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Este trabalho apresenta a andlise e o projeto de compensadores de tempo
morto discretos de dois graus de liberdade mostrando como pode-se melhorar
a resposta de rejeicao de perturbagoes quando o processo tem atraso signifi-
cativo.

O estudo dos controladores estd enfocado a partir de duas concepcoes.
A primeira apresenta o projeto do controle no dominio discreto tanto para
plantas estdveis quanto para plantas integradoras e também considera-se o
caso do ajuste deadbeat para a rejeigao de perturbagoes. A segunda apresenta
a discretizacao de controladores de dois graus de liberdade para plantas com
atraso dominante aplicando diferentes métodos de discretizacdo. Um estudo
comparativo permite analisar as vantagens e desvantagens de cada uma destas
concepgoes.

Finalmente realiza-se um estudo dos problemas associados a escolha do
periodo de amostragem e propde-se uma nova metodologia para o ajuste deste
periodo considerando as caracteristicas da resposta e a estabilidade robusta.
Diversos exemplos de processos simulados sao utilizados para ilustrar os re-

sultados apresentados.
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This work presents the analysis and design of two degree of freedom discrete
dead time compensators showing how the disturbance rejection response can
be improved when the process has significant delay.

The study of the controllers is focused using two approaches. The first one
presents the design of the discrete controller for stable and integrator plants.
Also, the case of the deadbeat disturbance response controller is analysed. The
second approach presents the discretisation of two degree of freedom dead
time compensators controllers for plants with dominant delay using different
discretisation methods. A comparative study allows to analyse the advantages
and disadvantages of the two approaches.

Finally a study of the problems associated to the choice of the sampling
period is performed and a new methodology for the tuning of this period
considering performance and robustness specifications is proposed. Several

simulated examples are used to illustrate the presented results.
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Capitulo 1

Introducao

1.1 Motivacao

Os atrasos sao uma parte fundamental da dinamica de muitos processos industriais.
O atraso ou tempo morto, pode ser definido como o tempo que transcorre entre o instante
em que ¢ introduzida uma mudancga na variavel de entrada do processo e o instante em
que a saida do mesmo comeca a mudar. Geralmente o atraso é causado pelo tempo de
transporte de energia ou matéria dentro do sistema. Se o atraso é dominante (maior
que duas vezes a constante de tempo equivalente do processo) fica dificil controlar o pro-
cesso utilizando controladores cldssicos (tipo PI por exemplo). No ambiente industrial a
solugao adotada pelos operadores de planta é diminuir o ganho proporcional do controle
e/o aumentar o tempo integral, de forma que o sistema possa funcionar de maneira estével
embora com dinamicas muito lentas. Uma solucao para este problema foi introduzida por
Smith (1957) chamada posteriormente “Preditor de Smith”, baseada na inclusdo de um
compensador de atraso, embora na pratica a implementagao era dificil e inconveniente
devido as limitacoes nos equipamentos analdgicos de controle. A partir de 1980 quando
controladores digitais comecgaram a aparecer no mercado, tornou-se viavel projetar contro-
ladores digitais complexos como os preditores, motivo pelo qual os pesquisadores voltaram
a atencao ao “Preditor de Smith” analisando suas propriedades e propondo modificagoes

na estrutura para satisfazer especificacoes de controle.

Nos tltimos anos a tecnologia dos sistemas digitais tem evoluido rapidamente, aumen-
tando as possibilidades de implantacao de sistemas de controle em tempo discreto. Os

avancgos nos sistemas digitais e a diminuicao dos custos dos equipamentos tem contribuido
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para a diminuicao dos custos de implantagao.

Em geral, os sistemas de controle digitais tém muitas vantagens sobre os sistemas de

controle analégicos. Algumas destas vantagens sao:

1. Baixo custo e a poténcia consumida é baixa;

2. As variagoes nos parametros do controle devidos a variagoes na temperatura, umi-

dade e envelhecimento dos componentes sao quase nulas;
3. Mais precisos e confidveis;

4. Facilidade de fazer mudangas nos parametros de controle e nas estruturas de con-

trole.

Embora de que os compensadores de tempo morto tenham sido introduzidos na
industria com a chegada dos sistemas de controle digitais, a maioria dos trabalhos publi-
cados no assunto desenvolvem algoritmos em tempo continuo. Assim, existe um campo

aberto para as pesquisas direcionadas ao ajuste e implementacao deste tipo de controlador.

Neste trabalho apresenta-se um estudo dos controladores digitais de dois graus de
liberdade para plantas com atraso, a partir de duas concepcoes. Na primeira sao estudadas
solucoes no dominio digital, considerando ajustes robustos, o seguimento de referéncias
e a rejeicao de perturbagoes. Na segunda sao estudados métodos para a digitalizacao de
controladores de dois graus de liberdade que permitam manter as caracteristicas da lei de
controle original. As solugoes dos controladores digitais, sdo estudadas comparativamente

em exemplos de simulacao.

1.2 Objetivos do Trabalho

Os principais objetivos deste trabalho sao:

1. Estudar controladores discretos para plantas com grandes atrasos utilizando estru-

turas de dois graus de liberdade;

2. Desenvolvimento de técnicas de ajustes robustos para plantas com grandes atrasos;
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3. Estudar técnicas de digitalizacao e desenvolver uma metodologia de discretizacao
que permita manter as principais caracteristicas do controle original, como a res-

posta a referéncias, rejeicdo de perturbacgoes e robustez;

4. Definir uma metodologia para a escolha do periodo de amostragem utilizando um

compromisso entre o comportamento, a robustez e a carga de cdlculo.

1.3 Organizacao do trabalho

Este trabalho estd organizado da seguinte forma:

No capitulo 2 faz-se uma revisao dos compensadores de tempo morto. Estudam-se as

diferentes solugoes propostas na literatura e suas propriedades.

No capitulo 3 propoe-se um projeto discreto para plantas com grandes atrasos, utili-

zando uma estrutura de dois graus de liberdade, baseada num observador de perturbagoes.

No capitulo 4 propoe-se um método de discretizagao de estruturas de dois graus de
liberdade para plantas com atraso, os resultados sao comparados com métodos classicos

de discretizagao.

No capitulo 5 propoe-se uma nova metodologia da escolha do periodo de amostragem de
controladores digitais para plantas com grandes atrasos, baseado na andlise da estabilidade

robusta.

No capitulo 6 apresentam-se exemplos com simulagoes que permitam comparar a agao

dos controladores digitais propostos.

No capitulo 7 apresentam-se as conclusoes e perspectivas futuras.



Capitulo 2

Compensacao de tempo morto

Os atrasos entre as variaveis de entrada e de saida dos processos, aparecem em muitas
plantas industriais, sistemas biolégicos e em sistemas economicos e sociais. Na maioria
dos casos, os atrasos devem-se ao transporte de massa ou energia no processo e ao efeito

produzido pela acumulacdo de sistemas de baixa ordem.

A presenca do atraso na malha de controle, tem duas conseqiiéncias fundamentais:

1. O atraso (ou tempo morto) diminui consideravelmente a fase do sistema, consequen-

temente diminuem as margens de ganho de fase do sistema.

2. No caso continuo as relagoes entrada-saida do sistema tornam-se irracionais o que

dificulta o projeto do controle (Palmor 1996).

