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Capitulo 1

Controle de Processos

Para realizar a andlise e o projeto de um sistema de controle para um dado processo devem ser
considreadas basicamente trés etapas:

¢ a definicdo de um modelo do processo
e a definicdo de uma estrutura de controle

e a definicdo de um conjunto de especificacoes

O primeiro ponto desta lista foi discutido em disciplinas anteriores. Aqui serdo discutidos com
detalhes os pontos 2 e 3.

O diagrama basico do sistema de controle que serd utilizado ao longo deste documento mostra-se
na figura 1.1. Neste diagrama distinguem-se:

V.

*, > G(s)
r processo
—  Cp(s) +_

controle por pre—-alimentagcéo

c

controle por realimentacao

Cr(s) [——

Figura 1.1: Diagrama de blocos do sistema de controle basico

e O bloco G, que representa o processo (medidor mais processo propriamente dito mais atuador)
com saida ou variavel a controlar y e entradas u e gq.



e Os blocos C e Cp, que representam, respectivamente, o controle por realimentacao negativa
e o controle por pre-alimentacdo. A soma das aces geradas por C, e C, é a varidvel de
controle u aplicada ao processo.

e O sinal de referéncia r que define a forma de onda que deve ser seguida pela saida do processo.

e O sinal de perturbacido ¢ que representa o efeito de sinais externos n@o controliveis que
alteram o funcionamento desejado da saida.

Uma vez definida uma estrutura geral para a andlise do problema é necessdrio que sejam esta-
belecidas as especificagoes para o funcionamento em malha fechada (MF) do sistema. O conjunto
de especificacoes de controle de um sistema em MF pode ser dividido em:

e especificacao de regime transitério

e especificacao de regime permanente

A especificagdo de regime transitério estabelece, para um determinado tipo de exitagdo, as dife-
rengas maximas aceitdveis entre a saida e um determinado padrao de resposta. Em geral os padroes
de resposta estdo definidos através de parametros como picos maximos, tempos para atingir um
certo percentual do valor de regime permanente, etc.

Ja a especificacdo de regime permanente estabelece condi¢Ges de seguimento ou rejeicdo de
determinados sinais que atuam sobre o sistema, considerado.

A figura 1.2 mostra um conjunto de medidas tipicas realizadas sobre a resposta ao degrau
unitario de referéncia e a um degrau de 0.5 de perturbagdao de um sistema em MF. Para uma
mudanca de referéncia de valor unitdrio mede-se:

e erro de regime permanente, definido como a diferenca entre o valor final desejado e o atingido:

€0 =T — Yoo

e pico miximo, geralmente medido em relacdo ao valor do regime permanente, dado por S =

%, sendo gy o valor inicial da saida. Na figura 1.2 este valor é zero;

e Tempo de resposta de 5%, que é o tempo para que a resposta entre em uma faixa de erro
r —y de 5% sendo este percentual medido tendo como base a diferenca entre o valor inicial e
o valor de regime permanente.

e Tempo de subida, que é o tempo para passar de 10% a 90% da diferenga entre o valor inicial
e o valor de regime permanente.

A figura 1.3 mostra um conjunto de medidas tipicas realizadas sobre a resposta ao degrau de
perturbacao, onde mede-se:

e O fator de rejeicao, definido como a quociente entre o desvio causado por ¢ no regime per-
manente e a amplitude da perturbacao;
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Figura 1.2: Especificagdo de regime transitério e permanente na resposta ao degrau em r.

e 0 desvio maximo D,,, que deve ser ponderado de acordo com o valor do regime permanente
e a amplitude da perturbacao;

e Tempo de atenuacdo de 5% (tasy,), que é o tempo que demora a saida para ir do desvio
méximo até 5% da diferenca entre D, e o valor de regime permanente.

Para que estas especificacoes temporais possam ser consideradas na andlise e projeto de controla-
dores lineares, é necessario recorrer ao uso de modelos matematicos. Neste caso, considerar-se-a
que o comportamento dindmico do processo, tanto em malha aberta como em malha fechada, pode
ser bem modelado por uma funcao de transferéncia FT. Assim, a resposta do sistema a determi-
nados sinais de entrada poderd ser relacionada as caracteristicas da funcdo de transferéncia, seja
utilizando diagramas podlo-zero ou diagramas de resposta em frequéncia do sistema.

Para trabalhar com sistemas de baixa ordem é usual utilizar o conceito de dominéncia e apro-
ximar as respostas dos sistemas sob estudo por FT de primeira ou segunda ordem. Com esta
hipétese é razoavelmente simples encontrar relacdes entre o comportamento no dominio do tempo
e a posicao dos pélos no plano complexo e conceitos como a margem de fase, e margem de ganho
e a frequéncia de corte do sistema, conceitos estes que serdo analisados ao longo deste documento.

Um fator adicional que deve ser considerado no conjunto de especificagoes é a sensibilidade
do sistema de controle em MF projetado. Na pratica sempre existiram diferencas entre o modelo
escolhido para representar a dinidmica do processo e o proprio processo. Assim, se o controle
nio levar em conta essas diferencas poderd levar o sistema real & instabilidade (ou a respostas
indesejadas) mesmo que controle adequadamente o modelo escolhido para representar ao processo.
A forma mais completa de andlise deste problema passa pela modelagem das incertezas entre modelo
e processo e pelo ajuste de um controlador robusto.



define o fator de rejeicdo
-0.01r \ T
-0.021 ]
-0.031 ta .
/ 5%
3
S -0.04f 1
%]
-
-0.051 ]
-0.06 b
-0.071 b
Dm
-0.08 ‘ ‘ ‘ ‘
0 2 4 6 8 10

tempo

Figura 1.3: Especificacdo de regime transitério e permanente na resposta ao degrau em gq.

Este documento apresenta em ordem crescente os seguintes pontos relacionados com o projeto
do sistema de controle: (i) a estabilidade em MF, (ii) as carateristicas do funcionamento em re-
gime permanente, (iii) varios métodos de projeto de controladores e finalmente um capitulo sobre
controladores PID.



Capitulo 2

Estabilidade de Sistemas em Malha
Fechada

Estabilidade é um conceito muito importante na teoria de controle. Existem varias formas de definir
estabilidade que se aplicam a diferentes condicoes de trabalho dos sistemas. Quando se trabalha
com sistemas representados por fungdo de transferéncia é normal utilizar o conceito de estabilidade
entrada limitada - saida limitada (ELSL).

Neste capitulo definiremos este tipo de estabilidade, num segundo passo estudaremos alguns
métodos de andlise de estabilidade de sistemas em MF.

2.1 Definicao e Relagao com a Funcao de Transferéncia

Um sistema entrada saida é dito ELSL (Entrada Limitada - Saida Limitada) estdvel se a resposta
y(t) a toda entrada u(t) com amplitude finita tem amplitude finita V ¢ > 0.

[yl <00 ¥V t>86

vt =0 v t<g €%

sellull, <0 = {
A relacao desta definicdo com a funcdo de transferéncia esta dada por dua condices:

e Todos os pdlos tem Re();) < 0.
e Sistema Proépio
Porém, como nos sistemas de controle normalmente trabalha-se com a funcao de transferéncia

propia tem-se como condi¢do necessiria e suficiente para estabilidade ECSC que todos os pélos
tenham Re(\) < 0.



2.2 Estudo da Estabilidade

Para estudar a estabilidade de um sistema qualquer em malha aberta basta analisar os pélos de sua
funcao de transferéncia propria. Para isto podem ser utilizados métodos analiticos ou numéricos
de célculo de raizes de polinémios. Porém, como para determinar a estabilidade ndo é necessario
conhecer o valor dos pélos mas apenas se sua parte real é ou nao negativa, interessa estudar
métodos que permitam detectar facilmente estas caracteristicas. Um critério bastante usado na
teoria de controle para determinar a posicao relativa das raizes de um polindémio é o critério de
Routh-Hurwitz.

2.2.1 Critério de Routh-Hurwitz (R-H)

Dado um polinémio P(s) = a,s™ + a, 15™ ' + +++ + ag interessa saber se ele possui raizes com
parte real positiva. Assim podem ser estabelecidas algumas regras:

-Se existem coeficientes a; de diferente sinal ou algum deles é nulo, entdo P(s) possui
raizes com parte real positiva.

-Se os coeficientes sdo todos de igual sinal nada pode-se dizer.

Monta-se entao a seguinte tabela de coeficientes:

s" Qn Gp—2 Qp—4
s" a1 ans ans
s b2 bpa bpos
o
S Cn—-3 ©Cpn-5 Cp-7
50
O calculo de b, _; é dado por:
b —1 an  Gp-2 b _ -1 an  Gp—4
n—2 — n—4 —
ap—1 | Gn-1 Qap-3 Ap_1 | QGn-1 Qp—5
genericamente:
-1 an an—j

i=2,4,6,...

bp—i =
ap—1 | Qn-1 Gp_(i41)

ja para os c,_; vale:



-1 | a1 an-3 -1 [ a1 an ,
s = i = ~3,5,7,...
fn=3 br—2 [ bn—2 bn—s ] fni bp 2 l bn—2 bn—(z’+1) '

Montada a tabela de coeficientes observa-se a primeira coluna e conclui-se:

“A quantidade de mudancas de sinal da 12 coluna indica o numero de raizes com parte real
positiva”

Quando o polinémio tem um par de raizes imagindrias puras entdo aparecera uma, fila nula.
Além disto a fila imediatamente acima da nula indicard os coeficientes do polindémio que possui
estas raizes e portanto divide ao polinémio original. Para continuar o cilculo basta substituir a fila
nula pela derivada do polinémio da fila anterior.

Se no procedimento de cilculo da tabela aparece um zero na primeira coluna nao é possivel
continuar. Para salvar esta dificuldade substitui-se o zero por um real ¢ € e ¢ — 0 e continua-se
o calculo. J4 no final do procedimento fazendo € — 0 estuda-se o sinal dos coeficientes da primeira
coluna. Existe uma outra forma de contornar este problema. Multiplica-se o polinémio original
por um fator (s + p) e verifica-se a tabela. Em geral o problema do zero desaparece.

Exemplo: P(s) = s* 4+ s +2s? + 25+ 3

s |1 2 3 Aparece um zero na 12 coluna e 32 linha.
0|1 2 0 Substitui-se por €. Agora os coeficientes
sZ 1 0(e) 3 0 sio 1,1,¢,— (%) 3.
s | = (ﬂ) 0 0 e— 0t

€ Analisaremos para _
s9 (3 0 0 e—0

3—2¢

€

) — —00 —> 2 trocas de sinal — instavel

3—2¢

See >0 — -—

See =07 — —(
(

) — +00 —> 2 trocas de sinal — instavel

€

Conclusao: Sistema instdvel pois possui 2 raizes com Re(\) > 0.

Exemplo:: Seja P(s) = s* 4+ 5% + 552+ 35+ 6

st]1 5 6
$ )1 3 0
s ]2 6 0
s | p4)  p)  p(0)
"1 6 0 0

A partir da linha com coeficientes nulos, verificamos a presenca de duas raizes imaginarias:

7



[—6
232+6:0—>8: 7—)8:—\/3.] 8:+\/§]

Derivando e substituindo:

d(2s% + 6)

=4
ds s

Terminada a 12 coluna nao h4 mudancas de sinal = ndo tem rafzes com Re()\) > 0. Apenas
s = 1/3j é raiz imagindria pura. Sistema instavel.

2.2.2 Estabilidade Relativa

Em alguns casos pode interessar determinar se um sistema esta préximo da instabilidade e nao
somente saber se ele é ou nao estivel. O método de R-H permite estudar este caso simplesmente
deslocando o eixo Re(\) = 0 para a posi¢ao desejada. Assim mediante uma mudanca de varidvel
s' = s—og com gy € R é possivel determinar se o polindmio tem alguma raiz & direita de Re(\) = oy.
Isto permite em casos praticos saber se o sistema tem um tempo de estabelecimento menor que
algum valor qualquer. Para entender o porque desta relacdo basta lembrar que a parte real dos
pdlos determina as exponenciais envolventes da resposta no tempo do sistema.

Exemplo: P(s) = 8% +2s2 +s+1

Suponhamos que interessa saber que P(s) tem raizes a direita de 0g = —1. Trocando s’ = s+1
temos s = s’ — 1:

(8 —1)34+2(s"—1)2+(s'—1)+1=0
s —38% +3s' — 14287 —4s' +2+5'— [+ 1 =0

8" — s + 1 = 0 — tem raizes positivas pois hd sinais (+ e —)
3|1 . ;
5 Duas trocas de sinal — duas raizes com Re(s’) > 0
s —1 ,
11 = Re(s’) >0= Re(s) > -1
T T1 O sistema tem duas raizes a direita de —1

Serd que o sistema é estavel?

3
s |1 1
212 1  Nio hd troca de sinal Re (A\) < 0V A
S 51 0 Entao o sistema tem duas raizes com parte real entre 0 e —1
1 1 0



2.3 Estabilidade de Sistemas com Parametros Variaveis

Na maioria das aplicagoes de controle a funcdo de transferéncia do sistema que se deseja estu-
dar depende de um ou vérios parametros. Estes parametros podem ser de ajuste para o melhor
funcionamento do sistema, ou apenas variacoes propias das caracteristicas do mesmo. Assim, por
exemplo, o ganho de um amplificador pode ser um parametro de ajuste, e o valor da resisténcia do
estator de uma méaquina um parametro que varia com as condigoes de operagao.

Devido a estes motivos interessa estudar a estabilidade ou posicao dos polos de um sistema,
quando variamos estes parametros. A analise deve-se fazer variando-se um pardmetro por vez.
Assim a equacdo que determina os pélos do sistema resulta:

P(s,K)=0 K e&®R parametro varidvel

Usando agora o método de R-H é possivel estudar a estabilidade ou estabilidade relativa do
sistema para diferentes valores de K. Porem, se interessa nao somente determinar se o sistema é
estdvel mas também conhecer a variacdo dos pdlos com o parametro K pode-se utilizar a ferra-
menta de Lugar das Raizes (LR). Suponhamos que na equagio P(s,K) = 0 o pardmetro K varia
linearmente. Entao pode-se colocar:

P(s,K)=A(s)+ KB(s) =0 ou 1+K§(s)20 (2.1)

e estudar a solucdo da equacdo 2.1 como sendo:

B -1
seC tq Z(S) =%
e como K € R pode-se colocar:
B 1
46 =
. (2.2)
_ (2i+1)m se K>0 cz
PR T (2i)m se K<0 °

A vantagem desta iltima expressao é que ela permite, de uma forma simples, a construgao
do grafico das trajetorias que seguem as raizes da equacdo 2.1 quando varia o pardmetro K. O
método torna-se ainda mais interessante quando observamos que a expressiao 2.1 representa a
equacgao caracteristica da funcdo de transferéncia do sistema da figura 2.1:

_ K BJ/A
) =17k B/a

9
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K P  B(s)/A(S)
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Figura 2.1: Diagrama de blocos do sistema com controle K.

Assim o0 método de LR permite estudar a variagdo dos pdlos de MF de um sistema com funcgio
de transferéncia de malha aberta K B/A(s) quando K € (—o0,0). Estudaremos agora as regras
bésicas do LR.

2.3.1 Lugar das Raizes

Calculemos as raizes dos polindmios A(s) e B(s) supostos monicos. As expressoes da equacio 2.2
resultam:

12, [s+al
Li=g "7
Hj:l ‘S—I—pj |

1
K]

it olo 20 - oo ) = | G0EDT K20

Observamos entao que se identificamos as expressoes 2.3 com o diagrama da Figura 3.1 temos:

p;j = pdlos de MA do sistema

z; = zeros de MA do sistema

A expressdo da fase tem uma interpretacdo grafica simples: a soma das contribuigoes de fase
para um dado ponto do plano complexo s deve somar (2; + 1)7 se K > 0 ou (27)7 se K < 0.

A figura 2.2 mostra um exemplo onde 3 — (a1 + a2 + as + a4) deverd ser (2i + 1)7 (K > 0)
para que o ponto sg seja do LR, isto é, para que exista um Ky > 0 tal que 1+ K()%(S()) = 0. Ap6és
estabelecer a condigdo na fase é simples calcular o valor de Ky como Ky = —A(sg)/B(s0).

Baseado neste principio a construcdo do LR pode ser feita considerando apenas a condicdo
de fase. A determinacao dos valores K para cada ponto apenas dard a parametrizacao da curva.
Veremos entao as regras basicas obtidas de aplicar 2.3.

Regras Basicas de Construgao do LR

Discutiremos as regras considerando K >= 0 sendo que para K < 0 os resultados sao comple-
mentares.

10
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Figura 2.2: LR para K >0

1) Pontos Especiais: K =0e K — o0

Se K = 0 a equagao A(s) + KB(s) =0 tem solugao A(s) = 0 ou seja as raizes de A(s), que
chamamos de pdlos de MA. (p;)

B 1 B
Se K — oo a equagao A(z; =% diz que Agz; —

ou seja que s —zeros da fungao de transferéncia de MA que sdo os valores:

z; raizes de B(s)
s — oo se o grau B(s) < grau A(s)

Observamos que B(s)/A(s) tem tantos zeros em s — oo quanto a diferenca de grau do deno-
minador e numerador.

Assim o LR comecard (K = 0) nos pélos de MA e terminard (K — oo) nos zeros de MA. E
bom observar que se grauB > grauA entao o LR comecard no infinito pois existiram p; infinitos.
Quando B(s)/A(s) representa um sistema real isto ndo pode acontecer, porém como o método
permite o estudo de raizes de equagoes do tipo P(s, K) = 0 os polindmios A e B podem nao ter
significado fisico.

2) Ramos do LR

Dada a continuidade da solugao da equagio P(s, K) = 0, quando variamos K de forma continua,
o LR serd formado por “ramos” ou curvas continuas que uniram pontos de partida p; com pontos
de chegada z; no plano s.

11



A quantidade de ramos serd igual ao maior de (graud, grauB).

3) Simetria do LR

Como os coeficientes da equagao P(s, K) = 0 sdo reais, as raizes s complexas aparecerao sempre
em pares conjugadas e por tanto o LR serd simétrico em relagao ao eixo real.

4) Comportamento Assintético

Quando o LR é tal que para algum K, s — oo é possivel colocar que:

Assim os angulos das assintotas do LR verificam:

;= 20T 01,2, . ]n—m|—1

n—m

e sao claramente simétricos em relagao ao eixo real.

5) Intersecao de Assintotas

Todas as assintotas se cruzam num ponto no eixo real dada a simetria do LR. Além disto, este
ponto pode ser determinado pela expressao:

Yp;~>.z  pj = polos finitos
0' = =/ .
n—m z; = zeros finitos

6) LR no Eixo Real

O comportamento do LR no eixo real pode ser estudado facilmente aplicando a condigao de
fase do LR da equacgao 2.3. Para pontos sobre o eixo real a contribui¢ao das singularidades fora do
eixo é nula. Por outro lado a contribuigao das singularidades no eixo vale 0 ou 7, segundo s esteja
a direita ou a esquerda da singularidade respectivamente. Assim um ponto do eixo real pertence ao
LR se tem & sua direita um ndimero de singularidades impar (K > 0) e par (K <= 0). Os setores
sao complementares para K > 0 e K <= 0.

