Se compararon algoritmos RLS con distintos factores de olvido, para los dos

ensayos. No se obtuvieron buenos resultados utilizando RLS con factor de olvido

dado la rápida variación de los parámetros. Se probó además un algoritmo RLS

con reseteo de la matriz de covarianza. Si bien este algoritmo mostró una mejora

importante al identificar ciertas variaciones, no fue suficiente, mostrando falencias

al variar el retardo.

Posteriormente se compararon algoritmos QRD-RLS basados en rotaciones

de Givens con distintos factores de olvido. En todos los casos ensayados, los

algoritmos lograron identificar las variaciones paramétricas tanto de inductancia

como de retardo. El algoritmo QRD-RLS con factor de olvido λ = 0,90 mostró

ser el más rápido y con menor error.

Se concluyó que en sistemas sometidos a grandes variaciones del punto de

operación, el algoritmo RLS no fue suficiente para realizar la identificación, por

lo que se debió recurrir a algoritmos más robustos como el QRD-RLS. Esta de

clase de algoritmos mostraron ser mas robustos numéricamente, realizando me-

nos operaciones matemáticas, un dato no menor en aplicaciones en tiempo real,

implementadas en plataformas digitales como DSPs o micro-controladores.

En el caṕıtulo 4 se detallaron los puntos débiles de los controles predictivos

del tipo dead-beat. Posteriormente se hizo una introducción a los controles adap-

tativos utilizados para dar solución a las falencias de los controles predictivos.

En el caṕıtulo 5, se mostró uno de los principales aportes de la tesis. En este

caṕıtulo se propuso, simuló e implementó un nuevo control adaptativo de corriente



Caṕıtulo 8. Conclusiones y Trabajos Futuros 144

para inversores tanto trifásicos como monofásicos. El control propuesto, el ST-

RPCC o RPCC auto-ajustable, es un control de corriente predictivo, robusto y

adaptativo, del tipo STR.

Utilizando la identificación paramétrica del sistema para ajustar la ley de

control, se logró disminuir el error en régimen permanente de la corriente del filtro

L (error caracteŕıstico de los controles RPCC), incluso para bajas (en torno a los

5A de referencia). Además se logró mediante la adaptación del control, mejorar la

distorsión armónica, permitiendo de esta manera cumplir con las normas vigentes

(en cuanto a THD máximo y cotas sobres los armónicos), incluso en condiciones

de operación desfavorables. Dentro de las condiciones desfavorables se pueden

mencionar: trabajar en 4 W (lo que permite tener rechazo a perturbaciones no

balanceadas, mediante la adaptación de cada fase por separado), tener un bus

de continua de valor elevado (para evitar el uso de transformador a la salida) e

inductancias de filtro pequeñas.

En caṕıtulo 6, se propuso hacer un control de corriente adaptativo y predictivo,

basado en el RPCC tolerante a retardos. Este control tolerante a retardos está

basado en un modelo de espacio de estados extendido, el cual tiene una variable de

estados adicional como resultado del modelado del retardo fraccionario. El nuevo

control propuesto, utiliza un algoritmo de identificación online para estimar el

retardo presente, y en base a la estima del retardo, modifica la ley de control.

Los parámetros identificados, no solo dependen del retardo, sino también de los

parámetros del sistema, por lo cual, frente a variaciones de los mismos se adapta

también.

En primer lugar se compararon el control de corriente predictivo y robusto

(RPCC) y el control de corriente predictivo robusto tolerante a retardos (DT-

RPCC) y se mostró que para retardos superiores a 1.5 veces el peŕıodo de mues-

treo, el RPCC se tornó inestable, mientras que el DT-RPCC pudo seguir sin
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inconvenientes la corriente de referencia. En este primer ensayo se supuso que el

retardo introducido por los filtros era conocido e invariante. Es decir, antes de

poner el sistema en funcionamiento y teniendo en cuenta las caracteŕısticas del

mismo fue necesario estimar el valor del retardo, y una vez obtenido se supuso de

valor constante.

Debido a que el retardo del sistema no siempre es conocido, o constante, se

propuso la inclusión de una etapa de identificación para poder estimar instan-

te a instante el valor del retardo y modificar el comportamiento del control en

forma adecuada. Para evaluar la mejora debida a la adaptación, se comparó el

desempeño del control RPCC con el nuevo control ADT-RPCC (Control RPCC

adaptativo tolerante a retardos). El control adaptativo mostró poder adaptar-

se a todas las variaciones de retardo en forma inmediata y sin ningún tipo de

información a priori acerca de las caracteŕısticas del retardo. Nuevamente, el con-

trol RPCC se tornó inestable para retardos superiores a 1.5 veces el peŕıodo de

muestreo.