A utilizacao de métodos clédssicos de projeto de controladores na compensacao de siste-
mas com atraso (por exemplo Controladores tipo “proporcional integral derivativo” PID),
exigem ajustes conservadores (que produzem respostas lentas) para garantir a estabili-
dade do sistema em malha fechada (Hagglung (1996), Astrom e Hagglund (1995)). De
forma geral, se o atraso é pequeno e o modelo é de baixa ordem, o ajuste do PID permite
a obtencao de uma solugao aceitavel. Mas se o atraso é grande e deseja-se obter respostas
em malha fechada mais réapidas, entao é conveniente utilizar sistemas de compensacao de

atraso.

O preditor de Smith (Smith 1957) foi o primeiro sistema de controle proposto na

literatura que introduz um compensador de atraso (“dead-time compensator” DTC). Este
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compensador baseia-se na inclusao do modelo do processo com o atraso de transporte na
malha de controle. Naquela época (1957) ainda usavam-se equipamentos analégicos para o
controle de plantas industriais, o que tornava a implementacao do preditor de Smith dificil
e inconveniente. Quando os controladores digitais comegaram a aparecer no mercado no
inicio dos anos 80, a implementagao de compensadores de tempo morto (DTC) tornou-se
relativamente facil. Isso tem motivado nos tltimos 20 anos a diversos autores voltarem a
atencao ao preditor de Smith, analisando as propriedades e propondo métodos de ajuste

ou modificagoes na estrutura, procurando melhorar algumas de suas caracteristicas.

Neste capitulo faz-se uma revisao dos compensadores de tempo morto utilizando parte

da informagéo do trabalho apresentado em Normey-Rico (1999).

A apresentacao deste capitulo tem a seguinte seqiiéncia: A Secao 2.1 analisa o preditor
de Smith. A Secao 2.2 analisa as modificacbes mais relevantes apresentadas na literatura.

Finalmente a Secao 2.3 apresenta as conclusoes do capitulo.

2.1 Preditor de Smith (spr)

Um processo com atraso entre as variaveis de entrada e de saida com entrada simples,

saida simples e perturbacao pode ser representado por uma equagao do tipo:

Y (s) = G(s)e "U(s) + Gy(s)e "*Q(s), (2.1)

onde U(s) é a varidvel de controle ou entrada, QQ(s) é uma entrada de perturbacao, Y (s) é
a saida do processo, L e L, os tempos de atraso entre as entradas e a safda, G(s) e G4(s

sao fungoes racionais proprias.

Existem dois casos particulares do modelo da equacao (2.1): um que considera as
pertubagdes na saida da planta (G,(s) = 1 e L, = 0) e outro que considera as perturbagdes
na entrada da planta (G,(s) = G(s) e L, = L). Destes dois modelos o segundo é o
mais utilizado nos sistemas de controle para plantas com atraso, porque representa o
caso mais desfavoravel para o controlador, principalmente nos casos de grandes atrasos
e processos com dindmica integradora (Palmor 1996). Utilizando a representacdo na

freqiiéncia complexa do atraso no segundo caso, o modelo da planta é representado como:

Y(s) = G(s)e™(U(s) + Q(s)) = P(s)(U(s) + Q(5))- (2.2)
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Quando projeta-se um controlador C(s) para o processo com atraso P(s), a fungao
de transferéncia em malha aberta C(s)G(s)e™* tem o médulo igual ao de um processo
sem atraso C(s)G(s), com a fase tendendo a —oo em altas freqiiéncias. Isso implica
que o atraso diminui a margem de fase do sistema. Se C(s) é ajustado para estabilizar
G(s), na maioria dos casos o sistema com atraso serd instdvel para valores de L maiores
do que um valor minimo L,;,. Em Torrico et al. (2002) apresentou-se um estudo da
estabilidade global de um sistema de controle baseado num compensador de tempo morto
para processos com atraso considerando variagoes na estimacao do atraso. A andlise de
estabilidade, quando aplicada a processos modelados por uma funcao de transferéncia de
primeira ordem com atraso, mostra o aparecimento de janelas de estabilidade dentro de

regides de instabilidade em malha fechada.

Quando o processo tem um atraso ndo dominante (menor que o dobro da constante

. . _ 1-Lg
de tempo equivalente do processo), o atraso pode ser aproximado por e~ & o1 e C(s)
2
1—%5
L
1+5s

(maior que o dobro da constante equivalente de processo), C(s) deve ser ajustada de forma

pode ser projetado como um PID para controlar G(s) . Quando o atraso é dominante

muito conservadora, ou o sistema torna-se instavel. Uma solucao ideal para este problema

de controle ¢é realimentar a saida do processo sem atraso, como ilustrado no esquema da
Figura 2.1, onde C(s) controla a G(s).

Q
A C(s) 4><U = G(s) LE el Y.

Figura 2.1: Controle ideal de plantas com atraso

Assim a relagao entrada-saida é:

C(s)G(s)

(s) = W&“R(s). (2.3)

A equacdo (2.3) mostra que apesar de ser possivel realimentar o sinal sem atraso
e utilizar um controle ideal, torna-se impossivel modificar o sinal da saida, antes que
transcorra o tempo morto L depois de aplicar uma variagao na referéncia, portanto nao
existe uma lei de controle realizdvel que permita eliminar o atraso da relagdo entrada-

saida.
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A solugao ilustrada na Figura 2.1, nao é possivel de ser implementada na maioria dos
casos reais, uma vez que Y; nao pode ser medido. Uma solugao para este problema foi
proposta por Smith (1957) e estd baseada no uso de um preditor G,(s) no esquema de
controle. A Figura 2.2(a) mostra a estrutura de controle do “preditor de Smith” (sp).
Nesta estratégia de controle, realimenta-se a predicao da saida do processo no tempo t,
calculada usando o modelo do processo sem atraso (G,(s)). Para que o sistema possa
rejeitar erros de modelagem e o efeito das perturbagoes, realimenta-se a diferenca entre a
saida do processo e a saida do modelo com atraso (P, (s) = G,(s)e 1%), tal como ilustrado
no esquema da Figura 2.2(a). Se nao houverem erros de modelagem (G(s) = G,(s)) nem
perturbagoes, a diferenca entre a saida real e a predita é zero, portanto é possivel ajustar

o controle primério C(s) utilizando o modelo do processo sem atraso Gy (s).

Y R_ C(s) P(s)
— Gn(s) - Pn(s)
F

Figura 2.2: Estrutura de controle do preditor de Smith: (a) representacdo na forma Mc
(b) representagdo normal.

Existem trés propriedades fundamentais do preditor de Smith no caso de modelagem

perfeita (G(s) = G,(s)) que serdo analisadas em seguida:

Propriedade 2.1 O atraso é eliminado da equacdo caracteristica do sistema em malha

fechada. Como a relagdo entrada-saida € dada pela fungdo:

V() COHGE
R(s) _1+0()G)°¢ (2.4)

entdo a equagdo caracteristica € 1+ C(s)G(s).

Propriedade 2.2 Para mudancas da referéncia com (Q = 0, o sinal de realimentacdo F

gerado pelo preditor (Figura 2.2(b)) antecipa-se & saida do processo num tempo L:

F(s) = ™Y (s). (2.5)
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Esta propriedade nao € vdlida para as entradas de perturba¢ao porque
F(s) = e™Y (s) + P.(s)Q(s)(1 — e**). (2.6)

Da equacio 2.6 pode-se deduzir que se as mudancas na dinamica da perturbacdo sdao
lentas (e™* ~ 1), entdo F serd uma boa predigio de Y emt = L. No caso em que Q varie

rapidamente, nao serd possivel eliminar o efeito da perturbacdo do sinal de realimentagdo
F.