7) Pontos de Cruzamento de Ramos

A equagdo P(s,K) = 0 pode ter solugoes multiplas, isto é, para um mesmo valor de K uma
raiz s tem multiplicidade maior que um. Isto pode ser interpretado como um cruzamento de ramos
no LR. A quantidade de ramos que se cruzam é igual & ordem de multiplicidade da raiz. Para
determinar estes pontos lembra-se que se sy é raiz miltipla de P(s, K) = 0 vale que:

d™=1P(s,K) —0 m=12,...M
dsm=1 o _g, M = ordem de multiplicidade de sg
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Usando a igualdade para m = 1, e m = 2 temos:

A(s) + KB(s) =0 41 (-4)E=0

dA(s) + KdB(s) -0

ds s s = raiz multipla

ou seja:
dA dB
B(s)g — A(s)% =0 s raiz multipla
Mas A dK —1(dA_ dB
K=-2 = S - (Lp_22y
B~ ds  B? (ds ds )
dK -1 dA dB
2 o[ B(s)=2= — A(s) ==
ds B2 ( (s) ds (5) ds )
dK dA dB
e W o S (B(s)——A(s)—) ~0
ds |s=s, ds ds / |s=s,
ou seja, usando a expressao % podemos, calculando as raizes, encontrar os possiveis valores de
pontos de cruzamento. Isto pois mesmo que sg seja tal que % = 0 nao necessariamente K (sg)
$=8¢

serd real e pertencerd ao intervalo considerado para o parametro K.

8) Simetria de Partes Reais

Uma outra propriedade util do LR para ter condigoes de esbogar rapidamente o grafico é observar
que quando o LR tem duas ou mais assintotas, a equagao A(s) + KB(s) = 0 tem os coeficientes
de grau n e n — 1 (maior e seguinte) independentes de K. Assim como a Y j-; Re ();) das raizes
da equacdo depende apenas destes coeficientes, serd independente de K. Assim os ramos do LR
deverdao guardar uma simetria de partes reais com a variacdo de K. Por exemplo, nao pode-se ter
todos 0s ramos saindo no mesmo sentido do eixo real.

Exemplo: Ajuste do ganho do controlador de tensao de uma méquina sincrona com barra infinita

funcionando a vazio. A funcdo de transferéncia F(s) = —t—VVf é calculada linearizando-se o sistema,
Te

sendo obtida a seguinte equacao caracteristica:

(s +15)
s(s + 11)(s? + 100s + 6100)

1+ K =0

onde K = ganho do controlador de tensao, K > 0.

13



zeros: s = —15

Calculando raizes: { polos: s =0, s = —11, 5 = —50760

Construcao:

e 3 assintotas: -180, 460, -60 graus.
e ecixo real entre (—oo0, —15) e (—10,0).

e pontos de cruzamento - tem no minimo 2, mas pode ter mais.

Neste exemplo interessa determinar o K,,,; para estabilidade e o valor de K para cruzamento
de ramos. O LR final pode ser tracado usando uma, ferramenta computacional como mostra-se na
figura 2.3. A mesma figura mostra os pontos particulares do diagrama e o ganho calculado. Usando

100

80 K=554340 N\
60
a0 R

20 B

_ K=19200
" K=147800 \
% =
> 0 ‘ 4
g \//
E
ook i
_a0b i
60l i
_sol- i
_100 L L L L L L 1 L
-60 -50 -40 -30 -20 -10 0 10

Real Axis
Figura 2.3: Diagrama do LR para o regulador de tensao.

a mesma, ferramenta poderemos escolher o ganho que da a posicao dos pélos de MF para garantir
uma resposta adequada. Neste exemplo K = 30000 gera uma resposta no tempo como a mostrada
na figura 2.4.

2.4 Meétodos Frequenciais para o Estudo da Estabilidade

Como foi analisado a estabilidade de um sistema estd associada a posicao dos pdélos no plano
complexo. Assim, um sistema é dito estdvel se todos os seus pélos tém a parte real negativa. A
estabilidade de um sistema também pode ser estudada usando a sua funcao resposta em frequéncia.
Para isso relacionaremos a posicao dos pélos no plano s com a fungao resposta em frequéncia do
sistema em MA.
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14

pico devido ao zero

K=150.000
0.8

tensdo

0.6

0.4

0.2

I I I I I I I I
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
tempo

Figura 2.4: Resposta no tempo do regulador de tensao.

Consideremos um sistema com realimentacao unitaria e ganho K em cascata com uma planta

representada por H(s) = s(s—f—fw como na figura 2.5.

ref + u y
K 2
- s(st1)(st2)

Figura 2.5: Sistema em MF.

Se construimos o LR do sistema para variagoes de K podemos observar a posicdo dos pédlos
de MF do sistema (ver figura 2.6). Desta figura conclue-se que para K grande o sistema torna-
se instdvel, possuindo dois p6los com Re(A) > 0. Também sabemos que todos os pontos do LR
verificam as condicoes:

| KH(s) |=1 fase(H(s)) = —180°.

Consideremos o ponto de cruzamento pelo eixo jw. Neste ponto, que é o limite da estabilidade
(neste exemplo para w = 1.4) temos:

| KH(jw) |=1 fase(H (jw)) = 1807,

que pode ser representado no diagrama de resposta em freqiiéncia como na figura 2.7.

Desta forma podemos associar a condicdo limite da estabilidade ao ponto do diagrama onde
o médulo é unitario e a fase e de —180°. Alem disso, se 0 ganho K aumenta o sistema torna-se
instavel, e se K disminui entdo ele é estidvel. Desta forma poderiamos concluir que para verificar
a estabilidade do sistema em MF bastaria com observar o diagrama de resposta em freqiiéncia no
ponto onde a fase é igual a —180° e verificar se 0 ganho correspondente é menor que a unidade.

O resultado deste exemplo pode ser generalizado para uma grande quantidade de processos,
porém nao para todos os casos, ja que existem sistemas que tornam-se estivies ao aumentar o
ganho da MA e outros onde existem maiiltiples pontos de cruzamento com ganho unitirio. Nestes
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pblo=1.4j

K=5.88

Imag Axis
o

-4 I I I ! I I I

Real Axis

Figura 2.6: LR do sistema de terceira ordem

casos mais complexos é importante realizar uma andlise paralela do LR ou utilizar outros métodos
mais complexos como o critério de Nyquist (que serd analisado posteriormente).

2.5 Estabilidade Relativa. Margem de Ganho e Margem de Fase

Da mesma forma que no caso do método de R-H, é possivel determinar através do graficos de
resposta em freqiiéncia (geralmente chamado de diagrama de Bode) o quanto um sistema, é estavel.
Esta medida da estabilidade relativa é dada pela “distancia” da curvas aos pontos de médulo 1 e
fase —180° e pode ser vista na figura 2.8.

Assim, como o ponto critico de estabilidade é dado quando, simultaneamente, a curva de médulo
passa pelo ponto |H (jw)| = 1 e a de fase por ¢pj,) = —180, a distdncia dos pontos que verificam
unicamente uma das duas condi¢Ges ao ponto de ganho 1 e fase —180° dardo uma medida da
proximidade da instabilidade.

Estes dois parametros, definidos como margem de ganho e margem de fase, medirdo & “distancia”
do sistema com a instabilidade. Formalmente define-se:

Margem de Ganho:

MG = —log|H (jwo)| = (—20log|H (jwo)|)an

onde wy é tal que fase(H (jwp)) = —180

Margem de Fase:

My = —180 — faseH(wy) wo tq |[H(jwo)| =1

O MG pode ser interpretado de maneira simples como o valor midximo do ganho que pode ser
acrescentado ao sistema em MA sem que a MF resulte instivel. Da mesma forma, o My é a
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Figura 2.7: Resposta em freqiiéncia de K H(s).

méxima defassagem que pode ser acrescentada ao sistema em MA sem causar a instabilidade em
MF.

De forma geral, um sistema que tenha um MG e um My positivos serd estdvel. Alem disso,
quanto maiores sejam os valores de MG e M ¢ mais longe da instabilidade estara o sistema. Como
veremos nos proximos capitulos, estas medidas de estabilidade relativa podem ser relacionadas com
a resposta no tempo do sistema e usadas no projeto de controladores.

2.6 Um Exemplo

Aplicaremos estes conceitos para estudar o efeito da regulagdo R num sistema de controle de
uma turbina hidraulica. O sistema de controle estd na figura 2.9. Os parametros sao dados por:
Kp = 20,Tp = 20,Tw = 2,Tg = 0.1. Deseja-se estudar a estabilidade para as variagoes de R.
Com estes valores a transferéncia de MA do sistema é:

120(1 — 2)
R(1+ s)(1+0.1s)(1 + 20s)

H(s) =

Tragando o diagrama de Bode para R = 2, temos a figura 2.10, onde se determinam os valores de
margem de ganho e fase.

Observa-se que para o valor de R escolhido o MG e o M sao praticamente nulos. Isto implica
numa, resposta bastante oscilatéria ja que o sistema encontra-se préximo da instabilidade. Para
melhorar a My deve-se aumentar R o que perjudica o funcionamento em regime permanente (na
figura 2.11 mostra-se o diagrama para R = 4).

Para melhorar o comportamento do sistema obtendo simultaneamente um comportamento ade-
quado, tanto no regime permanente como no transitério, é necessirio projetar uma compensagio
para este sistema utilizando as técnicas que serao discutidas nos capitulos seguintes.
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Figura 2.8: MG e M no diagrama de Bode

ref + 1-sTw Kp
(1 +sTg)(1+0.5sTw) 1+sTp

UR

Figura 2.9: Diagrama de blocos para regulacdo de freqiiéncia.
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Figura 2.10: Bode do Regulador de frequéncia para R = 2.
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Figura 2.11: Bode do Regulador de frequéncia para R = 4.

2.7 O Método de Nyquist

Existem alguns casos onde os diagramas de Bode nao permitem o estudo correto da estabilidade
de um sistema e é necessirio recorrer a uma ferramenta mais poderosa. Assim, consideraremos as
propriedades das fungoes analiticas no plano complexo, e o fato de que as funcoes de transferéncia
H(s) sao fungdes analiticas.

H (s) pode ser vista como uma transformagao analitica que leva do plano s ao Plano (Im H (s),
Re H(s)) e que tem as seguintes propriedades:

(a) As transformagoes analiticas s — H(s) sao conformes, isto é, as relagoes de ordem sao man-
tidas.

(b) Uma curva fechada no plano s transforma-se numa curva fechada no plano H(s).

(¢) Se a curva fechada do plano s envolve singularidades da funcao H(s) (p6los ou zeros) entao a
curva transformada terd, no plano H(s), tantas voltas ao redor da origem como zeros menos

pdlos envolvidos no plano s.
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P = n? pélos envolvidos no plano s, de H(s);
7 = n@ Zeros envolvidos no plano s, de H(s);

N = n? voltas ao redor da origem no plano H(s).

N=27-P

O sentido de giro no plano H(s) depende de N. Se N > 0 o sentido coincide com o usado na curva
do plano s. Se N < 0 serd o contrario.

Como usar este principio para estudar a estabilidade?

A estabilidade de uma, certa malha de controle genérica depende da posicao das raizes de uma
equagao do tipo 1 + H(s) = 0. Como interessa saber se as raizes tem parte real positiva a regiao
do plano s que utilizaremos serd a metade direita do plano s mais o eixo ¢ = 0 excluindo aqueles
pontos raizes da equagao. (Isto pois a curva no plano s nao pode passar pelas singularidades de

Se observamos ainda que ao aplicar a propriedade (c) & funcao 1+ H(s) estamos apenas trans-
ladando a origem para o ponto (—1,0), podemos analisar as propriedades das raizes de 1 + H(s) a
partir das voltas que H(s) d4 ao redor de (—1,0). A regido do plano s é definida como regiao de
Nyquist e se mostra na figura 2.12.

eixo imag

cfa de raio infinito

/

W de -00 até +00

eixo real

REGIAO de NYQUIST

50+

-100

I
0 20 40 60 80 100 120

Figura 2.12: Regiao de Nyquist

Para completar a andlise observamos que:

1+H(s) =1+ =

ou seja que H(s) e 1+ H(s) tem os mesmos pdlos, porém diferentes zeros. Logo usando a propriedade
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(c) a regido de Nyquist (Rn) temos:

P = n° pblos de H(s) € Rn
N=Z-P Z = n?° de zeros de 1 + H(s) em Rn = n° poélos de MF emRn
N = n? de voltas ao redor de (—1,0)

Graficando entdo H(s) e observando o valor de N podemos determinar Z que indicard se o sistema
é ou nao estavel em MF. Para concluir a andlise basta observar que nos casos praticos as funcoes
de transferéncia H(s) sao estritamente propias e entao: limg o, H(s) = 0 (no caso de H(s) nio
prépria pode-se trabalhar com a sua inversa).

Analisando a regiao de Nyquist observamos que s transita pelas curvas s = jw com w € (—oc, 00)
es=del¥ comd = ooe € (F,5 ). Assim sobre o Rn a fungdo H(s) transforma-se em H (jw)
ou 0. Desta forma toda a informagao necessdria para o estudo estd contida em H (jw).

Exemplo 1

2

A6 = 612

Sew=0 =— H(jw)=1

Se w—> 00 = H(jw) — 0, fase — 180°

Como a curva nao envolve (-1,0), temos N=0. Sendo que P = 0, obtemos Z = N 4+ P. O diagrama
correspondente mostra-se na figura 2.13.

Nyquist Diagrams

From: U(1)
0.8

06

0.2

Imaginary Axis
To: Y(1)

Real Axis

Figura 2.13: Diagrama polar do exemplo 1

Exemplo 2
K

H(s) = (s+1)(s+2)(s+3)

Paraw - 0 = H(s) — oo, fase —90°
Para w - 00 = H(s) — 0, fase 90°
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Se K for pequeno o l6bulo da curva também é pequeno e nio envolve (—1,0). Se K aumenta a
curva pode envolver (—1,0) e dar duas voltas (N = 2).

logo 2=Z-P ecomo P=0=272=2

Assim, para K grande o sistema torna-se instavel. Possui dois pélos com Re(A) > 0. Um detalhe
do diagrama mostra-se na figura 2.14 para dois ganhos diferentes.

Nyquist Diagrams

Imaginary Axis

-5 4

Real Axis

Figura 2.14: Diagrama polar do exemplo 2

2.7.1 Estabilidade Relativa no Diagrama Polar

Da mesma forma que no caso do diagrama logaritmico, é possivel determinar através do grifico de
Nyquist o quanto um sistema é estavel. Esta medida da estabilidade relativa é dada pela “distancia”
da curva ao ponto (—1,0). Considerando, por exemplo, a curva da figura 2.15, determinamos os
pontos A e B definidos como: A é a interse¢ao da curva de Nyquist com o eixo real; B é a intersecao
com o circunferéncia de raio 1.

Assim, como o ponto critico de estabilidade é dado quando a curva passa pelo ponto (—1,0), ou
seja |[H(s)| = 1 e pp(s) = +180, a distancia do ponto A ao (—1,0) dard uma medida da proximidade
da instabilidade. Da mesma forma o angulo ¢ que abre a reta OB com o eixo real da idéia do
angulo que falta para atingir o ponto critico de 180°. Estes dois parametros medirao a “distancia”
do sistema com a instabilidade.

Observagdo: Se o sistema H(s) for estdvel entdo sempre P =0 e Z = N, ou seja, quando N = 0
o sistema serd estdvel. Com isso MG > 0 e My > 0 indicarao estabilidade e MG <0 e Mp < 0
instabilidade. Se o sistema H(s) tiver pdlos no semiplano direito, entdo P # 0 e N deverd ser
diferente de zero. Assim as regras de sinal em MG e My se invertem. Vejamos um exemplo deste
€aso.

Exemplo: Suponhamos o sistema:

22



Nyquist Diagrams

A define MG

Imaginary Axis
=]
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-2t
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Real Axis

Figura 2.15: Medida do margem de fase e ganho no diagrama polar.

yr u

K ——»{ B(s)/A(s)

ganho variavel processol

Figura 2.16: Exemplo de sistema instavel em MA

Da figura 2.16 observamos que se |K| < 1 — sistema M F instavel pois N=0, P=1= Z = 1.

Ja se |[K| > 1 — sistema vira estavel pois N=1, P=1= Z =0.

2.8 Conclusoes

Os conceitos de estabilidade discutidos neste capitulo sdo de importancia fundamental para o de-
senvolvimento do projeto de controladores. A partir do estudo da estabilidade criou-se a base
tedrica para a abordagem dos problemas de controle. Como ji foi discutido anteriormente a alo-
cacao de pdlos e zeros no plano complexo permitird estabelecer a dinamica da resposta de MF do
sistema. Assim as ferramentas de LR e de resposta em freqiiéncia permitiram nao somente analisar
a estabilidade mas também auxiliar no projeto do controle.
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Capitulo 3

Funcionamento de Sistemas em
Regime Permanente

A maioria dos processos de geracao de energia ou de produtos (energia elétrica, inddstria quimica,
cerdmica etc) opera em regime permanente durante a maior parte do tempo. Isto é, fixa-se um
ponto de operagdo para o sistema e trabalha-se nele por grandes periodos de tempo. Devido a isto,
o estudo de técnicas de controle que permitam garantir estas caracteristicas de funcionamento é de
grande importincia. Neste capitulo, analisaremos o problema e iniciaremos o estudo dos caminhos
de solucao.

3.1 Formulacao do Problema

Seja um sistema S representado pela sua funcdo de transferéncia H(s), onde s representa a varidvel
complexa. Em geral, esta H(s) representa apenas a relacao entre a entrada de controle u(t) e a
saida a controlar y(¢) no dominio da frequéncia. Porém, na maioria dos casos, os sistemas sob
estudo estao submetidos também & acao de outras entradas que nao sao controladas pelo operador.
Estas entradas nao controladas sdo normalmente chamadas de perturbagoes.

Se supormos o sistema linear, pelo principio de superposi¢ao, calcularemos (por simplicidade,
a dependéncia com s é omitida das funcoes de transferéncia salvo quando é necessirio para o
entendimento do problema analizado):

Y = HU + HyQ

Para estudar adequadamente o problema, devemos modelar o ponto de entrada de g(t). Assim,
pode-se considerar que o processo ou sistema, estd dividido em duas partes e que a perturbacao
adiciona-se no meio delas, como mostra-se na figura 3.1. Este diagrama permite representar de
forma geral todo tipo de perturbacao aditiva no sistema. Para cada caso particular escolhem-se P;
e P, adequadamente. A perturbacao g pode ser mensuravel ou ndo, dependendo do tipo de processo
analisado. Num sistema de controle de temperatura de um forno, por exemplo, a temperatura
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P Pis) & »  P2s) ——>
processol processo2

q

Figura 3.1: Processo com perturbagao aditiva

ambiente pode ser considerada uma perturbagao mensuravel. Ja no controle de velocidade de uma
turbina, a carga é geralmente um sinal de perturbagao nao mensuravel. E claro que se g pode ser
medido, resulta mais ficil a eliminacdo dos efeitos causados em y.

Um esquema geral de um sistema controle que tem por objetivos o seguimento de referéncias e a
rejeicao de perturbacoes mostra-se na figura 3.2. Nesta figura os blocos C;, C), e C, representam, res-
pectivamente, os controladores por realimentacao, pré-alimentacao da referéncia e pré-alimentacao
da perturbagdo. Este tltimo controlador Cj; somente poderd ser usado se g for mensurdvel. Na

pré-realimentacéo de q q

Cq(s)

P2(s)

2
o PL(s) processo.
yr

u
rocessol
> Cps) “) :

pré-alimentacéo de yr

controle por realimentagao

Cris) |«

Figura 3.2: Diagrama de blocos do sistema de controle com realimentacio e pré-alimentacgao.

mesma figura y, representa a referéncia, u é o controle e ¢ é a perturbacdo. O problema que se
coloca é: achar o controlador (composto pelas agoes de pre-alimentacio e realimentagdo) para con-
seguir que a saida do sistema em regime permanente seja igual a referéncia independentemente do
valor da perturbacio.

Este problema pode ser dividido em duas partes ja que se aplicarmos o principio de superposicao,

teremos:
(a)  limy,eoy(t) =y (t) se ¢=0,y, #0 (PSR)

(b)  limy o y(t) =0 se yr(t)=0,¢g=0 (PRP)

O primeiro destes problemas (a) é chamado de seguimento de referéncias (PSR), e o segundo (b)
de rejeicao de perturbagoes (PRP).