Por último, y debido a que la fuente principal de distorsión armónica en siste-

mas de inyección de corriente a la red eléctrica proviene de los tiempos muertos,

en el caṕıtulo 7 se propuso un control basado en programación de ganancia, que

permite mitigar el efecto de los tiempos muertos en forma sencilla y compu-

tacionalmente económica. Se presentó una técnica de compensación de tiempos

muertos adaptativa basada en planificación de ganancia no lineal para el control

RPCC, dando lugar al control NGS-RPCC. Este nuevo control, conserva todas

las ventajas de un control predictivo dead-beat con la mejora agregada de poder

mitigar el efecto de los tiempos muertos y aśı mejorar el error de corriente en régi-

men permanente y la distorsión armónica aún para valores de referencia bajos.

Se comprobó que las técnicas adaptativas basadas en planificación de ganancia

son muy adecuadas en situaciones en donde se conoce de antemano la manera en
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que vaŕıa la planta. Dado que existen modelos que representan muy bien el efecto

de los tiempos muertos sobre la forma de corriente, la adaptación a lazo abierto

resulta sumamente conveniente debido a ser muy económica computacionalmen-

te. Se demostró que es posible mejorar el comportamiento del control RPCC de

manera que cumpla con los estándares de calidad de la enerǵıa en una situación

sumamente desfavorable como es, bus de continua de valor elevado, inductancia

de filtro de valor bajo, tiempos muertos elevados y configuración en 4 hilos, sin

la necesidad de recurrir a complicados esquemas adaptativos y sin la inclusión de

etapas resonantes dif́ıciles de sintonizar.

8.1. Publicaciones realizadas como producto de

esta tesis

La técnica de identificación paramétrica basada RLS con descomposición QR

implementada con rotaciones de Givens discutida en el caṕıtulo 3 fue publicada

como:

“Identificación paramétrica de un inversor trifásico conectado a red median-

te el método QRD-RLS”, XV Reunión de Trabajo en Procesamiento de la

Información y Control (RPIC 2013), N.I. Echeverŕıa, S.A. González, M.G.

Judewicz, J.R. Fischer, M.A. Herrán y D.O. Carrica, 2013.

El control de corriente predictivo robusto y auto-ajustable (ST-RPCC) mos-

trado en el caṕıtulo 5, fue publicado como:

“ Control de Corriente Predictivo Robusto y Auto-Ajustable”, 2016 IEEE

Biennial congress of Argentina (ARGENCON), N.I. Echeverŕıa, M.G. Ju-

dewicz, S.A. González, J.R. Fischer y D.O. Carrica. 2016
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El control de corriente predictivo robusto y adaptativo tolerante a retardos

(ADT-RPCC) mostrado en el caṕıtulo 6, fue publicado como:

“Adaptive Delay-Tolerant Robust Predictive Current Control”, 2018 IEEE

Biennial congress of Argentina (ARGENCON), N.I. Echeverŕıa, J.R. Fis-

cher, R.M. Hidalgo, S.A. González y D.O. Carrica. 2018

El control de corriente predictivo y robusto con planificación de Ganancia no

lineal (NGS-RPCC) fue publicado como:

“Dead-Time compensation technique for Robust Predictive Current Con-

trol”, 2017 XVII Workshop of information processing and control (RPIC

2017), N.I. Echeverŕıa, J.R. Fischer, J.F. Martinez, M.G. Judewicz, S.A.

González. 2017

Además, durante el desarrollo del trabajo de investigación de esta tesis, se

exploraron temas relacionados con la operación del inversor y la inyección de

corriente proveniente de fuentes de enerǵıa renovables.

En el siguiente trabajo se propone un control de corriente predictivo lineal

generalizado que presenta una rápida respuesta a variaciones en la referencia de

corriente, robusto a variaciones paramétricas y con baja distorsión en la corriente

de salida, con un esfuerzo computacional reducido:

“Generalized Predictive Current Control (GPCC) for Grid-Tie Three-Phase

Inverters”, M.G.Judewicz, S.A. González, N.I. Echeverŕıa, J.R. Fischer and

D.O. Carrica, IEEE TRANSACTIONS ON INDUSTRIAL ELECTRONICS,

Vol. 63. Issue:7 pp: 4475-4484. 2016
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Además, se han implementados otras estrategias de control basadas en RPCC.

En el siguiente trabajo basado en RPCC se incluyeron compensadores armóni-

cos resonantes externos, para obtener gran rechazo a perturbaciones externas y

mejorar el THD en régimen permanente.