Propriedade 2.3 A estrutura do “preditor de Simith” (SP) fatoriza de forma implicita

—Ls ¢ a parte nio invertivel

o processo em duas partes: Gn(s) é a parte invertivel e e
devido ao atraso (para esta parte nao sao considerados os zeros com parte real positiva,
cujas limitagdes sao estudadas em detalhe em Holt e Morari (1985)). Usando a idéia da
fatorizagao e considerando que poderia ser aplicado um controlador primdrio ideal (um

controle de ganho tendendo ao infinito C(s) — o) obtém-se:

C(s

€O = 1o = Gl )
gerando-se uma saida ideal:
Y(s) = e L R(s) + P,(s)Q(s)(1 — e 1%). (2.8)

Observa-se que a funcdo de transferéncia entre a referéncia e a saida é simplesmente
um atraso e o resultado coincide com o obtido no caso da saida realimentada sem atraso.
Mesmo que esta fungdo de transferéncia ideal ndo possa ser obtida na prdtica, ela fornece
uma boa idéia das qualidades do SP e um limite superior do comportamento em malha

fechada que pode ser obtida com esta estrutura.

Ainda sem considerar a solucao ideal de ganho infinito, uma leitura superficial das
propriedades do sP pode levar & conclusao de que o ajuste do controlador priméario C(s)
poderia ser efetuado considerando simplesmente o modelo da planta sem atraso e que a
resposta transitoria em malha fechada poderia ser acelerada arbitrariamente. Nao obs-
tante, uma andlise mais detalhada das propriedades e das equacgoes anteriores podem

determinar algumas limitacoes do Sp:

1. A primeira limitagdo estd relacionada ao ajuste do controle primdrio. Se C(s) fosse
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ajustado tendo em conta somente a equagao caracteristica (14 C(s)G(s)), o sistema

poderia resultar instavel para erros de modelagem (P(s) — P,(s)) pequenos.

2. A segunda limitagdo estd relacionada com a estrutura do Sp: o sistema de controle
nao pode ser utilizado com processos que tenham pdlos com parte real positiva e
se o processo for integrador a implementacao ndao pode ser realizada diretamente

usando os diagramas da Figura 2.2.

3. A terceira limitacao esta relacionada com a rejeicao de perturbacoes. Se a planta é
estavel, nao é possivel definir arbitrariamente o comportamento do sistema frente a
perturbacgoes de carga com o ajuste do controle priméario. Se a planta é integradora,

o sistema nao pode rejeitar perturbacoes constantes em regime permanente.

Para entender claramente as caracteristicas do SP, deve-se analisar as relagoes entrada-
saida do sistema representado na Figura 2.2. No caso nominal quando o modelo da planta

é perfeito (P(s) = P,(s)), as relagbes entrada-saida sio:

_Y(s)  C(s)Pu(s)
B (8) = R = T4 0G0 (2:9)
oS onol -]

Para considerar o efeito do erro de modelagem, se assumira que as incertezas podem

ser descritas por um modelo aditivo nao estruturado com

P(s) = P,(s) + AP(s).

Levando-se em conta esta hipdotese, € possivel calcular uma medida de robustez do
controle, considerando para cada freqiiéncia, o0 médulo méaximo de erro de modelagem
aditivo admissivel, para que seja mantida a estabilidade em malha fechada (Um estudo
mais detalhado sobre a robustez serd realizado no Capitulo 5). Este indice de robustez
pode-se calcular (Morari e Zafiriou 1989) como:

_ |1+ C(jw)Galjw)

) = G

Y > 0. (2.11)

A partir da analise anterior deduz-se que:
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1. Se C(s) é projetado para conseguir respostas muito rapidas em malha fechada (H,
com largura de banda grande) entdo o sistema terd um indice de robustez muito

pequeno (valores pequenos de Ig(w)). A partir das equagoes (2.9) e (2.10) obtém-se:

| P (jw)]
Ip(w) = ——% Yw > 0. (2.12)

|H, (jw)|
Como o0 médulo de P,(s) é muito pequeno em altas freqiiéncias (os processos tém
caracteristicas passa baixa) e a largura de banda de H,(s) é grande (|H,(jw)| ~ 1
em altas freqliéncias) o indice de robustez serd muito pequeno. Isso significa que
C(s) nao estd adequadamente projetado e pequenos erros de modelagem poderiam

causar instabilidade do sistema (Palmor 1980).

2. Os pélos de P(s) nao podem ser eliminados da fungao de transferéncia perturbagao-

saida (exceto um pélo em s = 0). Isso acarreta trés conseqiiéncias importantes:

(a) O sp ndo pode ser utilizado com processos instdveis em malha aberta, pois a

resposta as perturbacoes seria instavel.

(b) Se os pélos do processo sdo mais lentos que os desejados em malha fechada
(da relacao Y/R), entdo nao serd possivel acelerar a resposta as perturbagoes
com o ajuste de C'(s) uma vez que os pdlos lentos dominarao os transitérios.
Na pratica este problema aparece somente quando os atrasos sao pequenos
comparados com relagdo ao tempo de resposta, nos outros casos a regra geral
consiste em projetar o sistema de controle para conseguir em malha fechada
tempos de resposta similares aos de malha aberta. Do mesmo modo deve-se
notar que nao se justifica projetar sistemas muito rapidos se o efeito em malha
fechada nao for consideravel e ao mesmo tempo prejudica-se a robustez do

sistema de controle.

(c) Se a planta tem um pdlo em s = 0 (¢ integradora) e o resto dos pélos possuem
parte real negativa, entdo a raiz em s = 0 do denominador de Y/ cancela-se
com a mesma raiz do numerador de Y/Q, conseqiientemente o ganho estético
de Y/@Q é uma constante. Isso implica que o sistema em malha fechada po-
dera funcionar de maneira estavel com plantas integradoras, mas nao rejeitara
perturbagoes constantes em regime permanente. Para comprovar esta proprie-
dade considera-se o caso ideal (C(s) com ganho infinito). Neste caso, a equagao

(2.10) escreve-se como:
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H,= Ges(s) el (1 — L), (2.13)

onde G(s)/s = Gn(s) e Ge(s) é a parte estdavel da planta. Considerando o

limite para s — 0 obtém-se:

limyoH,(s) = LG (0), (2.14)

o que demonstra que o sistema nao rejeita perturbacao constante desde que
Ge(0) # 0.

Finalmente, para manter a estabilidade interna no caso de plantas integradoras,
o SP nao pode ser implementado como na Figura 2.2(a). Para provar isso
considera-se a modelagem perfeita e o sistema em regime permanente. Se for
aplicada uma perturbacao constante na saida do controle primario equivalente
a C'(s), esta afetard igualmente ao modelo P, (s) e ao processo P(s). Supondo
P,(s) = P(s), ndo existird sinal de realimentagio e o controle permanecera no
valor que encontrava-se antes da perturbagdao. Como a planta é integradora, a

saida do sistema crescera indefinidamente.

Para que o sistema de controle seja internamente estavel deve-se, implementar
a estrutura de controle mostrada na Figura 2.2(b), utilizando a transferéncia
nao dinamica e estavel equivalente de G,,(s) — P,(s). Esta implementagao sem
o polo na origem (consegue-se cancelando a raiz em s = 0 do numerador e
do denominador de G,(s) — P,(s)) permite que o sistema seja internamente
estavel inclusive quando P(s) é integradora. O cdlculo ndo dindmico no caso

continuo é analisado com detalhe em Palmor (1996).