Na realidade os problemas aqui definidos como PSR e PRP podem ser considerados de maneira
mais ampla. Para que o funcionamento de um sistema de contole seja ideal deveriamos colocar
como objetivos que o seguimento da referéncia ou a rejeicdo da perturbagao sejam validos para
todo tempo e nao apenas para o regime permanente. Como se verd neste capitulo, esta solucao é
geralmente nao realizdvel na pratica.

Ja o problema de regime permanente pode ser solucionado para uma grande quantidade de sis-
temas e serd bem discutido neste curso. Do ponto de vista dos sinais o PRP pode considerar sinais
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deterministicos ou estocasticos. Neste curso todos os problemas considerarao sinas deterministicos.
Por outro lado, algumas providéncias devem ser tomadas antes de estudar a solucao para o PRP
olhando para o sistema como um tinico bloco. Em todo projeto de um sistema de controle deve-
mos nos preocupar com a reducao do efeito das perturbacoes. Isto implica em sistemas ”menos”
perturbados para serem controlados, e por tanto em menores esforcos e custos para o sistema de
controle.

Neste capitulo estudaremos, na proxima secao, as diferentes formas de reduzir o efeito das
perturbacoes no sistema. Nas secoes seguintes estudaremos as condigoes de solugao para as dife-
rentes estruturas de controle, discutiremos os procedimentos de sintese do controle e daremos uma
interpretacao fisica & solucao.

3.2 Reducao do Efeito das Perturbacoes

Nesta se¢ao, estudaremos algumas regras praticas que podem diminuir os efeitos das perturbagoes
no sistema. Basicamente, sdo trés e se aplicam em diferentes situagoes.

3.2.1 Reducao das perturbacoes na fonte

Reduzir as perturbacgoes onde elas sdo geradas pode ser a maneira mais eficiénte de melhorar o
desempenho do sistema. Esta técnica esta claramente vinculada & etapa de desenho do processo
a ser controlado. Deve-se considerar os efeitos de algumas caracteristicas do processo que podem
tranformar-se em perturbagoes e tentar diminui-los na hora do projeto. Exemplos destes sao:

e Usar tanques de mistura eficientes para evitar perturbacées pelos erros de composicdo de
substancias

e Reduzir atritos em sistemas mecanicos

e Alocar os sensores em posigoes onde as pertubagoes externas (ruidos, etc) produzem menores
efeitos

e Usar circuitos eletronicos e sensores eletronicos de baixo ruido e respostas rapidas

e Usar periodos de amostragem adequados ao desempenho e caracteristicas dos sistemas.

3.2.2 Redugao por realimentacgao local

Nos casos onde nao seja possivel eliminar ou reduzir a perturbacio por atuacao na fonte, deve-se
usar, sempre que possivel, métodos de realimentacao especificos. Uma, forma de reduzir os efeitos
das perturbacoes bastante eficiente e usar realimentacdo local. Isto implica em realimentar aquele
”setor ” do processo onde atua a perturbacdo e impedir que os efeitos da mesma se propaguem
para outras partes do processo. Para que isto seja possivel, o sinal perturbado deve ser mensurével
e o sinal de controle imediatamente anterior a entrada da perturbacao, deve ser acessivel. Isto é
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P1(s) processo2
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realimentagao local

K |l————r

Figura 3.3: Diagrama de realimentagao local

mostrado no diagrama da figura 3.3. Mostraremos neste capitulo que, se um ganho de valor elevado
¢é usado nesta malha local, entao o efeito da perturbacao na saida do bloco realimentado serd bem
reduzido e o restante do sistema verd uma perturbagdo bem menor que a original. Este tipo de
solugdo pode ser aplicada sem conhecer exatamente o modelo da planta e/ou perturbagido. Basta
que a malha aceite um valor de ganho elevado. Alguns exemplos deste tipo de solugao:

e Reducao das variacoes de pressdao na alimentacdo de valvulas de controle e instrumentos,
usando um regulador de pressao.

e Reducao das variacoes de tensao de alimentacao das fontes de continua, para controle de
temperatura.

3.2.3 Reducao por predicao

Quando os sinais de perturbagao nao podem ser medidos, ainda é possivel aplicar técnicas de pré-
alimentagdo a partir de estimativas do sinal de perturbacao ¢. Assim, s@o calculados algoritmos
de predicdo que reproduzem a perturbagao a partir de sinais mensurdveis. Em geral, ndo interessa
reproduzir exatamente o sinal de perturbacao, mas aquelas carateristicas que influenciam as va-
ridveis mais importantes do processo sob controle. Desta forma os esquemas anteriores podem ser
usados substituindo g por 4.

Posteriormente & aplicacao de algumas destas técnicas deve-se analizar o projeto de um sistema
de controle que resolva o PRP e o PSR. As técnicas de realimentacio e pré-alimentacdo podem ser
utilizadas simultaneamente ou de forma independente, porém, para maior claridade na exposicao
as analisaremos de forma separada.

3.3 Controle por Pré-alimentacao

A técnica de controle conhecida como pré-alimentacdo ou ”Feedforward” é bastante importante e
bastante usada nos sistemas de controle industriais. Ela pode ser usada tanto para resolver o PSR
como para o PRP quando a perturbacao é mensuravel.
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3.3.1 Pré-alimentagao do sinal de referéncia

A solucdo do PSR usando a pré-alimentagio é teoricamente muito simples j& que se Cp é definido

€OImo:
1

CPZE,

o sistema terd uma FT unitaria entre y, e y.

Esta solugdo tem como vantagens:

e a simplicidade

e nao altera a estabilidade do sistema.
Porém, tem também diversos inconveniéntes, que sio:

e a inversa de H; é geralmente nao prépria,
e se H; tiver pélos ou zeros com parte real positiva, entdo o sistema serd internamente instavel,

e se houver diferengas entre o processo real e seu modelo H; (o que normalmente acontece na
prética) o resulatdo nao serd uma FT unitéria,

e se houver perturbacoes o controle nao as percebe.

Para solucionar os os trés primeiros inconvenientes, na pratica o controlador C), calcula-se utilizando
uma aproximagao da inversa de Hi de forma que capture as principais carateristicas de H; e seja
realizdvel. Como foi comentado e como serd analisado enseguida a solucdo do problema pode ser
melhorada se ¢ for mensuravel ou se for usado um controle por realimentagao.

Nas aplicagoes, muitas vezes é suficiente resolver o problema no regime permanente para re-
feréncias constantes. Neste caso o projeto de C, torna-se muito simples pois basta escolher Cj,
como um ganho de valor inverso ao ganho de H;.

3.3.2 Pré-alimentagao do sinal de perturbacgao

Para estudar este problema supGe-se novamente que o processo tem uma estrutura dada por:

Y:H1U+H2Q

e que ¢ é mensuravel ou pode ser calculada uma estimacao §. Assim, pode-se projetar um controle
por pré-alimentacao C, para compensar os efeitos de ¢ na saida y tal que:

U=CQ Y=(CH +H)Q=0 — C;=—H 'Hy
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Este tipo de controlador possue as mesmas vantagens e disvantagens de C),. Observa-se que
a expressdo anterior pode levar a uma fungio de transferéncia imprépria e/ou com pélos (zeros)
no semiplano direito do plano s. Nestes casos Cj; deverd ser calculado de forma aproximada para
evitar o cancelamento de raizes instaveis e que seja uma FT prépria. Isto levara a uma redugao
do efeito da perturbacao e ndo a sua total eliminagdo. Da mesma forma que para C),, em muitas
aplicacoes préticas, é suficiente apenas o projeto de um controlador C; para o regime permanente.
Nestes casos, Cj é calculado como o quociente dos ganhos estéticos de Hy e —H; e permite eliminar
o efeito das perturbagdes constantes no regime permanente. Na pratica, este tipo de realimentagao
é usado para rejeitar efeitos produzidos por variactes de posicao de valvulas de controle, variacGes
de temperatura e variacoes das caracteristicas das primeiras etapas de um processo em cascata.

3.3.3 Exemplo

Como exemplo de aplicacao destes conceitos considera-se o controle de temperatura de um tanque
como o da figura 4.2:

To|

Figura 3.4: Sistema de aquecimento de liquidos.

A poténcia elétrica PE na resisténcia aquece o liquido & temperatura T através do calor () e a
temperatura ambiente T é uma perturbacao para o sistema. O modelo do sistema no dominnio de
Laplace é:

R 1
T(s) = 1+ sRCQ(S) + 1+ sRC’TO(S)
Os objetivos de controle sao obter em MF um sistema trés vezes mais rapido que em MA, que
rejeite perturbagoes de T do tipo degrau no regime permanente e que a resposta transitoria de MF
seja nao oscilatéria (supor que R =5KW/C e RC = 100 segundos).

(3.1)

Calcularemos primeiro o controle C, supondo que g = 0. Dado que H; = H—s% o controlador
C) ideal seria:

1+ sRC
Cpls) = T2

que é uma FT imprépria e ndo realizdvel. Uma forma de torna-la realizdvel é usando um pdlo
adicional, suficientemente rapido como para atingir as especificagoes:

1+ sRC
Gl = R o
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com 7 = RC/3. Assim, o sistema em MF terd uma resposta de primeira ordem trés vezes mais
rapida que a original. Observa-se que este resultado é apenas tedrico dado que o cancelamento da
dindmica do processo ndo é perfeita.

Para calcular o controle C, observa-se que Hy = H—s% pelo que o controlador C; resulta:
-1

R

que é apenas um ganho e pode ser implementado na pratica sem problemas.

Cy(s) =

3.4 Controle por Realimentacao

Para estudar a solucdao do PSR e o PRP com um controlador por realimentagao utilizaremos, sem
perda de generalidade, o diagrama da figura 3.5 onde coloca-se em evidéncia o sinal de erro de
seguimento entre a referéncia e a saida e(t) e o controlador é C(s).

P2(s)

yr u processo2
C(s) [—» Pl yl

controle cascata processol

Figura 3.5: Controle por realimentagao na configuragao cascata.

Comecaremos por analisar as condicoes de solucdo. Para que o sistema em MF atinja o regime
permanente, é necessirio que o controlador C' garanta a estabilidade.

Observando ainda que:

Y PP
Y, ((z)) oo = HCC% = F.T. referéncia-saida com ¢ =10
Y(s) P, ]
= ———— = F.T. perturb -said =0
Q(S) yr=0 1+CP P perturbacao-salda com Y,

a estabilidade em ambas condigoes é garantida se:

Zeros[1 + C(s)Py(s)Py(s)] € C~ = {s € C/Re(s) < 0}
Por outro lado, para que os PSR e PRP tenham solugao:
limy o0 yr(t) — y(t) = limiy0e(t) =0 se ¢=0
limy o y(t) =0 se y=0
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E(s)

No plano s, calculamos )
[ q=

, due resulta:

1 1
=— = F =— Y,
1+ CP.P, (=0 = 77 CP,P, r(s)

Logo, para que e(t) — 0 qdo. ¢ — oo, o denominador de E(s)|,_, ndo pode possuir raizes no
semiplano direito. Considerando que: P, = N1/D1, P, = N3/Do, C = N./D., Y, = N,/D,, onde
N; e D; sao polinémios coprimos, tem-se:

1 N, D.D1DyN,
B L Ny c T 3.2
(3)|q:o 1+ gcglgz D (DCDlDz + NcN1Ns)D, )
J4 para o PRP, se Q(s) = Ng/Dg , tem-se:
v o) _ No/Dy Ng DcD1NyNq (3.3)
U0 14 e Do (DeD1Dy + NeN1N2) D

Logo, como as raizes do denominador das expressoes 3.2 e 3.3 estao compostas pelos termos:
(DcD1Dy + N.N1N3), Dg e D,, conclue-se:

e Zeros[(D.D1Dy + N.N1N3)] € C~ (ou € Cy) que implica na condigido de estabilidade em
MF: Zeros[1 + CPP,] € C~.

e Se Zeros|D,| € C~(ou € Cy) e Zeros|Dg] € C~, entao ambos os problemas estao resolvidos
se se garante a estabilidade. Isto prova matematicamente porque somente faz sentido estudar
0 PS e o PRP para sinais nao convergentes.

e Se Zeros[D,] € C*, o numerador da expressio 3.2 deverd cancelar estes modos. De igual
forma, se Zeros[Dg| € Ct, o numerador de 3.3 deverd cancelar Dg.

NOTA: C™* é o semiplano direito incluindo o eixo imagindrio. Veremos como conseguir a terceira
condicao analisando as diferentes possibilidades para cada caso.

Na expressao 3.2: Se o produto DDy cancela os modos de D,, entdao o controlador é necessario
apenas para estabilizar. J4 no caso mais geral, D, devera ser escolhido para cancelar D,.

Na expressao 3.3: Se Na cancela Dg, entao a perturbacao nao apareceria na saida do sistema em
MA, pois P,Q(s) ndo teria modos instaveis. Descontada esta possibilidade, conclue-se, como em
3.2, que D, deverd ser escolhido para que o produto DD, cancele Dg.

Desta forma estabelecemos aqui uma relagdo direta entre o controlador em cascata e o tipo de
referéncia ou perturbagao. Isto é, os modos destes sinais devem fazer parte do conjunto de pdlos
do compensador. Este resultado tem uma interpretacio fisica bem interesante e é conhecido como
o principio do modelo interno.
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3.4.1 Interpretacao Fisica do PSR e do PRP

Analisando o diagrama de blocos da figura 3.5 observa-se que, para manter y(t);0 = 0, com
qg#0ey, =0, 0 sinal e(t);—0 = 0, e supondo P, estivel, ug = y; + q deverd ser nulo em regime
permanente (uz; o, = 0). Para isto, y1 deverd cancelar o efeito da perturbagio:

Yltso00o = —Qt—oo

Com esta condigdo, dado que a entrada de C é e = 0 para t — oo , somente se C'P; tiver os modos
instaveis de ¢, a saida de P; poderd cancelar a perturbagao no regime permanente. Por exemplo,
se ¢ for um degrau, entao para se gerar um sinal constante em regime permanente em ¥, com uma
entrada e = 0 em regime permanente, é necessirio colocar um integrador em CP;.

Vejamos agora o caso de ¢ = 0 e y, # 0. Neste caso, pretende-se zerar e(t);oo . Supde-se
novamente que y,(t) é um degrau. Logo, para que a saida y(t) seja constante em regime permanente
(supondo Py P, estavel), sé6 podemos ter uma entrada u(t) constante em regime permanente. Cabe
perguntarse novamente como fazer para manter o erro e; ,oo = 0, s u1;,o, = cte 7 A resposta é
a mesma que no caso anterior: colocando um integrador em C(s). Desta forma, com o integrador
em C(s), somente teremos uma saida u; = cte em regime permanente, se a entrada e(t);— o0 = 0.
Com isto, o erro é zerado em regime permanente. E claro que podemos analisar toda a malha
direta junta, isto é, para termos y;,0o = cte € e(t)i— 00 = 0, devemos ter um integrador na funcao
CP,P,. Para qualquer outro tipo de sinal, o resultado é o mesmo, isto é, o controlador deve ser
capaz de criar um sinal do mesmo tipo que a referéncia ou perturbacdo a partir de uma entrada
que se anula no regime permanente. A partir dos resultados obtidos define-se o procedimento de
sintese do controlador.

3.4.2 Sintese do Controlador

Para a sintese de C = N./D,, procede-se da seguinte forma:
e Determinam-se o conjunto de modos da referéncia e da perturbagdo, isto é, calcula-se Zeros[Dg]
e Zeros|Dq] para todas as referéncias e perturbacoes possiveis.
e Projeta-se D, = D, D., de forma tal que D, cumpra:

Zeros [D1DyD,,| D Zeros [Dg]
Zeros [D1D.,] D Zeros [Dg)]

e Projeta-se D,, e N, para garantir a estabilidade em MF.

Se se deseja estabelecer alguma dindmica de MF no sistema, os polindémios D, e N, serao escolhidos
para posicionar os pdlos de MF em alguma regido particular do plano C. Isto serd discutido com
detalhes nos capitulos seguintes.

33



Casos Particulares

Trés casos particulares merecem uma andlise detalhada devido a sua importincia pratica: quando
a referéncia e/ou perturbacio sdo do tipo degrau, rampa ou senoidal. Em todos os casos supoe-se
que o sistema nao possui pélos nos modos da perturbacao nem nos da referéncia.

e Sinais degrau de amplitude qualquer. Neste caso tem-se:

Dr=Dg=s Ng=k,Ng=k.

O controlador que soluciona o problema é do tipo:

1
C(s) = =C'(s) com C'(s) escolhido para estabilizar.
s

e Sinais rampa de inclinacdo qualquer. Neste caso tem-se:
Dr=Dg=3s*  Ng=ki,Ng=ks.
O controlador que soluciona o problema é do tipo:

1
C(s) = 8—20'(3) com C'(s) escolhido para estabilizar.

Observa-se que este controlador também soluciona o problema para sinais do tipo degrau.
Em geral, quando temos dois sinais (y, ou ¢), com modos diferentes, escolhem-se para o
controlador um polinémio denominador que contenha todos estes modos.

e Sinais seno de amplitude qualquer e frequéncia conhecida. Neste caso tem-se:
Dr=Dg=s"+w?  Ng=ky,Ng=k.
O controlador que soluciona o problema é do tipo:

1

T 24 w2 C'(s) com C'(s) escolhido para estabilizar.

C(s)
Nota-se que a solucdo deste problema depende do conhecimento da frequéncia do seno que
deseja-se seguir ou rejeitar.

3.4.3 Analise do problema de erro limitado em amplitude

Da andlise realizada até aqui, deduz-se que é possivel calcular um compensador C(s) para que o
sistema tenha uma saida y(¢) que acompanhe a entrada y,(t) em regime permanente. Como vimos,
a solugao deste problema impoe algumas restricoes para o controlador. Suponhamos entao que por
razoes praticas de implementacao ou por especificagoes do usudrio nao é necessirio obter em MF
que:

limy 00 y(t) = limy o0 yr(t)  para q(t) e y,(t) de uma dada classe.

mas apenas que:
| imy o0 y(2) — limy 00 47 (2) |=| €0 |< €0 € R dado .
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Este valor de ex

exc = lim e(t
*° t—00 ()
pode ser relacionado com o sinal de referéncia ou com o de perturbacdo. No primeiro caso é
conhecido como erro de regime permanente do sistema e calcula-se como uma fragao do valor do

permanente de 7,.. No segundo caso é conhecido como fator de rejei¢ao e calcula-se como uma
fracao do valor do permanente de q.

Aplicando o principio de superposicao estes valores podem ser calculados no dominio de Laplace

utilizando as trnaformadas dadas por:

D,D,D,N.
(D.Dy1Dy + N.N1N3)D,

B(8) gm0 = (3.4)
D.DyN,No

Y N =
()y,=0 (D.D1 D5 + N.NyN3) Dg

(3.5)

Supondo que os limites para tempo infinito de e e y nao sdo nulos mas limitados superiormente
concluimos que os denominadores de E(s) e de Y(s) devem ter raizes no eixo imagindrio com
multiplicidade 1. Isto limita o tipo de entrada a ser analizada. Analisaremos entdo como definir
um controlador que permita manter o erro limitado em amplitude para referéncias ou perturbacoes
do tipo degrau e seno. Veremos também como o resultado de erro constante pode ser generalizado
para sinais rampa, pardbola, etc. Para normalizar os resultados os sinais sdo considerados com
amplitude 1.