“Robust predictive current control with harmonic compensators for grid-

connected VSI”, 2017 XVII Workshop of information processing and control

(RPIC 2017), J.R. Fischer, J.F. Martinez, M.G. Judewicz, N.I. Echeverŕıa,

S.A. González. 2017

En el siguiente trabajo se presenta un control GPC (Generalized Predictive

Control) aplicado a un rectificador boost de 3 niveles. El control de este rectifi-

cador es de gran interés para el grupo de investigación del cual la tesista forma

parte:

“Generalized predictive control of three-level boost rectifiers”, 2017 XVII

Workshop of information processing and control (RPIC 2017), M.G. Jude-

wiz, N.I. Echeverŕıa, J.R. Fischer, S.A. González, D.O. Carrica. 2017

En el siguiente trabajo se evaluaron distintos tipos de filtros digitales en FCS-

MPC para controlar el espectro de la corriente inyectada:

“Filtro notch digital para la conformación del espectro en control predictivo

basado en modelo”,2014 IEEE Biennial Congress of Argentina (ARGEN-

CON), M.G. Judewicz, J.R. Fischer, N.I. Echeverŕıa, S.A. González y D.O.

Carrica. 2014

Por último, durante el desarrollo del trabajo de tesis, el laboratorio del cual

forma parte la tesista, adquirió 18 paneles solares (4.5kW) para inyectar corriente

a la red eléctrica. A ráız de esto, se han realizado diversos estudios y trabajos

relacionados con las tecnoloǵıas fotovoltaicas.
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En el siguiente trabajo se desarrolló un nuevo algoritmo de seguimiento de

punto de máxima potencia:

“Algoritmo MPPT de conductancia incremental con doble cota”, 24o Con-

greso Argentino de Control Automático - AADECA 2014, N.I. Echeverŕıa,

M.G. Judewicz, G. Murcia, J. Strack y S.A González - 2014

Relacionado con el tema de investigación de esta tesis (identificación y ex-

tracción de parámetros), se aplicaron técnicas de inteligencia computacional para

extraer los parámetros caracteŕısticos de los paneles solares adquiridos por el

laboratorio. Se obtuvieron las siguientes publicaciones:

“Extracción de parámetros de un panel solar utilizando algoritmos genéti-

cos”, Acta de la XXXVII Reunión de Trabajo de la Asociación Argentina

de Enerǵıas Renovables y Medio Ambiente, N.I. Echeverŕıa, M.P. Cervellini,

R.A. Garćıa Retegui, S.A. González, M.A. Funes y D.O. Carrica - 2014

“Extracción de parámetros de un panel solar utilizando algoritmos genéti-

cos”, Revista Enerǵıas Renovables y Medio Ambiente (ERMA), N.I. Eche-

verŕıa, M.P. Cervellini, R.A. Garćıa Retegui, S.A. González, M.A. Funes,

D.O. Carrica - 2015

“Optimized Parameter Extraction Method for Photovoltaic Devices Mo-

del”, M.P. Cervellini, N.I. Echeverŕıa, P.D. Antoszczuk, R.A. Garćıa Rete-

gui, M.A. Funes, S.A. González, IEEE Latin America Transactions, Vol.14.

Issue:4 pp: 1959-1965. 2016

Además, en conjunto con el departamento de Ingenieŕıa eléctrica se obtuvieron

las siguientes publicaciones:

“Proyecto Interconexión de sistemas fotovoltaicos a la red eléctrica en am-

bientes urbanos de Mar del Plata - Primera Etapa”, XXXVII Reunión de
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Trabajo de la Asociación Argentina de Enerǵıas Renovables y Medio Am-

biente, S. Jacob, G. Murcia, J. Branda, E. Gaŕın, J. Strack, N. Echeverŕıa,

M. Judewicz y J. Suarez - 2014

“Montaje y Producción Energética de una Instalación Fotovoltaica Conec-

tada a la Red de Baja Tensión en la Ciudad de Mar del Plata - Argentina”,

The XI latin-american congress electricity generation and transmission -

CLAGTEE 2015 ”Bioenergy for electricity generation and ecological issues

in power plants”, S. Jacob, G. Murcia, J. Branda, E. Gaŕın, N. Echeverŕıa,

S. Teodoldi y C. De Souza - 2015

8.2. Trabajos Futuros

Aplicar la identificación de parámetros a un sistema de inyección con filtro

LCL.

Aplicar las técnicas de control adaptativo a inversores trifásicos en configu-

ración 3W.
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