3. Se C(s) for ajustado para obter uma determinada resposta a perturbacoes, entao
nao sera possivel obter simultaneamente uma resposta arbitraria para mudancas
da referéncia. Para entender esta limitagdo deve-se observar que C(s) é o unico
parametro ajustdvel da estrutura de controle, portanto, em geral, nao é possivel
projetar C(s) para definir os pélos e os zeros das fungoes de transferéncia (2.9)
e (2.10). Assim para atingir estas especificagbes deve-se usar uma estrutura de

controle de dois graus de liberdade (“two degree-of-freedom” 2DOF).

Na continuacao analisam-se as modificagoes mais relevantes apresentadas na litera-

tura do SP que apontam para a solucao dos problemas discutidos nesta secao.
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2.2 Modificacoes do preditor de Smith

Como mencionado na se¢do anterior, o preditor de Smith (sp) (Smith 1957) foi a
primeira estrutura de controle proposta para compensar atrasos. A partir dos anos 80,
quando controladores digitais comecaram a aparecer no mercado, diversos autores estu-
daram as propriedades e limitacoes do SP e alguns propuseram modificagdes na estrutura
original, com o objetivo de incluir a possibilidade do ajuste da resposta ao seguimento
de referéncias, quanto para a rejeicao das perturbacoes assim como a sua robustez. Por
exemplo em Palmor (1980) analisa-se a estabilidade do sp frente a erros infinitesimais
de modelagem utilizando a estrutura do sp sem modifica-la. Estes autores mostram que
mesmo que o controle primdrio, para o caso nominal, esteja ajustado com margens de fase
e ganho adequados, o sistema torna-se instavel para erros infinitesimais de estimagao do
atraso. Em Morari e Zafiriou (1989), os autores estudam a sensibilidade do sistema a erros
de modelagem, destacando que o SP ndo aumenta esta sensibilidade. Em Santacesaria e

Scattolini (1993), propoem-se ajustes diferentes para melhorar a robustez do sistema.

Para melhorar a capacidade de rejeicao as perturbacgoes, varios autores propéem mo-
dificacoes a estrutura original do sp, utilizando estruturas com dois graus de liberdade,
tanto que permitam o ajuste para o seguimento de referéncias e rejei¢ao de perturbacoes,

quanto o ajuste da robustez.

Para o caso de perturbagoes mensurdveis, Palmor e Powers (1985) propoem uma

solucao que inclui uma malha de pré-alimentagao, como se ilustra na Figura 2.3.

Figura 2.3: Preditor de Smith com perturbacao mensuravel

A funcao de transferéncia para esta estrutura de controle é:

Y{(s)

C(s) - Y(s) 1

Re) - T emae) o - Ui emans

(2.15)

o que mostra que o atraso foi eliminado do segundo fator da relacdo 5 (compare este

QI~

resultado com o da equagao (2.10)).

Para o caso de perturbagdes ndo mensurdveis Huang et al. (1990) apresentam uma
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Figura 2.4: Estruturas dos Preditores de Smith modificados

estrutura como ilustrada na Figura 2.4(a) onde V(s) calcula-se como uma aproximacao

da inversa do atraso. Os autores propoem

Vi(s) = 1+ B(s)

bo
=2V Bs) =
1+ B(s)e=ts’ (5)

N b13+1’

(2.16)

que consiste na aproximacao do atraso em baixas freqiiéncias. O método de ajuste de b

e by, pode ser encontrado em Huang et al. (1990). As relagoes entre R, @ e Y sao:

C(s

_P(s ) C(s)V(s)Gn(s)e ™
R(s) P )1 +C(s)Gn(s)” Q(s)

= Pu(s) |1 — e mreNrEE (2.17)

Se V(s), tem uma boa aproximagao de e“*, o atraso pode ser eliminado do segundo

termo da relagdo Y/Q. Um bom ajuste de V(s), deveria garantir que

C(s)V(s)Gp(s)e s
14 C(5)Gn(s)

esteja préximo a um na largura de banda desejada. O indice de robustez do controlador

H(s) = (2.18)

é:

AP(w) = 1 C(jw)G"(jT”” - ‘%8;”))‘ YV > 0 (2.19)

|C(jw)Q(jw)
onde |H(s)| aparece no denominador, portanto o ajuste final de V(s) deve considerar o
compromisso entre a robustez e o comportamento do sistema, observa-se que a melhora

da resposta é minima quando o atraso ¢ dominante (Palmor 1996).

A estrutura da Figura 2.4(a), também foi usada por Normey-Rico et al. (1997), para
melhorar a robustez no caso de controle de processos com incertezas no atraso. O

parametro V' (s) é escolhido como um simples filtro passa baixo, para aumentar a robustez
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AP(w) (equagao (2.19)) em altas freqiiéncias.

Outro caso é apresentado na Figura 2.4(b) proposto por Normey-Rico e Camacho
(1999), onde utiliza-se um filtro de referéncia, para melhorar a resposta as mudangas da
referéncia. Este esquema, que foi reordenado para mostrar separadamente as acoes do
preditor (sinal F') e o controle primério, é também denominado preditor de Smith com
dois graus de liberdade. Como Fg(s) afeta simplesmente o seguimento de referéncias e
C(s) é ajustado para acelerar a resposta a rejei¢ao de perturbacoes, Y/R tem zeros mal
posicionados, que deterioram a resposta a mudancas da referéncia. Assim Fg(s) tem a

funcao de atenuar tal efeito.

As estruturas de controle anteriormente apresentadas, nao sao capazes de rejeitar

perturbagoes permanentes quando a planta é integradora.

Uma idéia simples e interessante que nao modifica a estrutura original de Smith, foi
apresentada por Watanabe e Ito (1981), esta estratégia propoe utilizar um modelo normal
sem atraso, também denominado modelo rapido, diferente do utilizado por Smith. Este
modelo rapido (G,,(s)) calcula-se de tal forma que os pdlos de malha aberta da relagio
Y/@Q sejam eliminados. Desta forma os pélos lentos de malha aberta sdo eliminados da
malha de realimentagao interna do sistema de controle (G,,(s) — P,(s)) e o controlador
primdrio ajusta-se considerando o modelo réapido G, (s), como se fosse 0 modelo nominal
sem atraso. O ajuste de C(s) é mais dificil que no caso nominal, uma vez que o modelo
rapido G, (s) é geralmente mais complexo que G,(s). Por outro lado, a estrutura tem a

vantagem adicional que pode ser utilizada para controlar plantas instaveis.

Diversos autores propuseram outras modificagoes ao SP original para melhorar o com-
portamento em malha fechada do sistema de controle quando o processo é integrador
e possui atraso dominante ((Astrom et al. 1994), (Matausek e Micic 1996), (Zhang e
Sun 1996), (Normey-Rico e Camacho 1999), (Normey-Rico e Camacho 2002)). O algo-
ritmo de Astrom et al. (1994), foi comparado com o proposto por Watanabe e Ito (1981)
para mostrar como o primeiro melhorava a resposta do segundo as mudancas da referéncia
mantendo as mesmas vantagens a rejeicao das perturbacoes. Posteriormente a solugao
proposta por Matausek e Micic (1996) para o mesmo problema, permite obter resultados
parecidos aos de Astrom et al. (1994), mas utiliza uma estrutura mais simples e ficil de
ajustar. Por outro lado os autores Normey-Rico e Camacho (1999) demonstraram que,
incluindo um filtro de referéncia na estrutura do compensador de atrasos de Watanabe e
Ito (1981) e ajustando adequadamente o modelo répido e o controle primario, é possivel