Sinais Degrau

Para o caso particular de entradas degrau o erro tem limite constante e pode ser aplicado o teorema
do valor final:

Yi(s) =1/s e Q(s) =1/s

. ) D.D1DyN,s
= lims E =1 S '
CREF = 1M'S (3)|q:0 Pty (D.D1Dy + N.N1N3)D, (30
. _ DeD; N2 Ngs
— _limsY = lim — '
€PERT Jm s (3)|yr=0 Py (DeD1Dy + N.N1N2)Dg G0

Considerando que D.D1D> nao contém os modos de D, nem D.D1 os de D¢ o termo s do numerador
cancela a raiz na origem de Dg ou D,. Desta forma existem os ganhos estéticos de C(s), Pi(s) e
Py(s) e os erros sao calculados como segue:

1

EREF = TIC(0)P(055(0)
L+CO)F1 (0)F2(0) sabendo que 3 C(0), P1(0) e P»(0) e que o
Py(0) sistema em MF é estavel.
CPERT = T3C(0)P(0)P(0)

Por outro lado, se admitimos que D1 Dy D, ou D1 D, tenham m raizes em s = 0, (sistema tipo m),
o erro serd constante para uma perturbagao ou referéncia do tipo 1/ s,
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Esta andlise justifica o estudo de erros estaticos para sinais rampa e parabola em sistemas que
verificam a condi¢do anterior. Considerando:

C(s)Pi(s) = =G(s)
C(s)Pi(s)Pa(s) = 5w H(s)

G(s) e H(s) sem pélo na origem, temos:

Sinais Rampa

Considerando Y;(s) = 1/s2, Q(s)=1/s>’em =1

€REF = H(0)
3 G(0),H(0), P,(0) e o sistema em MF é estavel.
€EPERT = 12;2(((?))

Sinais Parabola

Considerando Y, (s) = 1/s3  Q(s)=1/s> em =2

€REF = H©)
3 G(0), H (o) e P»(0) e o sistema em MF é estédvel.
€PERT — 12?(((?))

Nota:
Ky = C(0)P1(0)P2(0)
Os valores¢ K, = H(0) se m =1
K,=H(0) sem =2

sao chamados geralmente de ganhos de posicao, velocidade e aceleracao pelas suas relagcdes com um
sistema, mecanico de controle. Muitas vezes, para especificar condicoes estiticas de funcionamento
nas aplicacoes préticas, sao utilizadas os parametros K, K,, K, ao invés dos erros correspondentes.

Sinais Senoidais

Para o caso de entrada senoidal e com estabilidade em MF teremos no regime permanente uma
saida senoidal de igual frequéncia e com amplitude e fase dadas pela funcao resposta em frequéncia
do sistema. Seja uma perturbagio ¢(t) = sen(wt). A saida em regime permanente serd y(t) =|

H,(w) | sen(wt + ¢p), onde ¢, é a fase de Hy(w) e Hy = 1—|—C]'J].!2’1P2'

Assim para manter | y(t) |< ¢y no regime permanente é necessario que | Hy(w) |< €p.
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J4 para o caso de uma entrada de referéncia senoidal teremos em regime permanente um erro
e(t) =| Hy(w) | sen(wt + ¢,), onde ¢, é a fase de H,(w) e H, = ﬁ. Entdo para conseguir
manter o erro em regime permanente menor que €y basta fazer | H, (w) |< €.

Conclue-se entao que para ambos casos a solu¢do do problema se consegue impondo uma condicao
de moédulo no compensador para uma determinada frequéncia de trabalho.

3.5 Exemplo

Seja o controle de velocidade de um motor de corrente continua representado pela equacgao:

KK, R+ Ls
— v T,
O = HIB It i EE, O T GBIt B T EEK, )

onde V = tensao de alimentacao = sinal de entrada u
w = velocidade = sinal de saida y

T, = torque de carga = sinal de perturbacao ¢

Os blocos P; e P, calculam-se como:

K, R+ Ls
= PQ(S) =
R+ Ls (Js+ B)(Ls+ R) + K, K,

Pl(s)

Supoe-se que o torque de carga T, é do tipo degrau e que deseja-se em malha fechada que a
velocidade acompanhe rampas no regime permanente e rejeite degraus de 7.

Como P; e P, nio possuem nem pélos nem zeros em s = 0, o controlador solugio serd: C(s) =

C—;(gs—), pois Dg = s, Dr = s*. Para estabilizar o sistema, C’(s) deve verificar:

K,
(Js+ B)(Ls+ R) + K K,

Zeros [1 + %C'(s) ] eC
s

Zeros [32(Js + B)(Ls + R) + s’ K K, + KaC'(s)] eC™

Isto pode ser conseguido colocando dois zeros no controlador para fazer com que os pélos de MF
fiquem no semi plano esquerdo. Veremos nos capitulos seguinte como projetar C’(s) para conseguir
além da estabilidade, um determinado conjunto de especificagoes transitorias.

Suponhamos agora que nao é possivel usar um controlador integrador na malha de controle de
velocidade e que aplica-se um degrau de referéncia e outro de perturbagao. Usa-se entao um controle
proporcional k.. Interessa calcular o valor de k. para garantir um erpgpr < 0.01 e epprr < 0.01.
Como o sistema em MF é de 22 ordem com pélos estaveis, calcula-se:

= 1 = 1 1
€REF T+k:P1(0)P2(0) 1+k”%m < 0.0
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R
P2(0) m
€PERT = - 2 i <001
14k P1(0)P2(0) Itke 3 BRY Ko Km

BRts— > 99 ke > 99(Km + 2E)
BRR e < 001 ke > 1004 — (B2 4 Ko,)

Escolhe-se k. como sendo o maior dentre os dois acima, calculados.

3.6 Conclussoes

Neste capitulo foram estudados os problemas de funcionamento em regime permanente mais en-
contrados na pratica. Os compensadores por pré-alimentacdo podem contribuir para melhorar o
comportamento do sistema mas sado muito dependentes do conhecimento do modelo do processo.
Por outro lado os controladores por realimentagao permitem manter as condi¢tes de regime perma-
nente mesmo que o modelo do processo nao seja bem conhecido, mas dependem do conhecimento
do tipo de sinal a ser seguido ou rejeitado. Os resultados deste estudo serdo a base de contrucgio
dos controladores que discutiremos nos capitulos seguintes.
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Capitulo 4

Projeto de Controladores pelo Lugar
das Raizes

Este método de projeto, que pode ser aplicado tanto no caso continuo como no discreto, se baseia
no conhecimento da posi¢ao dos pdlos e zeros do sistema no plano complexo. Por este motivo ele
é um método muito 1itil quando se conhece com boa aproximacdo o lugar (ou ao menos a regiao)
dos pélos e zeros de MA do processo a estudar (Regido Ry,q)-

Por outro lado, conhecendo uma dada especificagao dindmica e estitica determina-se a regido
do plano complexo onde deverao ser alocados os pélos e zeros do sistema em MF (Regido Ry, ).

A partir do conhecimento destas duas regides o problema que se coloca é como calcular o(s)
compensador(es) para conseguir levar as singularidades do sistema de Ry, para Ry;. O método
pode ser usado tanto para resolver o PSR ou o PRP simplesmente definindo adequadamente os
sinais de entrada e saida do diagrama de blocos.

4.1 Sintese do Controlador

Consideraremos uma estrutura de controle com um compensador C(s) em cascata com a planta
P(s). Para a sintese do controlador consideramos:

Ne(s)
D.(s)

C(s) = K,
onde N, D., N, e D, sao polindmios monicos.

Supoe-se ainda um conjunto de especificagoes:

a. { polos de MF } C Ry, C C~ e zeros de MF nao dominantes.

b. Referéncia y,(t) e pertubagio ¢(t) associadas aos modos raizes do polinémio Dg,. Ou seja,
D, = D,D..
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c. caso se aceitem erros estaticos nao nulos K. deverd verificar K. > K., dado.

O projeto se resume entdo a calcular D, N, e K. para obter as condi¢des (a) e (c). Dado que a
FTMF do sistema tem equagao caracteristica:

N,
1+ KepeKppt

N,
1+ K Ky e 57— 32
+ K. P D!, Dyr Dy

procede-se da seguinte forma:

Supoe-se N, = 1, D. =1 e traga-se o LR do sistema para ganho K, varidvel. Se existir algum
valor de K. > K., para o qual todos os pélos de MF pertencem a regiao R,,; o problema estara
resolvido com um controlador:

K.

C(s) = Dur

Em caso contrario, o problema pode ser analisado da seguinte maneira:

e ajusta-se o valor de K. < K., para que o sistema tenha, se possivel, seus pdlos dentro de
R,,; e projeta-se o resto do controlador para aumentar o ganho em regime permanente sem
alterar o comportamento transitério (este tipo de projeto é conhecido como atraso de fase
Car(s) ou compensador de regime permanente);

e ajusta-se o valor de K. = K., mesmo que o sistema tenha seus pélos fora de R,,; e logo
ajusta-se o restante do controlador para levar os pélos para dentro de R,,; mas sem modificar
o comportamento em regime permanente (este tipo de projeto é conhecido como avango de
fase C 4y (s) ou compensador de regime transitério);

e ajusta-se o valor de K, < K., mesmo que o sistema tenha seus pélos fora de R,,; e aplicam-se
as duas estratégias anteriores em dois passos consecutivos (este tipo de projeto é conhecido
como avango-atraso C44(s)); -

4.1.1 Projeto do controlador de regime transitério

O projeto do controlador de regime transitério pretende deslocar a posi¢do dos pdélos do sistema
para dentro de R,,s. Para isso procede-se da seguinte forma:

Passo 1: Escolhe-se um ponto (par de pontos conjugados) de R,,s onde se deseja que esteja(m)
alocado(s) o(s) pélo(s) de MF dominante(s). Calcula-se entao para esse ponto (pg) a fase do
sistema mais o compensador de regime permanente:

1 N,
(p _
DqTDP

Como para que p = pg seja polo de MF deve valer:

P=Po
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N, 1 N,
1+ K.K,— —p> =0
( D¢ Dgr Dy pP=p0
a condicao de fase coloca:
N, 1 N,
(K Kp)| _ +<p(—) +<p< —) = 2K+ 1)~w
cBp)lp=pqy D.)lp—p, D, D, -

0 que resulta:

Assim para K,K. >0

=Q2K+1)m—¢py KeZ (4.1)

e para KK, < 0:

@ (%) =2Kn—¢y KeZ (4.2)
¢’ 'p=po

As equagdes 4.1 e 4.2 permitem determinar a fase do compensador de regime transitério N./D. em

s = pg. Com este dado pode-se saber a quantidade de pélos e zeros que devem ser considerados

e onde devem ser alocados. Esta andlise também pode revelar um erro de especificagao ou a

impossibilidade de resolucao do problema, pela estrutura proposta. Nestes casos a especificacdo ou

a estrutura devera ser modificada para gerar um problema com solugao.

Passo 2: Escolhe-se uma configuracio (dentre as possiveis) para os pélos e zeros de N./D.. Traca-se
o LR para variagoes de K. e observa-se se os p6los escolhidos dentro da regiao sao dominantes (caso
existam alguns fora dela). Neste caso escolhe-se um K, > K., e passa-se ao Passo 3. Se os pélos
nao forem dominantes deve-se reprojetar o N./D!, voltando ao Passo 1.

Passo 3: Simula-se o sistema em MF para o controlador achado. Se as especificacoes sao verificadas
o projeto estd concluido. Se nado, pode-se partir para um ajuste fino do ganho e ou para uma
realocagao dos pdlos e zeros do controlador.

4.1.2 Projeto do controlador de regime permanente

O projeto do controlador de regime permanente pretende aumentar o ganho em baixas frequéncias
sem deslocar apreciavelmente a posi¢do dos pélos dominantes do sistema (que ja foram adequada-
mente alocados dentro de Ry,f). Para isso procede-se da seguinte forma.

Define-se o ponto p, do plano s da alocacdo de pélos dominantes em MF e supoe-se ainda que o
ganho do sistema deve ser aumentado de d K para cumprir as especificagoes de regime permanente.
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Assim, um compensador que introduza fase quase nula em p, e permita aumentar o ganho nas
baixas frequéncias em 6K é a solugdo para o problema. Isto pode ser conseguido usando um par
pélo-zero tal que |p| < |z| << |po|, como se mostra na figura 4.1:

EIXOIMAG

EIXO REAL

154

ZERO POLD

Figura 4.1: LR do compensador Car(s)

Da Figura 4.1, obtém-se:
Pp = Pz = PCar (po) =0

Po+ 2
Po+p

~ 1 = o valor de k(p,) permanece constante

Assim, o ganho estitico do sistema em M.A. é incrementado no valor z/p que deve ser escolhido
para z/p < §K como desejado. A regra prética para o cilculo é escolher |p| = |z|/dK e escolher |z|
no minimo dez vezes menor que |p,|.

Deve ser notado que: (i) a escolha da posicdo de p e z deve ser adequada para ndo tornar a
resposta dominada por p, isto é, muito lenta. Isto pode ser analisado considerando o efeito do par
pélo-zero introduzido no sistema e que nao deve alterar a dominincia de p6los (devemos lembrar
que que os calculos que relacionam a resposta transitério & posicdo dos pdélos de MF sao baseados
em sistemas de 22 ordem puros e nao consideram a posi¢ao dos zeros). (ii) Deve-se observar aqui
que um controlador integrador, tipo PI por exemplo, pode ser analisado como compensador de
atraso de fase com o pélo posicionado na origem.

4.2 Aplicagoes a Controle de Processos

4.2.1 Exemplo 1

Considera-se o controle de temperatura de um tanque como o da figura 4.2. A poténcia elétrica
PE na resisténcia aquece o liquido & temperatura T através do calor () e a temperatura ambiente
Ty é uma, perturbacao para o sistema. O modelo do sistema no dominnio de Laplace é:
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To

Figura 4.2: Sistema de aquecimento de liquidos.

R 1
T(s) = 1+ sRCQ(S) + 1+ SRCTO(S)

Os objetivos de controle sdo obter em MF um sistema trés vezes mais rdpido que em MA (tanto para
as repostas & y, como a ¢), que rejeite perturbagoes de Ty do tipo degrau no regime permanente
e que a resposta transitéria de MF seja ndo oscilatéria (supor que R = 5KW/C e RC = 120
segundos).

(4.3)

Projeto: Como deseja-se rejeitar sinais de tipo degrau e supde-se que g é um sinal ndo mensurével,
usaremos um controle por realimentacao com Dy, = s.

=D s

A especificagao de resposta nao oscilatéria e 3 vezes mais rapida que a de MA exige alocar os pélos
do sistema no eixo real e a esquerda do ponto:

o] = —— = 5 —0.025
g = ——= — = .
O T 120

Passo 1: O LR para K, variando e C(s) = K./s mostra-se na figura 4.3. O LR mostra que os p6los
dominantes estao fora da regiao desejada para todos os valores de K.

Passo 2: Escolheremos o ponto S, = (—0.025; 0) como ponto critico da regidao R,,s. Resulta claro
que para que o eixo real a esquerda de S, seja LR e os polos nesta regiao sejam dominantes devemos
alocar um zero real entre o pélo do processo e o ponto S,. Qualquer zero que verifique esta condigao
leva ao LR a passar por (—0.025; 0) para algum valor de K, > 0.

Passo 3: O LR para K, variando e C(s) = K.*t% mostra-se na figura 4.4 para z = 0.05. O LR
mostra que os polos dominantes estdo dentro da regido desejada para todos os valores de K. > 4.4.
Também observa-se que o sistema tem um zero alocado a direita dos pdlos que produz uma resposta
com pico (mas sem oscilagoes). Este efeito nao pode ser evitado com o controle proposto mas pode
ser minimizado aumentando o ganho para que o pélo mais lento do sistema em MF cancele o efeito
do zero. O inconveniente deste altimo ajuste é que a agao de controle é muito elevada nos instantes
iniciais. A figura 4.5 mostra a resposta do sistema para um degrau unitario de y, e um degrau
unitario de ¢ em ¢ = 100. Uma solucao mais vidvel é usar um filtro de referéncia que atenua o
efeito do zero. Utilizando un filtro F,(s) = 113 que tem um pélo cancelando o zero do controle

14-20s
C(s) pode-se obter uma resposta adequada como mostra a figura 4.6.
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Figura 4.3: LR do sistema com controle integral.
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4.4: LR do sistema com controle C(s).
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Figura 4.5: Resultados da simulagdo com controlador de diferentes ganhos.
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4.2.2 Exemplo 2

Consideramos o diagrama de blocos de uma turbina com controlador de velocidade de uma area
de geracao de energia elétrica como se mostra na figura 4.7.

m_

carga
q
120
1 1 »
> < v ]
0.08s+1 0.3s+1 Sum velocidade
atuador turbina gerador

numcC1(s)
denC1(s)

ganho

regulador de velocidade

Figura 4.7: Sistema regulacao de velocidade de uma 4rea.

onde:

e U(s) é o sinal de controle e permite variar a poténcia mecéanica na turbina
e (Q(s) é a variagao de carga da drea

e Y (s) é a variacao de velocidade ou frequéncia

Interessa projetar um regulador para que: (i) a frequéncia seja, no regime permanente, imune as
variagoes de carga g do tipo degrau, e (ii) o transitério de y(t) seja caracterizado por t5y menor
que 3 segundos e sobrepasso < 20%.

As constantes de tempo do sistema de poténcia, turbina e atuador sdo: 7, = 20s, 77 = 0.3s e
7, = 80ms. O ganho do sistema de poténcia é K, = 120Hz/MW e a regulacdo é R = 2.4Hz/MW .

Os pdlos do sistema sdo:
pp = —0.05, py=-333, py=—12.5

e P(s) e Py(s) na forma ménica sio:

41.666
Pi(s) = (s+3.33)(s+12.5)
PQ(S) = s+g.05

Projeto: Como deseja-se rejeitar sinais de tipo degrau e ¢ é um sinal ndo mensuravel, usaremos um
controle por realimentacao com Dy = s.

N.(s) K,
C Lt
)= D) s
Para determinar a regiao R, tem-se:
3
oo = o =1
5%



Im(s)
Re(s)

Passo 1: O LR para K, variando e C(s) = K./s mostra-se na figura 4.8. O LR mostra que os p6los

para pico de 20% — & =0.45 — < 1.9845 — o =63°

—-0.05

Imag Axis
o
T
Il

_125 -3.33

1 1 1 1 1 1 1
-12 -10 -8 -6 -4 -2 0
Real Axis

Figura 4.8: LR do sistema com controle integral.

dominantes estao fora da regido desejada para todos os valores de K.

Passo 2: Escolheremos o ponto S, = (—1; 1,98) como ponto critico da regido R,,s. Calcularemos

Po:

1 1 1
1 = —(180° — 63°) — [1800 — arctan 981 _ arctan 98 , 98 ~ —282°

! an
0,95 2,33 11,5

N, _
1 (ﬁ) = (2k + 1)m 4 282° =" —180° + 282° = 102°
c/ §=S8,

Portanto, alocando um zero a direita de —1 é possi'vel contribuir com uma fase maior que 1 = 102°.
O valor de z,, obte-se de:

1,98 1,98
180° — 102° = arctan ————— — —1 — 2, = —— = 0,42 = 2,, = —0,57
pen (—1—2m) #m = fan 78 ’ #m ’
Escolhendo por exemplo z = —0.57 o compensador resulta:
0.57
C(s) = KCM

e o ganho K. deverd ser ajustado para garantir as especificacoes. O LR para K. variando e
C(s) = Kc# mostra-se na figura 4.9. O LR mostra que hé trés pélos dominantes, dois dos
quais estao dentro da regido desejada para o valor de K. = 0.34 e um terceiro em —0.76.

Para estudar corretamente a influéncia dos outros pélos e zeros deve calcular-se a FTMF de ¢
para y:
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Figura 4.9: LR do sistema com controle C(s).

Ky
1+s71p

Y
Pa) K
Q 1+ (o) (Tsr) (i s7a) (*F*) Ke

ou equivalentemente:

6s(s + 3.33)(s + 12.5)

D (s)
onde Dy (s) tem os pélos desejados e trés pdlos extras. Como esperado, o zero em s = () garante
um ganho estatico nulo para rejeitar ¢ do tipo degrau. Os zeros restantes sdo nao dominantes e
afetam pouco a resposta do sistema. A resposta transitéria estard afetada apenas pelo terceiro pélo
localizado em —0.76, que cria uma tendéncia mais lenta para o valor de regime permanente.

H(s) =

Como mostra-se na figura 4.10 a resposta do sistema esta dentro do especficado.

Discussao da solugao

Solucao aproximada Para realizar uma andlise analitica simplificada do problema poderia-se con-
siderar a dominéncia do pélo do sistema de poténcia frente aos do regulador e turbina. Assim, a
fungéio de transferéncia Y (s)/Q(s) é simples de calcular e como resulta de 22 ordem, os pardmetros
do controlador podem ser calculados para garantir a resposta desejada.

Kp

Z . 1+s7p o Kps
Q 1+ 1£pr (2+2) K, (1+s7p)s + KpK.(s + 2)
Impondo pélos em s = —1 + 25 e s = —1 — 25 encontam-se diretamente os valores de K. e z para

atender a especificagao:

6K, + 0.05 = 2, 6K.2m =5

49



35

desvio méaximo=3.2 PU

N
T

=
&l
T

desvio de frequéncia

desvio aos 3 segundos

tempo

Figura 4.10: LR do sistema com controle integral.

obtendo-se:
K.=10.32 Zm = 2.60

Com este novo controle a curva de resposta é melhor que a obtida anteriormente se simulamos o
modelo aproximado (ver curva tracejada na figura 4.11). Porém quando simulamos com o sistema
completo a saida é divergente (ver curva de pontos na figura 4.11). Para comparar com o resultado
obtido anteriormente, na mesma figura aparece em linha cheia a resposta do controle calculado
com o modelo completo. Isto mostra que deve-se tomar cuidado quando calculam-se controladores

4+ resposta original resposta com modelo completo 7y

©
Q
& I
1 | 7
I
&=
© I
©
2 0 I
>
7] !
[}
© I
-1r resposta com \ ! \ I \ I b
modelo ideal \ / \ I \ [
\ I / \ I
\
oL 4
\ / \ I \ I
\ / \ ! \ i
\
3l / V! \ I i
N \ /
oy
-4 L L L L I I ~ I
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

tempo
Figura 4.11: Resultados da simulacao dos dois controladores.

com especificagoes muito exigentes e modelos simplificados do processo (observar que a resposta
em MF é mais de 20 vezes mais rdpida que a de MA). Em geral, controladores que melhoram muito

a performance do sistema sdo por contrapartida pouco robustos.
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Solugao por Cancelamento. Uma estratégia de ajuste muito comuim na pratica consiste em usar
um controlador por cancelamento pélo-zero. Se o zero de C(s) for escolhido igual ao pélo do sistema
de poténcia —1/7, é possivel simplificar o célculo de C(s). Desta forma seria possivel escolher pélos
de MF dominantes que geram uma, resposta rapida e pouco oscilatéria. Porém esta solugao nao é
aconselhada na prética, pois o pélo do sistema de poténcia —1/7, ndo desaparece da FTMF entre
Q@ e Y e a resposta serd tao lenta como a de MA. Isto vale tanto para o caso completo como para
o simplificado. No caso simplificado tem-se:

6 s

Y =
/e 54+ 0.05 s+ 6K,

Uma regra geral que pode ser seguida nos controladores por cancelamento es: nunca deve ser
cancelado o pélo lento do processo se este encontra-se no caminho entre a perturbacio e a saida ou
se deseja-se uma resposta mais rapida que a de MA.

Solucao Robusta Para analisar esta situacdo supoe-se que os valores das constantes de tempo do
sistema 7,,7T € T, nao sao constantes mas variam numa regiao do eixo real. Considerando uma
variacao de 20% nos pdlos, temos:

py € [~15,10]; p; = [-4,—2.66]; p, = [—0.06,—0.04]

Com isto a posicao do zero do controlador restringe-se a algumas regioes do eixo real. Para aplicar
isto deve-se observar que se o zero for alocada em algumas das regioes de variacdo dos pdlos de
MA, entdo a posi¢do dos pélos dominantes do sistema podera cair fora da regido desejada.

Para realizar o projeto considerando as variagées dos pélos no calculo inicial segue-se o seguinte
procedimento:

Passol: Verifica-se a posicao dos poélos que geram a pior condi¢do de fase para o controlador.

Passo2: Projeta-se o controlador para o caso achado no Passo 1 achando-se uma faixa de ganho
K. possivel.

Passo3: Verifica-se qual é a faixa de ganho que resolve o problema com o zero achado e nas outras
posicoes do podlo.

Passo4: Escolhe-se um valor de ganho na faixa de intersecao e simula-se o resultado.

7

Nota: Esta metodologia é vélida para outros tipos de controladores e ndao somente para este
exemplo. De modo geral, basta aplicar o método inicial de projeto considerando as diferentes
posicoes dos polos de MA.

4.3 Conclusoes

Foi apresentado método sistemdatico para o projeto de controladores utilizando diagramas pélo-zero
e informagoes de resposta transitéria e permanente. Uma, caracteristica interessante da metodo-
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logia de projeto pelo o LR, é que ela permite uma visualizagao simultinea das caracteristicas do
processo, controle e possibilidade de solucao.

Se por exemplo no exemplo da turbina tivéssemos escolhido um tempo de resposta bem mais
rapido, digamos de 0,3 segundos, entdo a fase necessiria para incluir no compensador seria muito
grande e exigiria um compensador de alta ordem (varios zeros para garantir a contribuicao de fase).
Além disto seria mais dificil assegurar, ao menos de forma simples, que os p6los alocados no ponto
sp fossem dominantes. Isto coloca claramente que o sistema ndo aceita uma especificacdo deste
tipo, isto é, ela é exigente demais para as suas caracteristicas.
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Capitulo 5

Projeto de Controladores no Dominio
da Frequéncia

Da mesma forma que no método de LR, para o projeto de um sistema de controle usando ferramen-
tas frequenciais supoe-se que se conhece o modelo matematico do sistema ou pelo menos um grafico
de resposta em frequéncia do mesmo e que foi definido um conjunto de especificagoes de regime
permanente e transitério para o funcionamento em MF do sistema. Para o estudo dos métodos de
projeto no dominio da freqiiéncia o capitulo estd organizado da seguinte maneira. Na se¢ao seguinte
sdo discutidos os tipos de especificacdo mais comuns nas aplicagoes e sdo estabelecidas as relagoes
com a resposta em freqiiéncia do sistema. Em seguida sao analizados os métodos de projeto e na
ultima secdo sao apresentados exemplos de aplicacao.

5.1 Relacao entre as especificacoes e a resposta em frequiéncia do
sistema

Para projetar um sistema de controle usando a informacao da resposta em freqiiéncia do sistema é
necessario encontrar relagoes entre as caracteristicas dindmicas da resposta no tempo e parametros
como MG, M¢ e a freqiiéncia de corte. As especificagoes de regime permanente nao serao discui-
tidas nesta secao pois a solucao é igual a ja discutida.

O estudo deste capitulo serd baseado nos graficos logaritmicos da resposta em freqiiéncia dada
a facilidade de anilise que eles apresentam e a melhor definicdo grafica nos algoritmos dos pacotes
assistidos por computador para sistemas de controle.

Para relacionar o grafico de Bode de um sistema com a resposta no tempo, serd utilizado
inicialmente um sistema de 2% ordem padrao. A partir deste sistema determinar-se-a uma relacao
entre £ e M, e entre t59 e a frequéncia de corte. Os resultados obtidos serao aplicados com sucesso
a sistemas com dois p6los dominantes. Para analizar os efeitos de outros polos ou zeros devem ser
utilizadas as ferramentas de simulagao. Para estabelecer estas relagoes, usa-se um sistema em malha
fechada como na figura 5.1.
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ref + Wh Y
N s(s+2XiWn)

Figura 5.1: Sistema de 2% ordem em malha fechada

Calcula-se G(jw) = w?/[jw(jw + 2éwy,)] e determina-se a fregiiéncia para |G(jw,)| = 1, resul-

tando na equacao:
2

W 2
w—g:\/4§4—1—2§

n

Para calcular My, basta fazer My = 180° + ¢ e obter:

jWO)

My = arctan

) 1/2
% (W& - 25?) ]

que comprova a existéncia de uma relagao direta entre £ e Mip. Como vimos no curso de Controle 1
e I1, ¢ estd relacionado ao pico da resposta ao degrau e entao pode-se usar My como especificagdao
de projeto. Na figura 5.2, mostra-se a funcgao & = f(Myp).

0.7 Z

0.6 4 b

0.5F - b

-

Xi
AN

0.3r - b

0.2 L7 |

0.1 z T

1 1 1 1
0 10 20 30 40 50 60 70
MF (graus)

Figura 5.2: Fungio ¢ = f(Myp) para sistemas de 2% ordem

Para valores de £ < 0,7 a aproximagao £ ~ 0,01Mp é bastante boa e para 0,7 < £ < 1 a
aproximacao leva a resultados conservativos, isto é, £ menores do que o esperado.

J4 para o tempo de resposta t5y do sistema, (o resultado pode ser aplicado também para ¢;9)
pode-se usar (a) a relagdo aproximada 59, ~ 3éw, para £ < 1 e (b) calcular a freqiiéncia de corte
we em funcao de € e wy,.

Definindo w, de forma tal que a FTMF H (s) verifique |H (jw,)| ~ 0,707 | H(0)|, obte-se para o

54



sistema de 2® ordem a seguinte relacao para we:

o= (1-26%) + (a6 g2 +2) ]

Assim, fixado & tem-se w, = 3/&t5y e entdo:

We 5%5% [(1 _252) + (454 e +2)1/2] 1/2

Na pratica é normal utilizar curvas padronizadas de w./wy, para ¢ variando de 0 a 1. Na Figura
5.3 observa- se este grafico.

1.6

Wc/Whn (largura de banda normalizada)

O 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

Xi (coeficiente de amortecimento)
Figura 5.3: Gréfico de w./wy, para £ variando de 0 a 1.

Desta forma o conjunto de especificacoes pode ser transformado rapidamente em valores minimos
para a frequéncia de corte e para o M¢ do sistema. Veremos nas préximas se¢des como usar os
graficos de resposta em frequiéncia para projetar um controlador que permita obter estas carac-
teristicas.

5.2 Projeto de controladores por métodos frequenciais

Este método de projeto baseia-se na utilizacdo dos valores de freqiiéncia de corte (w.) e margem
de fase (Myp) de um sistema para avaliar as caracteristicas de regime transitério. Assim, a partir
de um diagrama logaritmico do sistema em malha aberta é possivel projetar um compensador que
leve o sistema controlado a possuir uma dada w. e um dado Mep.

O controlador serd escolhido como: C(s) = ]L\;g‘;)
malha aberta:

) para obter uma funcao de transferéncia de
N(s)

C(s)G(s) = )

G(s)

)
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tal que, com realimentacao unitdria:

1. My > Mpp,;, determinado a partir do pico maximo ou do &,in-

2. we > we,,;, determinado do valor de &,y € t59.

Onde o denominador D(s) tem os integradores necessdrios para atingir as condigoes de funcio-
namento em regime permanente.

Para proceder de forma sistemdtica no projeto do controlador, traga-se inicialmente o diagrama
de Bode do sistema composto pelo processo e os integradores do controle:

(n =1 oun = 2) o qual apresentard as seguintes caracteristicas:

1. Analisando o médulo |S;(jw)| para as baixas freqiiéncias, teremos condigbes de avaliar se o
valor do erro egrr é menor que o especificado e, (sabe-se que as especificacdes de erro nulo
sao satisfeitas dada a estrura do controlador). Caso ndo verifique as especificagoes do erro,
devera ser compensado em baixas freqiiéncias.

2. Analisando a My e w. de S1(jw) temos condicdes de avaliar se as especifica¢oes dindmicas
sdo verificadas. Caso contrdrio, C(s) deverd ser calculado para aumentar os valores de w, e
M.

Desta forma, o sistema Si(s) poderd precisar de uma compensagao em baixa freqiiéncia (com-
pensacao estdtica), em alta freqiiéncia (compensac¢ao dindmica) ou em ambas as regides. A pergunta
que se coloca entao é:

Como compensar numa dada regido de freqiéncias sem alterar as caracteristicas do
sistema nas demais?

Para responder esta pergunta, estudaremos dois tipos de compensadores que se utilizam massi-
vamente no projeto de controladores por métodos frequenciais. Estes compensadores sao conhecidos
como compensador de avango e atraso de fase.

Compensador por avango de fase O compensador por avanco de fase, C'4y/(s), é um compen-
sador de primeira ordem com um pélo e um zero. As posicées do pélo e do zero sdo escolhidas para
produzir uma curva de fase no diagrama de Bode que introduza um avanco. A Figura 5.4 mostra
o diagrama de Bode deste tipo de controlador.

A funcao de transferéncia é:

_p(s—2)  (1+4sT)
Cav (s) = z s—p  (1+sal)
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Figura 5.4: Diagrama de Bode do compensador C4y (s)

e a relacao entre o pélo e o zero é:

|z| <lp|, a<l, peR, zeR

Os parametros de ajuste sao T' = 1/p, a = z/p. Observa-se que o ganho estitico é unitério,
para que o compensador nao afete o ganho em baixas freqiiéncias do sistema.

Relacionando a Figura 5.4 com a fungao Cyuy(s), deduz-se que, se a distdncia entre z e p
aumenta, entio Ymer € Mye, também aumentam. As relages entre estes valores de z e p estdo
dadas pelas equacoes:

2/

©maz = arctan

ou

(Pmaz = arcsin
1+«
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1 .
Winaz = \/DZ = ﬁ = freqiiéncia de Yaz

Mz = 20 log(a)

Com estas relagoes é possivel escolher a posicao (Wmqz) € a fase (Pmqee) do controlador e achar
seus parametros. Nas aplicagoes, a @p,q; do compensador serd escolhida para avancar a fase do
sistema e conseguir aumentar My até o valor especificado. Observa-se que, para um compensador
de primeira ordem, ¢, ndo podera ser maior que 90° e que quando [p| > |z|, Ymaz — 90°.

Compensador por atraso de fase Este compensador é conhecido na literatura como de atraso
de fase pelas caracteristicas opostas ao de avango de fase, porém a curva de p(w) ndo é utilizada
para o projeto (0 nome mais correto seria compensador de baixas freqiiéncias). Este compensador
Car(s) tem uma F.T. dada por:

(s+2)  (1+4sT)
s+p _a(l—i-asT)

CAT(S) =
onde |z| > |p| e (& > 1). O diagrama de Bode mostra-se na Fig. 5.5.

Da mesma forma que no compensador C 4y (s), as variagdes maximas de mddulo e fase dependem
da posicao relativa de p e z. Vale que:

1
Wmaz = VPZ = ﬁ

a—1
a+1

Pmaz = — arcsin

Observa-se que o compensador permite introduzir um ganho em baixas freqiiéncias («) sem alterar
o ganho de altas freqiiéncias. Portanto, é possivel com C 47 (s) corrigir caracteristicas estdticas sem
alterar a dinamica do sistema na regidao de dominancia.

Porém, deve-se tomar cuidado ao projetar C47(s) para garantir-se que o par pélo-zero intro-
duzido ndo altere a dominéncia de pélos. (Devemos lembrar que que os célculos que relacionam a
resposta transitério a My e & w, sao baseados em sistemas de 2% ordem puros e nao consideram a
posicao dos zeros).

Devemos observar aqui que um controlador integrador, tipo PI por exemplo, pode ser analisado
como compensador de atraso de fase com o pdlo posicionado na origem. De igual forma, um
controlador do tipo PD real (com filtro passa baixa para limitar o ganho do derivador) pode ser
analisado como um avanco de fase.

Tendo estudado as caracteristicas dos compensadores de avancgo e atraso veremos agora como
utilizd-los para corregir a resposta em freqiiéncia do sistema.
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Figura 5.5: Diagrama de Bode do compensador Csr(s)

Projeto de compensadores Cur(s) e Cay(s) Usando as colocagbes dos itens anteriores, o
projeto de compensadores C4r(s) ou Cyy(s) pode ser realizado de forma sistemdtica e simples.
Porém, algumas questoes devem ser consideradas:

e a relacdo |p|/|z| ndo deve ultrapassar os valores 15 ou 1/15, devido a questdes préticas de
implementagao (no caso de controladores analégicos);

e para compensador em atraso relages polo-zero muito grandes levam a configuracoes de MF
onde o pdlo do compensador resulta dominante e a resposta acaba sendo muito lenta;

e o controlador de avanco de fase é projetado para avancar a fase do sistema no ponto de
cruzamento por um, porém devemos considerar que sua caracteristica de médulo desloca este
ponto & direita e por tanto seu calculo requer um certo ntumero de ajustes. Quando a curva de
modulo do sistema tem caimento maior ou igual a —40dB /dec este deslocamento do ponto é
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pequeno. Porém se o caimento da curva for —20dB/dec entao o projeto torna-se invidvel pois
o deslocamento serd muito grande e a compensacio de fase aparecerd na freqiiéncia errada.

e 3 limitacao de fase mixima @, < 90° deve ser entendida como uma necessidade de com-
pensadores de maior ordem.

J4 no que diz respeito da utilizagdo de Car(s) ou Cay(s) ou de ambos simultaneamente, dependerd
do problema a ser resolvido. No que segue, colocaremos os passos basicos para a realizacao do
projeto e resolveremos alguns problemas praticos.

Procedimento de sintese

1. Passo 1: constréi-se o diagrama de Bode do processo acrescido dos intergradores dos contro-
lador e determina-se a My e w. deste sistema. Calcula-se também, a partir da especificagao
do erro estdtico constante (se existir), o valor do ganho necessério nas baixas freqiiéncias.

2. Passo 2: Se as caracteristicas transitérias de MF desejadas (59 € Ecquivatente) 530 verificadas
pelo sistema do passo 1, entdo pode-se calcular C 47 (s) para compensar o ganho necessério &
especificacio estatica. Se nao for possivel, va ao passo 4. Ja se a My e w, forem inadequados,
passa- se ao passo 3.

3. Passo 3 Se as caracteristicas de erro estdtico sdo verificadas, calcula-se um Cyay(s) para
aumentar a My e w, do sistema para os valores desejados. Se nao for possivel, vd ao passo 4.

4. Passo 4: Neste caso, supGe-se o sistema com erro estitico e caracteristicas dindmicas fora de
especificacdo. Pode-se proceder de varias maneiras:

e Usar um ganho estdtico & > 1 para corrigir o erro estdtico (piorando as caracteristicas
dinadmicas) e logo compensar com Cay(s).

e Usar um ganho estatico k < 1 para levar o sistema a My desejada mantendo a w, dentro de
especificagio, e logo compensar o ganho de baixas freqiiéncias com Car(s).

e Usar ambos compensadores numa situacdo intermediaria. Se nenhuma destas resolve o pro-
blema, va ao passo 5.

e Passo 5: Neste passo o problema é resolvido com compensadores de maior ordem, ji que
supdes-se que nao foi possivel resolvé-los com Cyy (s), Car(s) ou Cay(s) + Car(s)e.

5.3 Aplicacoes

Exemplo: Compensagao Suplementar de uma turbina hidraulica.