obter resultados equivalentes aos controladores apresentados em Astrom et al. (1994) e
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Matausek e Micic (1996) tanto para a rejeigao de perturbagbes quanto para o seguimento
de referéncias. Num trabalho apresentado recentemente por Zhong e Normey-Rico (2002)
para compensar processos com atraso, foi proposto uma estrutura de dois graus de li-
berdade DTC2DOF baseada num observador de perturbacdes. Este compensador utiliza
a inversa do modelo nominal para observar as perturbacoes e o efeito destas seja direta-
mente cancelado no sinal de controle. Uma vantagem fundamental estd em que o modelo
nominal da planta pode ser representado por um modelo de ordem arbitraria diminuindo
o erro de modelagem e assim melhorar o indice de robustez do sistema. Outra vantagem
é que pode-se rejeitar perturbagoes de ordem arbitraria com o ajuste adequado de um
filtro V(s) na malha de controle. Os autores comparam os resultados com os obtidos em
Normey-Rico e Camacho (1999), para mostrar como melhora a rejeigdo de perturbagoes,
mantendo as mesmas vantagens ao seguimento de referéncias. Finalmente em Zhong e Li
(2003) propde-se um ajuste “deadbeat” utilizando a mesma estrutura de controle apresen-
tada em Zhong e Normey-Rico (2002). Este ajuste conduz a rejei¢ao da perturbagao num
tempo finito. Para tal efeito os autores propoem um filtro V' (s) com atrasos ajustéveis e

o resto dos parametros do controlador ajustam-se como em Zhong e Normey-Rico (2002).

Q
bS]
=

QI

)
\

!
i, C(5)Gn (5) Ro—~e | po |U =5, v
TF0(s)Gn () F(5) G (s) J
Y/ V —Ls

Figura 2.5: Estrutura dos DTC2DOF propostas por: (a) Normey-Rico e Camacho (1999)
(b) Astrom et al. (1994) e Matausek e Misic (1996) (c) Zhong e Normey-Rico (2002) e
Zhong e Li (2003).

Todas as estruturas mencionadas estao representadas nos diagramas da Figura 2.5. O
controlador de Normey-Rico e Camacho (1999) estd representado na Figura 2.5(a). Este

mesmo esquema representa o controlador de Watanabe e Ito (1981) quando o filtro de
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referéncia Fr(s) = 1.

No esquema da Figura 2.5(b) s@o representados os compensadores de Astrom et al.
(1994), Matausek e Micic (1996) e Zhang e Sun (1996). Para o compensador de Matausek
e Micic (1996) « = 1, para os outros dois compensadores @ = 0. E importante destacar
que os trés algoritmos utilizam uma estimacao da perturbagao Q como elemento atenuante

dos efeitos da perturbacao () na saida do sistema.

No esquema da Figura 2.5(c) sdo representados os compensadores de Zhong e Normey-
Rico (2002) e Zhong e Li (2003), sendo o ajuste de V(s) o dnico elemento que diferencia
ambos compensadores. Estes controladores também estao baseados na estimacao da per-

turbacao Q para atenuar o efeito () na saida.

Considerando uma modelagem perfeita, as relagoes entrada-saida e o indice de robustez

Ig dos esquemas da Figura 2.5 sao mostrados na tabela 2.1.

Figura 2.5 (a) (b) (c)
Y Fr(s)C(s)Py(s) C(s)Pu(s) C(s)Pu(s)
R 1+ C(s)Gm(s) 1+ C(s)Gn(s) 1+ C(s)Gn(s)
Y C(s)Puls) Pu(s) s
g | T T oeene) | TTME R | 0TV Ee
ey | LCGIGKG) 1 Cali)
) C(jw)] | M (jw)] |V (jw)]

Tabela 2.1: Relacoes entrada-saida e indice de robustez.

A partir das relagoes apresentadas na Tabela 2.1 conclui-se que:

1. As trés estruturas apresentadas na Figura 2.5 possuem dois graus de liberdade as
quais permitem o ajuste a rejeicao das perturbacoes e ao seguimento de referéncias.
O ajuste da estrutura 2.5(a) deve ser efetuado inicialmente para a rejeicdo de per-
turbagoes através de C(s) e depois para o seguimento de referéncias através do filtro
FRr(s), uma vez que a relacdo Y/R também depende de C(s). As estruturas 2.5(b)
e 2.5 (c) apresentam as relagbes ao seguimento de referéncias e a rejeicdo de per-
turbacoes completamente desacopladas, isso permite que o ajuste seja independente

para o seguimento de referéncia e para a rejeicao de perturbagdes.
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2. Nas trés estruturas, o ajuste a rejeicao de perturbacoes estd relacionado com o
indice de robustez Iy, estabelecendo um compromisso entre a robustez e a resposta

as perturbacoes.

3. Uma vantagem do controlador de Zhong e Normey-Rico (2002), que utiliza a estru-
tura da Figura 2.5 (¢) estd no fato de poder ser aplicado a processos de ordem elevada
com um integrador e atraso através de modelos da mesma ordem diminuindo as in-
certezas de modelagem e aumentando a robustez do sistema, obtendo-se também

um melhor desempenho em malha fechada.

4. Outra vantagem do controlador de Zhong e Normey-Rico (2002) é a simplicidade
do ajuste de V (s) para a rejeicao de perturbagoes, conseqiientemente V' (s) pode ser

projetado para a rejeicdo de perturbacoes de ordem arbitraria.

2.3 Conclusoes

Controladores de dois graus de liberdade permitem desacoplar o ajuste ao seguimento
de referéncias e a rejeicao de perturbacoes. Como foi estudado neste capitulo o controla-
dor de dois graus de liberdade baseado em observador de perturbagoes apresentado por
Zhong e Normey-Rico (2002) permite o uso de modelos de ordem elevada no projeto do
controlador, diminuindo assim o erro de modelagem e permite o ajuste para a rejeicao
de perturbacoes de ordem arbitrara. Foram estes os aspectos principais que motivaram o
seu uso ao longo deste projeto, tanto para o projeto de controle discreto quanto para a

digitalizacao de controladores analégicos para plantas com atraso.



Capitulo 3

Projeto discreto de compensadores

de tempo morto de dois graus de
liberdade

Os controladores continuos estudados no capitulo 2, necessitam para sua imple-
mentagao equipamentos analdgicos tais como resistores, capacitores, amplificadores ope-
racionais, etc., o que dificulta sua implementacao, especialmente quando o controlador
inclui atrasos em sua estrutura como é o caso dos DTCs. Nos 1ltimos anos estes proble-
mas tem incentivado o incremento do uso de controladores digitais no controle de sistemas.
Controladores digitais também sao usados para alcancar o desempeno 6timo, em termos
de produtividade méxima, custo minimo ou energia usada. O baixo custo dos computa-
dores digitais e a flexibilidade na programacao do controle, sdo as principais vantagens do

controle digital.

A teoria de controle encontra aplicacoes nas mais diversas areas, desde tipicos processos
industriais como sistemas economicos e biolégicos. As plantas freqiientemente envolvem
sinais continuos, mesmo que o controle envolva sinais digitais, isto torna necessaria a con-
versao Analégico Digital (A/D) e Digital Analdégico (D/A), respectivamente. Na Figura
3.1 apresenta-se a configuracao bésica do esquema de controle digital para processar si-
nais analdgicos de processos continuos, onde os elementos basicos sao representados pelos

blocos.

A atencao deste capitulo esta dirigida principalmente ao calculo da lei de controle digi-

tal, quando a planta tem atraso significativo entre a entrada e a saida. Com este objetivo
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referencia saida

A/D —= Cogilgi%gzlidor —= D/A > Sustentador—* Atuador—* Il?rlgrclgg,sgu

Filtro <—?<7 Transdutor
ruido

Figura 3.1: Diagrama de blocos do controle digital.

¢é introduzida uma estrutura de controle de dois graus de liberdade porque permite me-
lhorar a resposta a acao de perturbacgoes, principalmente quando o processo tem atraso
significativo. A estrutura utilizada foi apresentada por Zhong e Normey-Rico (2002).
Estes autores propuseram o ajuste do controlador no dominio continuo para plantas in-
tegradoras com atraso. Neste capitulo propoe-se o ajuste dos parametros de controle no
caso discreto para o caso de plantas estaveis com atraso e plantas integradoras com atraso,

que sao as mais comuns em sistemas com atraso.

A apresentacao deste capitulo tem a seguinte seqiiéncia: A secao 3.1 apresenta uma
estrutura de controle baseada num observador de perturbagoes discreto. A secao 3.2
apresenta o ajuste do controlador para plantas estaveis com atraso. A Secao 3.3 apresenta
o ajuste da lei de controle para plantas integradoras com atraso. A Se¢ao 3.4 apresenta um
ajuste deadbeat para a rejeicao das perturbacoes. A Secao 3.5 apresenta a implementacao
das estruturas de controle. A secao 3.6 apresenta um exemplo de simulagao. Finalmente

a Secao 3.7 apresenta as conclusoes do capitulo.

3.1 Estrutura de observador de perturbacoes

Em processos com perturbacoes nao mensuraveis é interessante estima-las ou observa-
las, dado que idealmente este tipo de estrutura permite anular o efeito das perturbagoes
na saida. Um observador de perturbacoes estima as mesmas a partir das medidas da saida
e do controle.

No que segue considera-se que a relacdao entre a saida, a entrada e a perturbacdo na

planta pode ser descrito por:

Y(2) = G(2) (27U (2) + 274Q(2)), (3.1)

onde Y é a saida, U a entrada,  a perturbagao e d o atraso. Isolando-se z~2Q(z) tem-se:
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270Q(2) = G H(2)Y (2) — 274U (2). (3.2)

Neste capitulo ndo serd estudado o problema da escolha do periodo de amostragem
(T) nem os problemas associados & conexdo do controle discreto e o processo continuo.
Estes problemas serdo analisados nos préximos capitulos. Percebe-se que em (3.2) nao é
possivel observar a perturbacao () sem que antes transcorra um numero d de amostras
e além disso G, '(z) deve ser uma fungdo prépria ou causal. Portanto opta-se por uma
estimacao da perturbacdo realizavel Q introduzindo-se um filtro V(z) na perturbagao

observada

A

Q2) = V(2)2™Q(2) = V(2) (G (2)Y (2) = 27U (2)). (3-3)

O filtro V(z) deve ser projetado com a consideragao de que a fun¢io %(ZZ)) seja propria
ou causal. Isto significa que o grau do numerador nao deve exceder o grau do denominador.
Por outro lado a estimacao da perturbacao Q permite eliminar ou diminuir os efeitos da
perturbagao ) se for introduzida na malha de controle. Neste caso introduzindo este
observador de perturbagoes num preditor, obtém-se a estrutura DTC2DOF ilustrada na

Figura 3.2.

Observador de
perturbacoes

Figura 3.2: Sistema de controle discreto.
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onde

erro entre a saida do modelo e a referéncia,

C(z) — controle primadrio,
Gn(z) — modelo nominal da planta sem atraso,
P(z) — modelo da planta para o sinal de controle,
P.(z) — modelo da planta para o sinal de perturbacao,
V(z) — filtro,
— referéncia,
— saida,
— perturbacao,
—
—

a 3O < =

atraso discreto.

A relagao entre P.(z), P(z) e a planta continua P(s) é:

_ P(s
P() = 2(Pe))  P() = (-2 2T (3.4)
Para efeitos de simplificacio pode-se usar P(z) = P.(z) quando as perturbagoes sdo

do tipo degrau.

As relagoes de entrada-saida e o indice de robustez no caso nominal sdo representadas

pelas seguintes funcoes:

V@), O YD) _ ety o 1y G
e - T OTTemaE  ar  TWEVEE e k) M

Percebe-se que o sistema estd desacoplado entre o seguimento de referéncias e a rejeicao
de perturbagoes, com isso C(z) é ajustado para o seguimento de referéncias e V'(z) para
a rejei¢do de perturbagdes e a robustez. Para que a relagio Y/Q se aproxime a zero
rapidamente V' (z) deve ser aproximado a um em altas freqiiéncias. No entanto para que o
sistema tenha robustez elevada, o filtro V' (z) deve se aproximar a zero em altas freqiiéncias,
portanto existe um compromisso entre a robustez e a resposta a perturbacoes. Nota-se
que em baixas freqiiéncias o filtro deve tender a um para que o sistema possa rejeitar

perturbagoes em regime permanente. Nas proximas se¢oes serao analisadas a escolha e o
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ajuste dos parametros de controle C(z) e V(z) para plantas estdveis e plantas integradoras.

3.2 Ajuste do controlador para plantas estaveis

Nesta se¢ao o sistema de controle serd ajustado para satisfazer especificacoes de planta,
tais como o seguimento de referéncia tipo degrau e rejeicao de perturbacoes tipo rampa e

degrau, que sao as mais comuns nas aplicagoes de controle.

3.2.1 Ajuste do controle primario C(z)

O ajuste do controle primdrio define a velocidade de resposta ao seguimento de re-
feréncias. Em sistemas com atraso dominante considera-se um bom ajuste quando a
velocidade de resposta ao seguimento de referéncia em malha fechada é aproximada a de
malha aberta, por isso controladores simples podem satisfazer tais especificagoes. Neste
caso C(z) deve controlar o modelo nominal sem atraso G,(z). Na Figura 3.2 pode ser

verificado que o erro entre a saida do modelo e a referéncia é dado por:

_ 1
1+ C(2)Gy(2)

E(z) R(z). (3.6)

Deseja-se que o erro (E) seja zero em regime estaciondrio (z = 1), para que o sistema

siga a referéncia. Para este objetivo projeta-se C(z) como um simples PI descrito por:

C(Z):K<1+ngl> (3.7)

onde K e t; sao os parametros de sintonia que definem a velocidade de resposta e T é o

periodo de amostragem.
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3.2.2 Ajuste do filtro V(z)

O filtro V (z) define a resposta a perturbagoes e a robustez do sistema. Portanto para

rejeitar perturbacoes, a relagao

Y(z)
Q(2)

deve ser zero em regime permanente. Isso obtém-se igualando a zero o segundo termo da

=P,(2)(1 - V(2)z %), (3.8)
equagao (3.8), isto é
(1=V(2)z )z =

A multiplicidade das solucoes (zeros), estd relacionada diretamente & maior ordem
de perturbagao que pode ser rejeitada. Por exemplo, para uma perturbagao tipo rampa

(ordem 2), devem ser satisfeitas duas condigoes,

zero z = 1 com multiplicidade 2. (3.9)

Sl
—_
|
<
—
N
~—
I

_d)|Z=1 =0

Resolvendo este sistema de equagoes obtém-se:

V(1) =1 (3.10)
V(1) = d. '

Entretanto, para a rejeicao de perturbagoes tipo degrau, é suficiente que a primeira

condicdo (V' (1) = 1) seja satisfeita.

Além das condigoes de rejeicao, o filtro V(z) deve ser projetado para garantir que a

funcao %(zz)) seja propria ou causal.