Resolveremos aqui o problema ji analisado no cap.2 para o controle de freqiiéncia de uma
turbina hidrdulica mais gerador de energia elétrica. Deseja-se projetar C(s) para obter uma resposta
dindmica com &g > 0,4 e 5% < 30s mantendo a relagao de regime permanente AATF,; = 0.5.
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Supoe-se os seguintes valores de parametros do sistema;:

K,=20 Ty =2s

TP=20s TG =0,1s

Como vimos no cap.2 o sistema somente controlado com R nao pode ser analizado, pois como
ele é estavel somente se R > 2, nao é possivel verificar as caracteristicas estdticas e dindmicas
simultaneamente.

Usaremos a segunda opg¢io do passo 4 do projeto. Primeiro, usando ganho k& < 1 (que equivale
a R > 1) levamos o sistema ao My desejado e depois usamos Car(s).

Da relagao £ com o margem de fase sabemos que My = 40°. Do tempo de 5% e do grafico de

we/wp, em funcao de ¢ temos:

We = 1.2i = 0.3rad/seg
t5%

Do grafico, usando R = 1 calcula-se o ganho (menor que 1) necessdrio para obter a margem de
fase desejada. O diagrama para R = 1 mostra-se na figura 5.6.
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-180
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-360

10° 107 10" 10° 10" 10> 10°

Frequency (rad/sec)

Figura 5.6: Diagrama de Bode do compensador para R =1

Da figura pode ser calculada a freqiiéncia para My = 40 que vale 0.36rad/seg e o ganho
correspondente que vale 3.18 unidades. Assim, usando R = 3.18 obtemos um sistema com o0 My =
40 desejado. O novo diagrama, na figura 5.7 mostra que a freqiiéncia de corte é aproximadamente
de 0.3rad/seg como especificado. Com o R ajustado deve-se melhorar o comportamento em baixas
freqiiéncias usando um compensador de atraso de fase. A nova a FTMA resulta:

FTMA:l 14T

_— 1
Ral + asT G(s) @
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Figura 5.7: Diagrama de Bode do compensador para R =1

a deve ser escolhido para melhorar as caracteristicas estaticas e T' para que a fase do compensador

nao altere a M.

AF K,
APD (reg. per.) = m =~ R/Ot =0.5
1
318 =05=>a~64
(67

Para determinar 7" escolhemos uma freqiiéncia abaixo da freqiiéncia w, correspondente a |[FTM A(jw)| =
1. Assim, uma escolha é usar o zero 1/3 abaixo de 0.3rad/seg z =0,3/3 =0,1 = T ~ 10s.

Na Figura 5.8, mostra-se a respectiva resposta temporal do sistema compensado em baixas
freqiiéncias para uma pertubacdo de 10% da poténcia nominal. Observa-se como esta solucao deixa,
o sistema um pouco mais lento do previsto pelo que pode interessar o projeto de um compensador

avanco e atraso para obter uma resposta mais rapida.
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Capitulo 6

Controladores PID

O controlador PID, de Proporcional, Integral, Derivativo, é o tipo de controlador de estrutura fixa
mais utilizado nas aplicagées industriais, tanto no Brasil como no mundo. Trabalhos de pesquisa
bem recentes (Takatsu, Itoh & Araki 1998) mostram que mais de 95% das malhas de controle de
processos industriais sao de tipo PID e que as estruturas de controle distribuido mais complexas
tem o PID como elemento bésico.

Esta predominéncia deve-se basicamente a: (i) uma grande quantidade de processos industriais,
principalmente os de origem térmica e quimica, possuem uma dinadmica que pode ser bem modelada
por uma func¢io de transferéncia de primeira ou segunda ordem, o que permite que um controlador
de poucos pardmetros consiga obter uma performance adequada; (ii) a acdo integrativa do PID
garante que o sistema em MF possa trabalhar sem erro em regime permanente, para referéncias ou
perturbacoes constantes; (iii) a a¢do derivativa do PID tem carateristicas preditivas, importantes
para corrigir as dindmicas transitérias.

Em geral, pode se dizer que para processos com dindmicas bem comportadas e especificagoes
nao muito exigentes o controlador PID é uma solugdo que oferece um bom compromisso entre
simplicidade e bom comportamento em malha fechada. Porém, deve ser destacado que os com-
pensadores PID ndo podem ser aplicados de forma indiscriminada para qualquer tipo de processo.
Existem claramente situacoes onde este tipo de controlador nao leva a uma solugdo satisfatéria,
sendo necessario utilizar técnicas mais sofisticadas.

Apesar da importancia pratica do PID e da grande quantidade de pesquisas sobre este contro-
lador no meio académico, é normal encontrar no meio industrial, controladores PID mal ajustados
e/ou mal utilizados. Assim, neste capitulo, estudar-se-do as propriedades deste controlador, anali-
zando as suas vantagens e limitagoes, discutindo as diversas formas de implementagao e de ajuste
de seus parametros, seja de forma analitica, ou usando métodos empiricos.

6.1 O controlador PID

O controlador PID é composto pela soma de trés agdes: uma Proporcional (P), uma Integral (I)
e uma Derivativa (D). A forma mais simples de implementar este controle mostra-se na figura 6.1
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onde todas as agOes encontram-se na malha direta (isto é, o controle C, = 0). Como as trés agoes
atuam em paralelo, obtem-se a tipica lei de controle PID:

u(t) = Ko(1 + Ti /Ote(f)df + T, dfg)) (6.1)

onde e(t) é o erro entre a referéncia r e o sinal que deseja-se controlar y:

e(t) = r(t) —y(t).

Os parametros K., T; e Ty denominados respectivamente ganho proporcional, tempo integral e
tempo derivativo permitem ajustar cada uma das agoes. Esta configuracdo é conhecida como
académica ou nao interativa, ja que o ajuste de uma das acGes ndo afeta as outras. Além de
simples, esta configuragio é também a mais conhecida no meio académico; porém, é talvez a menos
usada nos controladores industriais, algumas de cujas configuracgoes serdo analisadas no préximo
capitulo. Neste capitulo analisaremos as propriedades do controlador PID descrito pela equagao 6.1,
sendo que, visando a melhor compreensao, consideraremos cada uma das acoes de forma isolada.

e u y
i KS S 0)
Ti.s

Proporcional Integral processo

aurct

tempo derivativo Derivador

Figura 6.1: Diagrama de Blocos do PID académico.

6.1.1 A acao Proporcional P

O controle proporcional u(t) = K e(t) pode ser visto como a forma mais simples de lei de controle
depois do controle liga-desliga (on/off). E simples observar que este tipo de controle gera uma
atuagdo que tem as seguintes carateristicas:

e Teoricamente o controle é proporcional ao erro de seguimento e(t). Maiores valores de K,
permitem obter menores valores do erro em regime permanente quando o sistema é estavel e
o sinal de referéncia ou de perturbacao sao constantes. Isto pode ser visto facilmente a partir
da relagdo entre os sinais de entrada e saida em regime permanente:

_ KKy 1
YTI1TKKE, T 1+K.K,"
1
= = O
‘Ti1vk.K," 1

onde K, ¢ o ganho estatico do processo.
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e Do ponto de vista pratico, o controlador manterd a carateristica proporcional da acao de
controle somente dentro de uma faixa denominada Banda Proporcional (BP). Fora desta
banda, que é definida pelo usudrio e depende do tipo de atuador, o controle comporta-se
como todo-nada, isto é, para valores do erro fora da faixa permitida o sinal de controle
satura. Assim, por exemplo, uma BP de 20% indica que quando o erro e(t) for de 20% o
sinal de controle serd de 100%. Numericamente, a BP é simplesmente a inversa do ganho
proporcional K, multiplicado por 100.

e E um tipo de controle instantineo e sem memoéria, isto €, o seu valor atual depende apenas
do valor instantdneo do erro. Por isto, sempre é necessario um erro nao nulo para gerar uma
acao de controle sobre o processo.

e Dinamicamente, o controlador proporcional pode ser usado com bons resultados em processos
de baixa ordem com resposta em malha aberta bem amortecida. Nestes casos, a utilizacdo
de um valor de K. adequado permite acelerar a resposta transitoria. Porém, se o sistema é
de ordem superior, a utilizagao de ganhos elevados, para baixar o erro estatico, pode levar a
problemas de estabilidade ou a transitérios muito oscilatorios.

O controle de nivel de um tanque cujo conteido é funcao da diferenca das vazoes de entrada e
saida, sendo a primeira livre e a segunda comandada por uma bomba, é um caso pratico comum
onde o controle proporcional é muito efetivo e bastante usado. Neste tipo de sistema a variagao do
nivel h(t) vem dada por:

dh _ fe _ s

d A A
onde f. é o fluxo de entrada, f; o fluxo de saida e A a drea da base do tanque. Assim, como
o sistema tem uma carateristica integradora, o correto ajuste do ganho proporcional garante um

sistema em MF com boa velocidade de resposta e com erro nulo no regime permanente.

Para ilustrar o efeito do ajuste de K. considera-se um processo de segunda ordem com modelo
G(s) = (H—snl;% A figura 6.2 ilustra a resposta do sistema em MF em resposta a um degrau
unitario de referéncia. Observa-se que o aumento do ganho proporcional diminui o erro de segui-
mento e o tempo de resposta em MF mas ao mesmo tempo produz respostas com oscilacoes quando

0 ganho ultrapassa um determinado valor.

Analiticamente, se o modelo do processo é conhecido ou puder ser identificado, o ajuste do
ganho pode ser facilmente definido utilizando ferramentas classicas como o lugar de raizes ou o
diagrama de Bode.

6.1.2 A acao Integral I

Quando as caracteristicas estaticas do sistema em malha fechada nao atendem as especificagoes,
geralmente definidas por erros nulos em regime permanente para entradas ou perturbagoes do tipo
degrau, faz-se necessirio a intoducdo de um integrador na malha de controle. A agdo I tem por
objetivo corrigir este problema ji que a saida do integrador somente serd constante quando a
entrada do mesmo seja nula:
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Figura 6.2: Resposta do sistema de segunda ordem com controle proporcional: (a) saida, (b)
controle.

1 t
u(t):f/o e(r)dr =ug Vt>ty —e(t)=0 Vi>to
2

onde ug € o valor do controle necessario para atingir o regime permanente da saida do processo yg.

Esta propriedade da acao I tem importancia fundamental na industria j4 que permite manter
a operacao dos sistemas no ponto de funcionamento desejado. Porém, quando usada isoladamente
piora, na maioria dos casos, as caracteristicas dindmicas do sistema. Analiticamente isto pode ser
facilmente explicado porque o controle do tipo I introduz um pélo na origem do sistema deslocando
o diagrama polo-zero para uma regiao mais préxima do semiplano direito do plano s. De forma
equivalente este efeito pode ser interpretado pela fase de -90 graus introduzida pelo integrador no
diagrama de resposta em frequéncia do sistema.

Para ilustrar este efeito considera-se um sistema modelado pela funcdo de transferéncia de
primeira ordem G(s) = 1_’:_% Ao utilizar um controle integral 1/sT; os pélos de MF ficam sempre
alocados a direita de —1/7 independentemente do valor de 1/T;. Desta forma o sistema em MF é

sempre mais lento que o de MA e, a partir de um valor minimo de 7; a resposta torna-se oscilatoria.

Por este motivo, a agdo I é usada geralmente junto com a agao P. Desta forma é introduzido
um zero que permite melhorar as caracteristicas transitorias da resposta. Neste caso o controle é
C(s) = K.(1+ ﬁ) e um ajuste adequado de K. e T; permite obter pélos de MF a esquerda dos de
MA para garantir uma resposta mais rapida que em MA mas com erro nulo ao degrau em regime
permanente. Observa-se também que valores muito grandes de T; produzem um ”cancelamento”
da agao integrativa ja que o zero do controlador aloca-se muito préximo de zero. Isto faz com
que o sistema demore muito tempo em atingir o regime permanente. Isto também pode ser visto
intuitivamente pois o efeito da integral é quase eliminado.

Para ilustrar o ajuste de 7T; considera-se novamente o modelo G(s) = (H_STII)CW A figura
6.3 mostra como a diminuicao de 7; mantendo constante o ganho proporcional diminui o erro de
seguimento. Da figura também se observa que a partir de um determinado valor de T; as respostas

tornam-se oscilatorias e o tempo de estabelecimento aumenta consideravelmente.

68

10



3 T T
— Kc=1.5eTi=0.5 — Kc=1.5e Ti=0.5
181 Ke=15 e Ti=2 E Ke=15 e Ti=2
—*— Kc=15eTi=7 i —*— Kc=1.5e Ti=7

0 5 10 15 20 25 30 35

Figura 6.3: Resposta do sistema de segunda ordem com controle proporcional e integral: (a) saida,
(b) controle.

O controle PI é muito utilizado na industria ja que permite resolver satisfatoriamente um grande
numero de casos, que sao basicamente todos aqueles sistemas que apresentam uma resposta em
MA dominante de primeira ordem. Porém quando o processo apresenta uma dindmica de maior
ordem ou com atraso de transporte, faz-se necessario a utilizacao de mais um parametro de ajuste
no controlador. Nestes casos é mais apropriado usar também a acao derivativa do PID.

6.1.3 A acao Derivativa D

A acfo derivativa do controlador é utilizada para corrigir a resposta transitéria do sistema. Quando
usada em sistemas acionados por referéncias constantes, a acao derivativa nao terd efeito sobre o
regime permanente, pois quando o sistema é estavel:

sendo ey o erro de regime permanente.

Por outro lado, a acdo D serd predominante nos instantes onde a variacao do erro seja mais
rapida. Isto acontece geralmente nas mudancas de referéncia do sistema ou nos momentos onde o
sistema é afetado por perturbacGes de carga.

A agdo derivativa pode ser analizada como uma forma de calcular a predigdo linear do erro do
sistema de controle. Esta acao preditiva do controlador pode ser interpretada como uma maneira
de gerar uma atuacgdo que possa prever um determinado efeito na resposta do sistema e evita-lo
ou, ao menos, diminui-lo.

Para entender esta propriedade considera-se o caso onde a acdo proporcional atua juntamente
com a derivativa obtendo-se um controle proporcional & uma estimativa ou predicao linear do erro
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do sistema T, unidades de tempo & frente de t:

de R
upp(t) = K.[e(t) +Td%(t)] =Ké(t+Ty|t) (6.2)
onde é(t + Ty | t) é a predicao do erro e(t) no tempo ¢t + Ty com a informagao disponivel em ¢
(nota-se que esta predicdo equivale ao célculo do erro em t + Ty usando uma expansdo em séries
truncada no tempo t). Esta interpretagao da agao derivativa como predicao linear do erro pode ser

apreciada na figura 6.4.

erro

&(t)
e(t+Td)

D)+Td gel)
t‘ f+Td tempo

Figura 6.4: Interpretacao da agao derivativa como predigao linear do erro.

Utilizando esta idéia resulta claro entender a importancia de um ajuste apropriado da acao
derivativa de um controlador PID. Se o controle prediz adequadamente o valor do erro em t + Ty,
a resposta do sistema em malha fechada podera ser melhorada se compararada a do controle PI.

Do ponto de vista pratico, a agdo derivativa ndo pode ser implementada de forma ideal (observa-
se que a fun¢ao de transferéncia do controlador seria nao prépria) mas com um filtro passa baixas
que limita as componentes de frequéncia muito alta e ajuda a filtrar os possiveis ruidos de alta
frequéncia do sistema. A funcdo de transferéncia da acao D real pode ser escrita como:

Tys Tys

Cls) = 1+Tys 1 + odys

onde T é a constante de tempo do filtro. Na maioria dos controladores Ty ¢ definida proporcional-
mente a T; onde o é um ndimero menor que um (normalmente entre 1/10 e 1/15) mas, em alguns
casos, T’y € usado como um quarto pardmetro de ajuste do PID.

Para interpretar o efeito desta acdo no plano ”s”, e como ela corrige o transitdrio, considera-se

a FT de um controle PD:

C) = K. (14 ) = LT s

14+ Tyas 14 Thas

e sendo a << 1 + « o zero do controlador estard sempre a direita do pdlo acrescentando fase ao
sistema e ”puxando” a configuracao de pélos para a esquerda do plano ”s”. Este tipo de controlador
pode ser visto como um compensador de avanco de fase e é bastante aplicado no controle de sistemas

naturalmente integradores como os representados pela FT G(s) = s(lﬁf’m

Um exemplo tipico deste tipo de processo é o controle de posicdo de um motor de corrente
continua. Neste caso, se T, é escolhido para verificar Ty > 7, um ajuste adequado de K, permitird
melhorar o tempo de resposta sem produzir oscilagoes.
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Para ilustrar o ajuste de Ty num controlador PID considera-se novamente o modelo G(s) =
(14—573%' O controlador PID ajusta-se inicialmente com um valor pequeno de Ty de forma que
se comporte quase como um PI. Em seguida aumenta-se o valor de T; usando pequenos incrementos.
A figura 6.5 mostra os resultados da simulagao. Observa-se que, inicialmente, o aumento de Ty
diminui o tempo de resposta e as oscilagoes mas que a partir de um determinado valor as respostas

tornam-se mais oscilatorias.

T T 3

— Ke=1.5, Ti=1.5 e Td=0.05
Kc=1.5, Ti=1.5 e Td=2
—— Kc=1.5, Ti=1.5 e Td=10

Ke=15, Ti=1.5 e Td=2

T
— Kc=1.5, Ti=1.5 e Td=0.05

—¥ Kc=15, Ti=1.5 e Td=10

251 4

151

0.5~
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5 10 15 20 25 30 5 10 15 20 25

Figura 6.5: Resposta do sistema de segunda ordem com PID.

A figura também mostra o efeito produzido pela agao D nos instantes iniciais onde a entrada
do sistema varia muito. Este efeito pode nao ser desejado em alguns casos pois leva a saturagao da
acao de controle.

O efeito positivo da predicao do erro intruduzida pela acado D também pode ser muito bem
ilustrado quando se controla um sistema modelado por uma trasferéncia de primeira ordem com

um atraso dada por:

K,

P — Y4 —Ls
«(5) = T3 75°

onde T' ¢ a constante de tempo equivalente, K, o ganho estatico, e L o atraso equivalente.

(6.3)

Para o exemplo considera-se que o processo tem K, = 1, T' = 1.5 e que inicialmente L = 0
(todos os tempos estdao em segundos). O ajuste do controlador PI para este processo pode ser feito
de maneira simples escolhendo T; =T = 1.5 e ajustando o ganho para uma resposta mais rapida
que a de malha aberta e sem oscilagoes: K. = 3. Para este caso a resposta a um degrau unitario
aplicado em ¢ = 1, mostra-se na figura 6.6 (curva (a)). Suponhamos agora que o processo tem um
pequeno atraso na sua dinamica, L = 0.5. A resposta do PI deteriora-se bastante se mantemos o
mesmo ajuste (ver resposta (b)) e é necessario diminuir o ganho ou aumentar o tempo integral para
conseguir uma resposta menos oscilatéria, embora mais lenta (ver resposta (c) na figura 6.6). Para
melhorar a resposta do sistema, controlado pelo PI quando L = (0.5 a acdo derivativa do controlador
PID pode ser ajustada para predizer o valor do erro e obter uma resposta mais rapida que a obtida
com o PI. O ajuste de T, pode ser feito de diversas formas. Aqui Ty foi ajustado para que o zero
do controlador cancele o pdlo resultante de aproximar o atraso por uma aproximacdo de Padé de
primeria ordem:

055 _ e~ 0258 . 10255
€0-25s 1+ 0.25s’

A resposta obtida com o PID com K, = 1.17, T; = 1.75 e T'd = 0.214 é comparada na figura 6.7

(6.4)
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Figura 6.6: Resposta do sistema e a¢ao de controle para: (a) ajuste K. =3 e T; = 1.5 com L = 0;
(b) ajuste K. =3 e T; = 1.5 com L =0.5 e (c) ajuste K, =2 e T; = 2.5 com L = 0.5.
com a do PI da figura 6.6.b para mostrar a influéncia da agdo derivativa na performance do sistema,
em malha fechada (o sinal de entrada é um degrau unitdrio em ¢ = 1 segundo).
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Figura 6.7: Resposta do sistema em malha fechada e acdo de controle com L = 0.5 para PI com
ajuste K. = 3 e T; = 1.5 (linha tracejada) e PID com ajuste K. =2 e T; = 1.75 e Ty = 0.214 (linha
cheia).

6.1.4 Conclusoes

Nesta secao foi apresentado o controlador PID na sua estrutura académica e foram analisadas as
trés agoes basicas. Mostrou-se como a acao P pode ser usada para acelerar a resposta do sistema e
para diminuir o erro em regime permanente. Valores grandes de K, podem levar o sistema a oscilar
e também podem produzir a saturagido da agdo de controle. A ac¢do I tem como principal vantagem
permitir a operacao dos sistema com erro de seguimento nulo frente a referéncias e perturbacoes
constantes. J4 a agdo D é utilizada para corrigir os efeitos do transitério e tem um carater preditivo.
O controle PI pode ser usado com sucesso em processos de primeira ordem estiveis e o PD com
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os integradores. Quando a dindmica do processo for de segunda ordem ou de primeira ordem com
atraso, o controle PID sempre permite obter melhor solucdo que o PI ou PD.

Alguns dos problemas apontados na andlise das a¢oes do PID podem ser resolvidos apenas com o
ajuste adequado das mesmas. Outros, entretanto, resolvem-se mudando a estrutura do controlador
como serd discutido no préximo item.

6.2 Configuracoes do PID

A estrutura académica do controlador PID nfo é a mais ultilizada nas aplicaces praticas. De fato,
sao poucos os controladores industriais que utilizam esta estrutura.

As estruturas de implementagdo do PID podem ser classificadas de duas formas: (i) pelo tipo
de interagao entre as agoes P, I e D e (ii) pela distribuicao das agoes P e D dentro da malha de
controle.

6.2.1 Tipos de Controladores PID

No primeiro grupo encontramos as estruturas série e académica (ou também chamadas de interativa
e ndo interativa) e também a forma paralela. Na figura 6.8 mostram-se estas trés alternativas para
representar o PID. Considerando PID ideais (isto é, sem o filtro da parte derivativa) as fungoes de
transferéncia das trés configuragoes vem dada por:

U(s) 1
=K. (14+—+T
E(S) C( + ’_Z—'Z'S + dS)
para o PID-académico;
U(s) 1
=Ke(l4+—)1+4T
Bs) ~ Ko+ 72) (1 +Tps)
para o PID-série;
U(S) Kz'
=K. +—+K
E(s) + P + Kgs

para o PID-paralelo.

Observa-se que os parametros dos controladores sao diferentes e que as funcoes de transferéncia
dos controladores nao sao sempre equivalentes. Na estrutura série os zeros do controlador somente
podem ser reais enquanto na paralelo e na académica podem ser reais ou complexos conjugados.
Esta 1ltima carateristica é 1itil quando o sistema a controlar tem pélos complexos conjugados. A
estrutura série é chamada de interativa pois o ajuste da acao I afeta a agdo D e viceversa. A forma
pararelo é a mais geral, porém seus parametros nao tem interpretacio fisica. Quando se trabalha
com conceitos como polos e zeros a estrutura série tem a vantagem de que cada zero do PID estd
relacionado com um pardmetro (77 ou Tp).

Assim, quando deseja-se ajustar os pardmetros do PID é fundamental conhecer qual a estrutura
do controlador e quais sao os pardmetros chamados de tempo integral e tempo derivativo. Se a
estrutura nao é conhecida o ajuste torna-se muito complexo.
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Figura 6.8: Estruturas académica (a), série (b) e paralelo (c¢) do PID.
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Nos controladores comerciais (PID industriais) esta informagao, apesar de imprescindivel, ndo
é sempre fornecida pelo fabricante. Na tabela 1 listam-se diversas marcas de controladores PID
industriais e as estruturas utilizadas.

Controlador Estruturas utilizadas
Allen Bradley PLC 5 académica-paralelo
Baylet Net 90 série-paralelo
Fisher Controls (Provox, DPR e DCI) série
Foxboro Model 761 série
Honeywell TDC série
Moore Products Type 352 série
Alfa Laval Automation ECA40 ECA400 série
Taylor Mod 30 série
Toshiba TOSDIC 200 série
Turnbull TCS 6000 série
Yokogawa SLPC académica

Tabela 1. Estruturas utilizadas em controladores PID industriais.

Para ilustrar a importancia do conhecimento da estrutura do controlador nas aplicacoes considera-se
o ajuste do PID para um processo modelado por

G(s) = 2

(s+1)(5s+1)"

Supoe-se inicialmente que o controlador instalado no processo é um Foxboro de estrutura série e
que o ajuste foi definido como Ty = 4(a = 0.1),7; = 1 e K, = 1. A resposta do sistema em
malha fechada para uma mudanca de referéncia de 0 para 1 em ¢ = 1 e para uma perturbacao
de carga de 0.5 na entrada do processo em ¢ = 15, é mostrada na figura 6.9 em linha cheia. Os
mesmos parametros sdo utilizados agora para controlar o mesmo processo com um PID da marca
Yokogawa SLPC obtendo-se como resultado a curva tracejada da mesma figura. Como pode ser
observado o comportamento do sistema é bem diferente. Isto mostra que, em alguns casos, o mal
comportamento do sistema de controle pode ser causado pelo desconhecimento da estrutura interna
do PID e ndo pelo suposto ajuste inadequado dos parametros.

6.2.2 Divisao de agoes em controladores PID

Como j4 foi mencionado, tanto a agao proporcional como a derivativa do PID podem gerar, ins-
tantaneamente, grandes valores do sinal de controle u quando o erro e(t) varia bruscamente, o que
normalmente acontece quando hd mudancas no sinal de referéncia do sistema (r). Para evitar este
efeito geralmente prejudicial, pois leva a saturar o controle ou a produzir respostas com pico elevado
quando se muda a referéncia, alguns controladores industriais possuem dois parametros extras de
ajuste que permitem ponderar o erro de seguimento que entra nas acées P e D do controlador.
Com estas ponderagoes o controlador passa a comportar-se como um controlador em dois graus de
liberdade ou como a soma de uma acao por realimentagao mais uma de pré-alimentacao.

Esta divisao das acoes pode ser aplicada para quaisquer das estruturas analisadas na secao
anterior, porém para simplificar a apresentacdo dos resultados utilizaremos aqui unicamente a
configuracao académica ideal do PID.
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Figura 6.9: Comportamento em malha fechada para os mesmos ajustes em diferentes estruturas do
PID.

Ao dividir as acoes P e D do controlador entre o sinal de saida e o sinal de erro, a equacao que
define o sinal de controle u(t) vem dada por:

d(er(t) — y(t))

u(t) = K. [br(t) — y(t) + Tl /0 L e(rydr + T .

onde b (0 < b < 1) é o fator de ponderacao da agdo P e ¢ (0 < ¢ < 1)é o fator de ponderagao da
acdo D. Desta forma se b =1 e ¢ = 1 temos o PID tradicional, se b =0 e ¢ = 0 as agdes P e D estio
somente na realimentacao. Como se analisa a continuacao, escolhendo valores de b e ¢ no intervalo
(0,1) o controlador pode ter a sua performance otimizada. Na prética é muito comum encontrar a
parte derivativa totalmente na realimentacao (¢ = 0), porém esta ndo é sempre a melhor solucao.
No caso geral (b e ¢ entre 0 e 1) o controle pode ser considerado como um PD + PID ou como
um controle de realimentacdo mais um de pré-alimentacdo ou, ainda, como um controle PID mais
um filtro de referéncia F,.. Estas representagoes, que se mostram na figura 6.10, permitem um
ajuste que utiliza o conceito de dois graus de liberdade. Em um primeiro momento o controle da
realimentacao é ajustado para obter uma boa resposta do sistema as perturbacoes de carga e, na
segunda etapa do projeto do controle, ajusta-se a pré-alimentacdo para uma resposta adequada as
mudancas de referéncia.

As fungbes de transferéncia dos controladores PD e PID; da figura 6.10.a calculam-se como:

PD(s) =K (1—b)+ K.(1—c¢)Tys (6.5)
PIDy(s) = K.(b+ Tis +eTys) (6.6)

e as de C; e Cp da figura 6.10.b como:

Cp(s) = PID(s) (6.7)
Co(s) = Ko(1+ Tis +Tys) (6.8)
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PID; (b) Cp e Cy; (c) PID mais filtro.
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e finalmente F, e PIDs da figura 6.10.c calculam-se como:

PIDs(s) = Cy(s) (6.9)
_ Gl
=2 (6.10)

O ajuste do controle total pode ser realizado com quaisquer dos esquemas utilizando técnicas
classicas ou empiricas. Considera-se por exemplo a configuracdo com F;. e PIDy. Em geral pode-se
afirmar que quando o PIDs é ajustado para uma boa resposta a perturbagoes de carga (rdpida e
sem oscilagdes) é necessério alocar pelo menos um dos seus zeros em baixa frequéncia. Estes zeros
aparecem na funcido de transferéncia da referéncia para a saida e por serem dominantes produzem
um pico indesejado na resposta ao degrau de r. Para eliminar este pico e obter uma resposta
dinidmica adequada, o filtro F;. ajusta-se para cancelar o efeito destes zeros trocando-os por outros
menos dominantes. Resulta claro entao que os graus de liberdade introduzidos permitem melhorar
a resposta do sistema como um todo.

Como exemplo considera-se novamente o ajuste do PID (com estrutura série) para o processo

modelado por:
2

(s+1)(5s+1)

O ajuste do PID, foi definido como Ty = 3(a = 0.1),7T; = 1 e K. = 1.5. Os parametros b e ¢ foram
escolhidos para modificar os zeros do sistema (b = 0.7, ¢ = 1). A resposta do sistema em malha
fechada para uma mudanca de referéncia de 0 para 1 em £ = 1 e para uma perturbagdo de carga
de 0.5 na entrada do processo em ¢t = 15 mostra-se na figura 6.11 em linha cheia para o caso com
b= c =1 e em linha tracejada para o caso b = 0.7 e ¢ = 1. Como pode ser observado a resposta
para a mudancga de referéncia é bastante melhorada com a acdo das ponderactes. O detalhe da
agao de controle mostra como a ponderagao diminui o valor de u(t) nos primeiros instantes apds a
mudanca de referéncia.

G(s) =

6.2.3 Conclusoes

Esta secdo analisou as diferentes formas de implementagdo do PID mostrando que o conhecimento
da estrutura do controlador é fundamental para o ajuste correto do seus parametros. Mostrou-se
também que a divisdo das agdes P e D (parte na saida e parte no erro de seguimento) através de
fatores de ponderagao permite melhorar o desempenho do sistema pois transformam o PID classico
em um controle de dois graus de liberdade. Esta propriedade é fundamental quando se deseja
controlar sistemas com respostas adequadas tanto para o seguimento de referéncias como para a
rejeicao de perturbacoes. Deve-se lembrar também que esta otimizacdo do desempenho do sistema
em MF aumenta a complexidade do ajuste.

6.3 Meétodos de ajuste

O ajuste de controladores PID tém sido tratado por muitos pesquisadores em artigos publicados
nos ultimos 60 anos. Praticamente, desde 1942 com a publicacao das regras de ajuste de Zieggler
e Nichols (Ziegler & Nichols 1942), uma grande quantidade de pesquisadores tem invesitido no
desenvolvimento de metodologias de ajuste destes controladores. Nao é objetivo deste curso des-
crever todas essas técnicas mas dar um panorama geral das mesmas e as ideias basicas que devem
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Figura 6.11: Comportamento em malha fechada com controle PID e ponderagao das agoes: (a)
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conduzir a escolha de uma ou outra. Os métodos de ajuste podem ser classificados de acordo com
a metodologia de cédlculo dos parametros em dois grandes grupos: o dos métodos analiticos e o dos
métodos empiricos. No primeiro grupo podem ser incluidas diversas metodologias que precisam
da funcao de transferéncia do processo para obter os parametros do PID, independentemente se
utilizarem diagramas pélo-zero, métodos no dominio da frequéncia, otimizacao ou outros. No se-
gundo grupo encontram-se o método de Zieggler-Nichols e todos os que foram dele derivados e que
se baseiam em resultados de simulacdo ou experimentais.

6.3.1 Métodos analiticos

Todos os métodos analiticos pressupoem que a funcdo de transferéncia do processo a controlar é
conhecida e que o PID pode ser considerado como um compensador com dois pdlos e dois zeros,
com as seguintes caracteristicas:

e um pdlo na origem;

e um pdlo definido pelo filtro passa baixas da acdo derivativa (este pdlo é muitas vezes despre-
zado ja que geralmente esta longe da regiao de dominancia mas pode ser usado também como
pardmetro de ajuste);

e dois zeros que podem ser escolhidos arbitrariamente dentro dos limites impostos pela estrutura
do PID (lembrar, por exemplo, que o PID série somente permite zeros reais);

e um ganho ajustavel.

O ajuste pode considerar um ou dois graus de liberdade. Neste ultimo caso, e como ja foi discutido,
é possivel ajustar simultaneamente a resposta a perturbagoes de carga e a mudancas de referéncia.

Considerando ferramentas normalmente utilizadas num curso bédsico de controle o projeto
analitico pode ser feito pelo Lugar das Raizes (LR) ou por métodos frequénciais.

Para o LR a metodologia consiste em escolher o pélo do filtro p; = —aLTd na regido do plano C
que nao altere significativamente o LR. A partir desta condicdo, estuda-se o LR do sistema original
(processo) mais os pélos em s = 0 e s = —py introduzidos por C(s) e utilizando o ganho K. como
parametro varidvel. A partir deste LR calcula-se a fase necessdria para alocar os pélos dominantes
na regiao desejada do plano complexo e escolhe-se a posicao dos zeros do controlador z; e zo para
isto. Finalmente, ajusta-se K. para os pélos desejados. A alocacio final dos zeros e o valor de K,
sao geralmente obtidos apds algumas iteragoes feitas com o auxilio de pacotes de projeto assistido
por computador. Quando o controle tem dois graus de liberdade o procedimento é realizado em
duas etapas. Primeiro, usando a malha de realimentagao, projeta-se o controle para a resposta
desejada as perturbacoes e depois, usando a FT resultante, calcula-se a agao de pré-alimentagao
para corrigir o comportamento para mudancgas de referéncia.

No caso do projeto por métodos frequénciais podem ser considerados dois casos. Se o PID esta
na estrutura série pode-se projetar o PI como um atraso de fase e 0 PD como um avanco de fase.
Se a configuracdo permite o uso de zeros complexos (e estes forem necessdrios) o projeto realiza-se
graficamente de forma a alterar a resposta em frequéncia do sistema em malha aberta de acordo
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com as especificagoes estabelecidas. Da mesma forma que no caso do LR o ajuste serd em duas
etapas se o controle for de dois graus de liberdade.

O projeto analitico pode também ser realizado por métodos mais complexos, geralmente nao
estudados em cursos bdsicos de controle. Exemplos destes métodos sao o controle por modelo
interno (IMC, (Morari & Zafiriou 1989)) e o controle por posicionamento de pélos (Astrom &
Wittermark 1984).

Deve ficar claro que ao utilizar estes métodos analiticos o controlador que satisfaz a solucdo do
problema pode resultar de ordem maior que 2. Nestes casos, se a estrutura disponivel for PID,
serd necessario simplificar o modelo do processo ou do controle obtido. Esta situacao serve também
para demonstrar que o desempenho do sistema em malha fechada poderia ser melhorado com um
controlador mais complexo que o PID.

Quando sao utilizados métodos gerais para o ajuste do PID os valores dos pardmetros K.,T; e
T4 somente podem ser tabelados quando o modelo do processo é definido. Em outros casos o ajuste
dependerda das suposicoes e aproximacoes feitas na hora do projeto. Por este motivo é de bastante
interese a defini¢ao de alguns modelos de processos que sao muito utilizados na pratica para definir
o ajuste do PID.

Consideraremos aqui apenas trés modelos de processos, que sdo os mais utilizados nos contro-
ladores industriais e que permitem representar uma grande quantidade de processos reais quando
operando nas vizinhancas do ponto de operacdo. Estes modelos sio:

cxs)zzaiLs (6.11)
G(s) % (6.12)
Gls) = — T ™ (6.13)

(1 +T1s)(1 + Tas)

O modelo 6.11 pode ser usado tanto para plantas estiveis como integradoras. J4 os modelos 6.12 e
6.13 utilizam-se para processos estiveis. Para obter modelos e férmulas normalizadas, assim como
para ponderar o efeito do atraso L no sistema, é normal definir o ganho normalizado e o atraso
normalizado como:

K,L L
=2 — (6.14)

“= 7 TTIL¥T

O valor de 7 (0 < 7 < 1) é muitas vezes usado como uma medida da facilidade para controlar o
processo (quanto menor é 7 mais simples é o controle do processo).

Os parametros destes trés modelos podem ser identificados a partir de ensaios de resposta ao
degrau. A figuras 6.12 e 6.13 mostram o procedimento de cilculo para a obten¢do dos parametros
dos modelos 6.11 e 6.12. Para o modelo 6.13 o ganho e o atraso determinam-se da mesma forma,
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que no modelo 6.12 e T7 e Ty calculam-se de forma numérica utilizando dois pontos sobre a curva
de resposta e supondo que a mesma tem a equacao:

Tye=(t=L)/T2 _ 1y e=(t—L)/T1

(6.15)

T —T>

Kp

i '

Figura 6.12: Identificacdo da resposta de MA a uma entrada degrau unitario.

Kp

0.63Kp

Figura 6.13: Identificacdo da resposta de MA a uma entrada degrau unitario.

A seguir sdo apresentadas as férmulas de cdlculo dos pardmetros do PID por alguns métodos
propostos na literatura. Para cada um deles sdo apontadas as principais carateristicas. Para
um estudo aprofundado destes métodos ver (Astrom & Hagglund 1995). A maioria dos métodos
fornecem valores dos parametros para o ajuste de controladores P, PI e PID. Neste trabalho, por
simplicidade, somente se apresentam os ajustes para a lei de controle completa PID.
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Método de Cohen-Coon

O método de Cohen-Coon (Cohen & Coon 1953) é baseado no modelo 6.12 e utiliza como objetivo
do projeto a reducao do pico da resposta a perturbagoes de carga minimizando a integral do erro
(IE). Usando a alocagio de pélos dominantes do sistema o método consegue que a relacdo entre o
primeiro e segundo pico da resposta a um degrau de perturbacio seja de 1/4. Os parametros de
ajuste, para a configuragao académica do PID, s3o:

Controle K. T; Ty
1.35 0.18 2.5—2 0.37(1—
PID T(l + 1—:) 1—0.3QTTL 1—(5.81:)1’

Método do IMC

O método do IMC (Rivera, Morari & Skogestad 1986, Morari & Zafiriou 1989) é baseado no conceito
de modelo interno e utiliza o modelo 6.12. O objetivo do projeto é otimizar a resposta a degraus na
referéncia a pesar de ser possivel o projeto de um controle de dois graus de liberdade. Usando uma
aproximacao de Padée para o atraso do sistema e cancelamento dos pdlos do modelo do processo,
o método consegue uma boa resposta ao degrau de referéncia. O algoritmo tem como vantagem
que inclue a robustez como pardmetro de ajuste através do filtro da agao derivativa (1) que nao
é fixado arbitrariamente como em outros métodos de ajuste. Como desvantagem, que vale para
todos os controladores que utilizam cancelamentos, a resposta as perturbacoes de carga é lenta se
os polos cancelados forem lentos com relagio aos de MF (o que geralmente acontece se o 7 for
pequeno). Os parametros de ajuste, para a configuragao série do PID, sdo:

Controle K, T, | Ty @
L T:L
PID 2K, (L+T}) Lj2| T T(L+Ty)

Método do Haalman

O método do Haalman (Haalman 1965) utiliza o modelo 6.13. O objetivo do projeto é definir
um modelo de malha aberta que gere, em malha fechada, a resposta desejada para um degrau na
referéncia. Usando modelos simples e cancelamento dos pélos do sistema o método consegue uma,
boa resposta ao degrau de referéncia. Devido ao uso do cancelamento tem a mesma desvantagem
que o método do IMC. Os parametros de ajuste, para a configuracao académica do PID, sdo:

Controle K. T; Ty
AT +713) T
PID 7§L) 2 T + T T11—|—’12“2

Além dos métodos analisados existe uma grande quantidade de trabalhos na literatura que estudam
o ajuste de controladores PID para os processos de baixa ordem com atraso de transporte. Veja
por exemplo (Normey-Rico, Gémez-Ortega, Alcala-Torrego & Camacho 2000, Astrom & Hagglund
1995, Yongho, Park, Lee & Brosilow 1998, Sung & Lee 1996, Sung, Lee & Lee 1995).
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6.3.2 Meétodos Empiricos.