Por exemplo, se 0 modelo nominal sem atraso da planta (G, (2)), pode ser representado

por uma func¢ao de transferéncia discreta como:

a2 '+ a12" 2+ o an
Gn(z) = , 3.11
n(2) 2"+ bzl + .+ b, ( )

o filtro V(z) deve ser projetado como:

para garantir a causalidade de Vn(z)

Gn(2)’
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apz™ o 2™ oy

V(z) = , (3.12)
(z =)™
onde «y, ...,a;—1 € B sa0 os parametros de sintonia.
Por exemplo, para perturbacoes tipo degrau é proposto o filtro
Qo
Viz) = . 3.13
€)= 525 (313)

Para a rejeicdo de perturbagoes tipo degrau deve ser satisfeita a condi¢do V(1) = 1.

Para isso basta garantir que
Qp = 1-— ﬂa

onde 8 é um parametro livre que pode ser ajustado. Colocando o periodo de amostragem

em evidéncia, obtém-se

>N

B=ex,

onde T é o periodo de amostragem e A é o parametro livre a ser ajustado. Observando as
relagoes em (3.5) deduz-se que: valores grandes de \ tornam sistemas robustos (/g grande)
e valores pequenos de A permitem compensar rapidamente as perturbacoes quando os erros
de modelagem sao pequenos, portanto existe um compromisso entre a robustez e a rejeicao

de perturbacoes definida por .

Para rejeicao de perturbagoes tipo rampa é proposto o filtro V'(2), descrito por:

02 + o

N

para serem satisfeitas as condic¢oes de rejeigao de perturbagao (equagao 3.10) basta atribuir
2

(3.14)

ag = dr? + 2z, 00 = 22 —ag e . = 8+ 1, onde d é o atraso do modelo discreto e 3 é o

parametro livre de sintonia.

3.3 Ajuste do controlador para plantas integradoras

Nesta se¢ao estuda-se o ajuste do controle primario C(z) e o filtro V(z) para o segui-

mento de referéncias e a rejeicao de perturbacoes de plantas integradoras com atraso.
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3.3.1 Ajuste do controle primario C(z)

O seguimento de referéncia é ajustado através do controle primdario C(z). Neste caso
particular como o modelo da planta G,(z) é integradora, C(z) pode ser projetado como

um simples ganho.

C(z) = K.

Em plantas com atraso dominante, nao é necessario que a resposta em malha fechada
seja muito mais rapida que a resposta em malha aberta. O interesse estd na rejeicao de

perturbagdes, por isso procura-se uma solucao simples para C(z).

3.3.2 Ajuste do filtro V(z)

Como no caso de plantas estédveis, o filtro V' (z) deve ser projetado para rejeitar per-
turbagoes. Neste caso o célculo de V(z) deve anular o efeito do integrador do modelo,

igualando a zero o segundo termo da relagao

Y(2)

06 = P =VE, (3.15)

isto é, (1 — V(2)27%)|,=1 = 0. Devido ao integrador da planta a multiplicidade do zero
(z = 1), deve estar relacionada & maior ordem de perturbagao aumentado em um. Por
exemplo, para uma perturbagao tipo rampa (ordem 2), o polinémio (1—V (z)z7%)|,—; = 0,
deve ter raiz z = 1 com multiplicidade trés, portanto as seguintes condi¢oes devem ser

satisfeitas:

(1 - V(Z)Zid)‘zzl =
L1 =V ()7 ez =0 (3.16)
L1 =V(2)z™)] o = 0

As solugoes da equacgao (3.16) sao:
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V) =1
V(1) =d (3.17)
V(1) = d(d — 1)

Para a rejeicao de perturbacao tipo degrau, é suficiente que as duas primeiras condi¢oes
(V(1) =1 e V'(1) = d) sejam satisfeitas.

O filtro V(z) deve conter o niimero de parametros de ajuste suficientes para satisfazer

as condicoes da equagao (3.17).
Por exemplo, se é utilizado um filtro de primeira ordem

&%)

V(z) = m,

(3.18)
para a rejeicao de perturbacao tipo degrau tem-se qp =1 —Fe =1+ 5. Observa-se
que o polo do filtro (8) ndo é um parametro livre, porque depende do atraso d e esta fora
do circulo unitario tornando o sistema instavel. Portanto, deve ser utilizado um filtro de

maior ordem, com pelo menos 3 parametros de ajuste, por exemplo,

oz + Q1
Vi) = 2T 3.19
(0= 2 (3.19)
com
ap = dr*+2z (3.20)
ap = 22— ap (3.21)
z = 1-8, (3.22)

onde  é o parametro livre de sintonia.

No caso de perturbacdes de maior ordem, a ordem do filtro deve ser incrementada,

aumentando o nimero de parametros de ajuste.

3.4 Rejeicao de perturbacoes deadbeat

Nesta se¢do estuda-se uma metodologia de ajuste do controle discreto que rejeite

perturbagoes num tempo finito. Este tipo de controle também é conhecido na literatura
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como controle deadbeat e consegue-se anulando os pélos da relagdo Y/Q.

O trabalho mais recente de compensacao de tempo morto foi proposto por Zhong e Li
(2003) onde é introduzido o ajuste do controle deadbeat no dominio continuo para plantas
integradoras com atraso, utilizando a estrutura de observador de perturbacoes apresentada
por Zhong e Normey-Rico (2002). Para este fim os autores propuseram um filtro V' com
varios atrasos em sua especificacao, com resultados satisfatorios, especialmente quando

os processos sao modelados por funcoes de baixa ordem.

Na continuacao apresenta-se um estudo de controle discreto deadbeat, adotando-se a
mesma metodologia de Zhong e Li (2003) mas no caso discreto. Inicialmente faz-se uma

andlise de convergéncia de uma funcao de transferéncia discreta.

Lembrando que se a funcao Y (z) = 78

irredutivel (tem somente raizes em z = 0) entdo a saida converge a zero num nimero

é tal que o denominador A(z) da fungao é

finito de amostras

y(k) =0 Vk > ko. (3.23)

Assim escolhe-se V(z) para que

— = ; 3.24
S =qe) (3:24)
somente tenha pélos em z = 0.

Teorema 3.1 O controle baseado em observador de perturbacdes, para um processo

estdvel com atraso, rejeita uma perturbagdo do tipo degrau mo tempo t = T(2d + ds),

se o filtro passa baixo € escolhido como:

V(z) = zo_éoﬂ(l —q(l—2 ") —gpl-2 %), (3.25)

com

(1—b%)— K(1—

N =T "5 a1 _ h=d2) — (1 — B—92)(1 — b4’
_ Y —)((11 —bdl))+ §<1(1 ? ﬁg)l ) (3:26)
O O A B RO (D)
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(8 —b)e

Qp

K=1+

onde d € o atraso do modelo, do > di > 0 e 8 sao parametros que devem ser escolhidos

considerando o compromisso entre a resposta e a robustez.