Em muitas aplicagoes praticas nao é possivel conhecer exatamente a fungao de transferéncia do pro-
cesso que se deseja controlar. E nestes casos, onde os controladores de estrutura fixa e parametros
variaveis, como o PID, sao mais utilizados. Para ajustar corretamente os parametros, observa-se
entdo as caracteristicas de resposta do sistema, e nao a sua func¢ao de transferéncia. Estes métodos
baseiam-se em conclusoes empiricas sobre o funcionamento em MF do sistema e tém grande acei-
tacao entre os engenheiros e operadores de plantas industriais. Dentre os varios métodos empiricos
existentes para projetar os pardmetros do PID, o de Ziegler-Nichols (estabelecido em 1942) é o
mais ”popular” apesar de que trabalhos posteriores tem melhorado bastante os seus resultados.

O método de Ziegler-Nichols (Z-N)

O método de Z-N baseia-se em dois conjuntos de regras empiricas para o ajuste dos parametros do
PID na forma académica.

O primeiro é baseado no modelo 6.11 e, da mesma forma que o método de Cohen-Coon utiliza
como objetivo do projeto que a relagdao entre o primeiro e segundo pico da resposta a um degrau
de perturbacao seja de 1/4. Os parametros de ajuste sdo obtidos por experimentos empiricos (e
esta é a principal diferenga com o método de Coen-Coon) com processos que verificam a relagdo
0.1 < L/T < 1. Para a configuragao académica do PID, sao:

Controle | K. | T; | Ty
PID L2 1oL | L)2

qa

O segundo método utiliza os mesmos objetivos de controle mas usa uma metodologia diferente para
caraterizar o processo. Esta metodologia consiste em observar a resposta em MF do sistema apenas
com um ganho proporcional no controlador (isto é, T; = oo e T; = 0) e aumentar paulatinamente
o valor do ganho K. até que o sistema oscile com um amortecimento nulo. O ganho obtido neste
experimento, K. = Ky, é definido como ganho critico. A partir da resposta obtida, calcula-se
também o periodo de oscilagao Ty, que juntamente com K, permitem definir o ajuste do PID de
acordo com a seguinte tabela:

Controle | K. T; Ty
PID 0.6Ky | 0.5Ty | 0.125T)

Estas regras empiricas sao de cardter geral e utilizam pouca informagao do sistema e portanto,
é sempre possivel melhorar o ajuste dos pardmetros tendo alguma informacao adicional sobre o
processo. Apresenta-se a seguir alguns métodos empiricos que apresentam melhores resultados que
o de Z-N.
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O método de Pagano e co-autores

Pagano e co-autores (Pagano 1989) desenvolveram um método que denominaram Ziegler-Nichols-
Modificado(ZNM), que permite melhorar bastante a respostas obtidas com o ajuste de Z-N, usando
uma série de curvas empiricas que geram trés fatores corretivos «, § e v, fungoes da relagdo L/T
e da especificagao da resposta, que multiplicam os parametros K., T; e Ty de Z-N. A figura 6.14
mostra este conjunto de curvas para o caso de uma, especificagdo de resposta transitéria com pico
méximo de 10%.

12

coeficiente de correcéo
o o
(2] o)

o
IS

\AF*

0.2 '+++~ B
-~ e

+ /5

ey, P

~
++++#—++++—F+4—F+H+HF

| | | | |
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
relacéo L/T

Figura 6.14: Parametros que alteram o ajuste de ZN para pico de 10%.

O método de Chien e Fruehauf

Chien e co-autores (Chien & Fruehauf 1990) desenvolveram um método que modifica o ajuste de
Ziegler-Nichols propondo ajustes independentes para as respostas a perturbacées e a referéncias e
utilizando como especificacao para as respostas transitérias um pico mdximo de 10%. Os valores
obtidos sdo:

Controle K. T; Ty
PID-referéncia | 0.95/a | 1.4T | 0.47L
PID-perturbagdo | 1.2/a | 2L | 0.42L

O método de Astrom e Hagglund

Astrom e Hagglund (Astrom & Hagglund 1995) desenvolveram um método empirico, baseado na
resposta ao degrau, que é mais completo que os anteriores pois considera um conjunto maior de
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especificacoes e solugoes separadas para processos estiveis e integradores.

O método considera a descrigdo do processo com 7', a e 7 (valores normalizados do modelo
6.12) se a planta for estavel e os pardmetros L, a e 7' se ela for integradora. a e L sao obtidas do
modelo 6.11 e 7/ = ﬁ, onde T é a constante de tempo equivalente da parte nao integradora do
processo (os autores sugerem a resposta ao pulso para determinar T").

Os parametros do controlador também sdo normalizados e incluem a ponderacdo do erro de
seguimento b. O ganho normalizado é aK., o tempo integral normalizado é T;/L e o tempo
derivativo normalizado é Ty/L. O método empirico utiliza um conjunto de modelos para simular
o comportamento do processo real e calcula o PID pela técnica de alocacao de pdlos dominantes.
Finalmente, os valores achados para estes parametros sao descritos por fungoes de 7 com coeficientes
tabelados. O método considera ainda a sensibilidade maxima M, como parametro de ajuste, o que
permite optar por um PID mais "robusto” ou mais ”"rapido”.

M, pondera a distancia entre o ponto —1 no diagrama de Nyquist e a curva G(jw)C, (jw) onde
C, é o controle por realimentacdo e G é o modelo do processo. Esta sensibilidade calcula-se como:

1
1+ G(jw)Cr(jw)
de forma que 1/M; é que a menor distdncia do diagrama G(jw)C,(jw) ao ponto —1. Valores

maiores de M, implicam em menor robustez ja que menores erros entre o modelo e o processo real
podem levar ao diagrama a circundar o ponto —1. A figura 6.15 ilustra este conceito.

M = maz | | w € [0,00)

Im

1/Ms

CrG

Figura 6.15: Medida de M.

As fungbes de aproximagdo foram escolhidas como:
2
f(T) — a06a17+a27

e os valores de M; como M; = 2.0 para o PID "rapido” e M; = 1.4 para o PID "robusto”.
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A tabela que fornece os pardmetros para o caso estavel é:

M, =1.4 M, = 2.0

ag a1l as agp ai a2

aK, | 3.8 -84 7.3 8.4 —-9.6 9.8
Ti/L 5.2 —2.5 —1.4 | 3.2 —1.5 —0.93
Ty/L | 0.89 —0.37 —4.1 | 0.86 —-1.9 —0.44
b 0.4 0.18 2.8 |0.22 0.65 0.051

e para o caso integrador:

M, = 1.4 M, =20

a a1 a9 ag a1 a9

aK., | 5.6 —8.8 6.8 | 8.6 -7.1 5.4
T;/L | 1.1 6.7 —44 | 1.0 3.3 —-2.3
Ty/L | 1.7 —6.4 2.0 |0.38 0.056 —0.60

b 0.12 6.9 —6.6 | 0.56 —2.2 1.2

6.3.3 Conclusoes

Nesta secao foram analisados alguns métodos de ajuste de controladores PID. Dada a importancia
pratica, em todos os casos usaram-se modelos simples para descrever a dindmica do processo.
De forma geral ndo pode ser afirmado que um método seja melhor que outro de forma absoluta
pois cada um utiliza diferente quantidade de informacao sobre o processo e diferente conjunto de
especificacées. Por outro lado pode-se afirmar que quanto maior seja a quantidade de informacgao
utilizada e maior o nimero de parametros de ajuste, melhores serao os resultados. Assim, a escolha
de um método empirico ou analitico dependerd do caso particular estudado.

6.4 Aspectos praticos e operacionais

Os itens anteriores ocuparam-se de estudar as propriedades e ajuste dos controladores PID em
tempo continuo. Nesta secao serao estudados alguns aspectos que estao relacionados com as im-
plementacoes praticas com controladores PID industriais que funcionam em tempo discreto.

6.4.1 O PID discreto

O uso do PID analdgico em controle de processos industriais generalizou-se de tal forma que, hoje em
dia, mesmo existindo a possibilidade de implementagao de controladores digitais mais sofisticados,
os usudrios preferem a utilizagao de PID digitais nas aplicagOes praticas. Por este motivo, o estudo
da ”substituicdo” de um controlador PID analégico por um digital que realize a mesma operagao, é
importante para o engenheiro de controle. Na literatura, é comum encontrarmos o estudo do PID
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digital como ”compensadores de estrutura fixa”. Vale lembrar que, a implementacao digital de uma
lei de controle diferente da PID nao oferece maiores dificuldades e portanto, nao seria adequado
limitar-se a uma dada estrutura de controlador. O estudo do PID digital justifica-se pela demanda
existente na industria.

Algoritmo PID discreto

Para calcular a equacdo do PID discreto pode-se aproximar a equacao do PID continuo ideal:

u(t) = [ b / £)dt + T d(:)]

substituindo a integral por uma somatdéria e a derivada, pelo quociente incremental. Esta forma de
aproximacao (que nio é a dnica) permite obter:

u(kT) = K, le (kTo) + = Z e(j

.

a

(e(kTa) —el(k — 1)Ta])] ;
onde T, é o periodo de amostragem.

Esta equacao pode ser escrita de forma recursiva:
w(kT,) = u[(k — 1)T,] + ki1e(kTy) + kae[(k — 1)Tg] + kse[(k — 2)T,]

onde:

T T, Td> KTy
= 1 =(— — —2— K =
k1 ( + Ta> k2 ( brq =) K W=

Como observa-se destas equacoes a atuacao do PID discreto é dependente do periodo de amos-
tragem escolhido (7}). Assim, a pesar de que o ajuste dos pardmetros do PID industrial é realizado
como se ele fosse analégico deve-se tomar certas precaugoes na hora do projeto.

A escolha do periodo de amostragem

Um fator importante na hora de escolher um controlador industrial é a faixa de tempos de amostra-
gem que podem ser utilizados. Existem controladores industriais que ndo permitem escolher o valor
de T, ou possuem uma faixa muito pequena para esta escolha. Assim, determinado controlador
industrial pode ser inadequado para uma aplicacdo concreta.

Do ponto de vista tedrico T, deve ser escolhido de acordo com os tempos de resposta do sistema,
que deseja ser controlado e também com o tipo de resposta transitéria. Existem muitos critérios
praticos para esta escolha, alguns baseados na resposta do sistema em MA e outros na de MF:
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To = Tma/10 com T, a constante de tempo dominante de MA;

Ty = t5/6 com t; 0 tempo de subida de MA;

T, = Tmy/4 com Ty, s a constante de tempo desejada para a MF (se o sistema for ndo osci-
latério);

Ty, = Ty /10 com Ty, a periodo de oscilagdo da MF (quando a resposta for oscilatéria).

Regras préticas gerais também podem ser usadas de acordo com a varidvel a regular, de acordo
com a tabela abaixo.

Variavel Periodo
Fluxo 1 a 3 segundos
Pressao 1 a 5 segundos
Nivel 5 a 10 segundos
Temperatura | 30 segundos a 10 minutos

Filtros e condicionadores de sinal

Em geral a saida dos sensores que alimentam os controladores industriais deve ser filtrada e as
vezes linearizada dentro de determinada faixa de valores para poder ser adequadamente tratada
pelo algoritmo do controlador. A eliminagdo dos ruidos também é importante para limitar o
espectro em frequéncia do sinal que vai ser amostrado e minimizar assim os efeitos do ”aliasing”.
Desta forma os sinais devem ser filtrados analogicamente antes da amostragem.

Os controladores industriais possuem em geral filtros de primeira ordem que podem ser ajustados
de acordo com a carateristica do ru’ido e do sinal que estd sendo medido. Uma regra pratica
bastante usada consiste em definir a constante de tempo do filtro passa baixas 73 entre 8 e 10 vezes
o periodo de amostragem Ty, (T}, € (8T, 10Ty,)).

6.4.2 Modo de seguimento

Os controladores industriais tém geralmente dois modos de funcionamento: o modo normal PID e
o modo de seguimento. Este modo de seguimento consiste en fazer com que a variavel de controle
u siga um determinado sinal externo.

Um esquema do PID académico com modo de seguimento mostra-se na figura 6.16. Observa-se
que o moédulo tem trés entradas, uma para a saida do processo y, uma para a referéncia r e uma
para o sinal a ser seguido w. Neste diagrama observa-se como em regime permanente o integrador
assegura que u = w e desta forma o sinal de controle do PID sempre segue ao sinal w do tipo
degrau. Quando o sinal de controle u é conectado a entrada de seguimento w do controlador, este
modo é automaticamente inhibido. Nas préximas secoes se estuda como aproveitar este modo para
implementar algumas operagoes do PID.
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Figura 6.16: PID académico com modo de seguimento.

6.4.3 Comutacao Manual-Automatico

A maioria dos controladores industriais pode funcionar em manual ou automético. No modo manual
o operador pode alterar o valor do sinal de controle de forma arbitriria com os botoes do painel
frontal. J4 no modo automdtico o sinal provém do algoritmo PID. Como dificilmente estes valores
vao coincidir no momento da passagem de manual para automético (ou viceversa), a diferenca de
valores produzird uma mudanga brusca (e indesejada) no comportamento da varidvel controlada.

Para evitar este problema deve-se fazer com que o sinal de controle manual siga a saida do
algoritmo PID em modo automadtico e que a saida do controlador siga o controle manual quando
em modo manual. Ao mesmo tempo, quando passa-se de manual para automadtico, a referéncia
deve ser ajustada para o valor atual da saida para nao introduzir uma variacdo no instante da
mudancga. Assim, evitam-se as variagoes bruscas de u(t).

O modo de seguimento (MS) que normalmente estd disponivel nos controladores industriais
pode ser usado para implementar um sistema de mudanca suave manual-automdatico. O esquema
para isto mostra-se na figura 6.17. Neste diagrama, quando o controle estd em automético (posigao
A da chave, o bloco controle manual com MS tem sempre a sua saida ”"Manual” seguindo a varidvel
u que corresponde ao sinal de controle automatico. Da mesma forma quando o sistema opera de
forma manual (a chave estd na posi¢do M) o sinal PID no bloco PID com MS serd igual a u que
nesta situacdo corresponde ao controle manual. O médulo de controle manual tem uma constante
de tempo que pode ser ajustada para evitar variagoes bruscas produzidas pelo ruido.

Nos controladores digitais esta passagem de manual-automéatico deve-se fazer atualizando cor-
retamente os valores anteriores dos sinais utilizados no cdlculo da lei de controle.

6.4.4 Condicionamento da acao integral

No ajuste dos parametros do controlador PID continuo nao foi considerada a possibilidade de
saturacao da acao de controle, fato que é bastante comum na pritica e tem consequéncias ruins
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Figura 6.17: PID com esquema de passagem manual-automadtico.

para a performance do sistema. Para entender o porque deste problema considera-se um sistema
em MF com uma lei de controle PID académico onde existe saturagio da agdo de controle (u) como
se mostra na figura 6.18. Até que o valor de u ultrapasse Uz OU —Umqaz, & evolugao da saida do

e u Ureal

C(s) > > G(s) y

PID Saturagéo processo

Figura 6.18: PID com saturacdo da agao de controle

sistema ¢ normal. No momento que ela satura o controle real u, passa a ser menor que o calculado
para u, pois U, = Upay € U > Upmge (caso de saturagdo positiva). Com isto, a evolugdo da saida
serd mais lenta do que sem saturagdo. Como a integral total do erro (desde ¢ = 0 até que se atinja o
regime permanente) deve ser sempre igual ao valor do controle desejado para este regime, a menor
velocidade de crecimento de y(t) cria uma acumulacao da integral do erro que deve ser compensada
por um maior periodo de tempo com erro negativo que permite que a integral ”desconte” o valor
acumulado. Desta forma, o controle fica saturado mais tempo que deveria e o sinal de saida acaba
tendo um sobressinal e um tempo de estabilizagao maior que o esperado. Nas figuras 6.19, 6.20 e
6.21, observa-se o efeito descrito nas varidveis de controle, saida e na agao integral do controlador.

Observa-se como a integral do erro com saturaga tem valores bem maiores que a sem saturacao
durante o transitério. Na literatura este efeito é conhecido como ”sobrecarga da agao integral”.

Para eliminar o problema da ”sobregarga de acdo integral” deve-se mudar a lei de controle
quando o sistema entra na zona de saturagao. Existem varias técnicas de ”eliminacao da sobrecarga
de acao integral” (ESAI).

As mais simples consistem em: (i) desativagao da agao integral quando o controle satura ou, (ii)
ativar a agao integral unicamente quando o erro for menor que um dado valor. Estas duas técnicas
sao simples, mas o desempenho do controle é prejudicado nos transitorios, pois o controlador usado é
diferente do projetado. Desta forma, a pesar de se obter uma resposta melhor que quando nenhuma
técnica de ESAT é usada, nas aplicacbes mais exigentes os resultados nao sao satisfatérios.
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Figura 6.20: Evolucao da saida do sistema com e sem saturacao do controle.
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Figura 6.19: Evolucao da acao de controle com e sem saturagao.
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12
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Figura 6.21: Evolucao da agao integral do controle com e sem saturagao.

Uma estratégia mais complexa consiste na reformulaciao da acao de controle atualizando as
variaveis do controlador para que as informagoes processadas sejam as reais e o valor do controle
calculado a cada instante seja 0 maximo possivel. Desta forma pode-se acelerar ao maximo a
resposta, porém sem permitir que se produza actimulo de erro.

O PID em modo de seguimento pode ser usado para implementar uma ESAI. O esquema para

isto mostra-se na figura 6.22 onde observa-se como o MS assegura que o sinal de controle u nao
ultrapasse o valor da saturacao.

referéncia
>——P|REF u v
e N PID |
variavel do processo MS Saturacéo
PID com MS

Figura 6.22: PID com ESAIL

Os resultados da aplicagao deste tipo de estratégia no exemplo anterior mostra-se nas figuras

6.23 € 6.24. Como pode ser observado a nova resposta tem menor tempo de estabilizacdo e menor
pico que quando a ESAI nao é utilizada.
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Figura 6.23: Evolugao da agao de controle com e sem ESAI
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Figura 6.24: Evolugao da saida do sistema com e sem ESAI.
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6.4.5 Conclusoes

Do ponto de vista préatico o ajuste de controladores PID industriais nao se limita & defini¢ao das
constantes K., T; e Ty. Para que o sistema de controle possa funcionar corretamente é necessario
definir adequadamente o periodo de amostragem, os filtros de condicionamento de sinal e também
conhecer a estrutura do PID no que se refer a questoes operacionais como por exemplo a passagem
manual-automético.
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