Prova

Considera-se que dinamica da planta para o projeto do filtro pode ser modelada por

uma fungao de primeira ordem, como:

kpz™t
e a perturbacao tipo degrau modelada por:
N(z) 1
= . .2
D(z) 1-—2z71 (3.28)
Substituindo os modelos da planta, do filtro e a perturbacao em
N
d(2) = Go(2)(1 - V(z)z—d)z—d.%, (3.29)
obtém-se:
e
(I=bz"1)(1—-pz"1)(1—271

Os pélos de ¢(z) sao 1, B e b. Nota-se que no numerador estd contido um zero z = 1.
Para anular o efeito dos pélos restantes b e 5 deve ser calculado num(¢(z))],—p = 0 e

num(¢(z))|.—p = 0, portanto obtém-se o seguinte sistema de equagdes

1=+ (1—-5"2)gp=1

(1= bt)gy + (1 — biygy =1 + L0 (3.31)

&%)

Para d, > dy > 0, as solucoes de ¢ e ¢ sao ob-

tidas iguais as da equacao (3.26), completando a prova.
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Para o caso de plantas integradoras tem-se o seguinte teorema:

Teorema 3.2 O controle baseado em observador de perturbacdes, para um processo inte-
grador com atraso, rejeita uma perturbacao do tipo degrau no tempo t = T(2d + ds), se o

filtro passa baizxo € escolhido como:

V(o) = 20— n(l- ") el -2 %), (3.32)
com
e KO-y
L7 d(1 = %) — dy(1 —
TR ) (1 - p)
e 8 '
K:d2+a_0(d+d2) — a—o(d+d2+1),

onde d € o atraso do modelo, do > d; > 0 e B sdo parametros que devem ser escolhidos

considerando o compromisso ente a resposta e a robustez.

Prova

Dado o modelo da planta de primeira ordem integradora e a perturbacao tipo degrau

por:

Ge(z) = = D(2) =1 (3.34)

Substituindo os modelos da planta, do filtro e a perturbacao em:

(3.35)

obtém-se:
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_ kpz (D1 — B2 — oz @ (1 — g (1 — 27%) — go(1 — 27%))

o(z 3.36
) -G B) (3:39)
Os pélos de ¢(z) sao 1, 1 e B. Nota-se que no numerador estd contido um zero z = 1.
d
Para anular o efeito dos pélos restantes 1 e 3 deve ser calculado d—num(qﬁ(z)) =0e
z z=1
num(¢(z))|.—p = 0, portanto obtém-se o seguinte sistema de equagdes:
1= Ma+(1-5")g=1 5m
1 3.37
diq1 + dogo = do + ﬁ(d-}— dg) — —(d+ doy + 1)
&o &o
Para d, > dy > 0, as solucoes de ¢ e ¢ sao
obtidas iguais as equacao (3.33), completando a prova.

3.5 Implementacao da estrutura de controle

A estrutura de controle ilustrada na Figura 3.2, que foi estudada nos itens anteriores,
nao pode ser implementada dessa forma devido a que se o denominador de G, (z) é maior

ao numerador, entdo a inversa nao é causal.

Uma alternativa simples a este problema é a reordenagao dos blocos das funcoes de
transferéncia, tal que todas as relagoes sejam causais e internamente estaveis. Para o caso

de plantas estaveis propoe-se a reordenagao dos blocos como ilustrada na Figura 3.3.

r-——>~>"~>~"~>~>">"~"~"~>"">"">"~>"~>"=~"“~" =~ - - - === il
1 Gp(z)zid 1
R | @ & v
C(2)Gn(z ! —Ls g
TosEa) % T Gp(s)e™™ ™=
- A |
V(z)z74
V(2)
Gn(z)

Figura 3.3: Estrutura de controle discreto para plantas estaveis com atraso.

Nota-se que com a escolha adequada do filtro V'(2), a estrutura de controle ilustrada na
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Figura 3.3 sera causal e internamente Estavel, satisfazendo-se assim com os requerimentos

para a implementacao.

No caso de plantas integradoras os autores Zhong e Normey-Rico (2002) propuseram
a reordenacao da estrutura de controle no dominio continuo. No caso discreto esta re-
ordenagao é ilustrada na Figura 3.4. Nota-se que aparece um parametro adicional F(z)
que nao aparecera nas relacoes de entrada-saida. Os autores introduziram este parametro

para garantir a estabilidade interna do controle.

r---—- - - - - - -~ -~ - - - - - - - - - - - “-=° nl
- G(2)pr ™ 1
R | © & v
U 06 r(z) | L Tl
TFO()Gn () F ) enEy T Gp(s)e |
- 1 ]
V(z)z ¢
V(z)
Fz)

Figura 3.4: Sistema de controle discreto para plantas integradoras.

E importante salientar que as relagoes de entrada-saida de ambas estruturas (Figura
3.3 e Figura 3.4) ndo modificam as relacoes de entrada saida da estrutura original (equagio
3.5), portanto o estudo apresentado nos itens ateriores é valido para as estruturas ilustra-

das nas Figuras 3.3 e 3.4.

3.6 Exemplo

Para ilustrar os resultados da aplicacao do controle discreto proposto, analisa-se um
sistema estavel com atraso dominante, representado por uma funcao de transferéncia de

segunda ordem como:

1
P(s) = =58, 3.38
&)= G D0+ 1" (3.38)
Considerando um periodo de amostragem 7" = 0.5s, pode ser obtido o modelo em Z,

através da discretizacao pelo método “Zero older holder” Zoh.

0.15482 + 0.0939
P.(2) = ~10, 3.39
(9) = 2097442+ 02231° (3.39)
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Deseja-se que o sistema satisfaca duas especificacoes. A primeira é que o tempo de
subida em malha fechada seja similar ao de malha aberta e o sistema nao apresente
sobre-sinais. A segunda especificacdo é que o sistema mantenha estabilidade robusta para

variacoes do atraso de £10%.

A primeira especificagio deve ser ajustada através do controle primério C(z), que deve

controlar a G, (z). Para isso propde-se C(z) como um P, isto é:

C(z):K(l—i—%zil), (3.40)

onde T'= 0.5s, t; = 0.77 e k = 0.3 (os parametros do controlador primdrio C(z) foram

sintonizados utilizando o método de lugar das raizes).

A segunda condicao deve ser ajustada pelo filtro V' (z). Para plantas estdveis propoe-se
duas opg¢bes, uma como um filtro passa baixa (item 3.2.2), e outra como um filtro passa

baixa com atrasos em sua especificagio (item 3.4).

Supondo-se o filtro passa baixa tem-se:

V()= — 5 (3.41)
onde oy = 0.57, B = e‘% T=05eX=0.6.
Supondo-se o filtro deadbeat tem-se:
V(z) = Zo_‘(’ﬁa (1= ) — (1 — 2R, (3.42)
onde q; = —0.51, ¢, =0.06,d;, =5,d, =9, 8=e 3, A\=15a=1—e >, b=e > e

T = 0.5, onde )\, dy e d; foram sintonizados considerando o compromisso entre a robustez

e a rejeicao as perturbacoes.

Para efeitos de simulagao considera-se que a referéncia inicialmente estd em repouso e
variade 0 a 1, em ¢ = Os e em ¢t = 255 aplica-se uma perturbacao constante ( = 0.5 na

entrada da planta.

As respostas das simulagoes ilustram-se na Figura 3.5 e os resultados de comporta-
mento (medido através do erro integral quadratico Ejg) na tabela 3.1. Observa-se que
os controladores discreto (que utiliza um filtro V(z) passa baixa) e discreto deadbeat

(que utiliza um filtro V'(z) passa baixa com atrasos na sua especificacao) tem respostas
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1.2

—— discreto

—— deadbeat
0.2r .

tempo(s)
1.8
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o
N
T
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O 1 1 1 1
0 10 20 30 40 50

tempo(s)

Figura 3.5: Resposta e controle para controladores discretos
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Erg ao seguimento Erq a rejeicao

de referéncia de perturbacao
Discreto 6.42 1.15
Discreto deadbeat 6.42 1.17

Tabela 3.1: Erro integral quadratico.

iguais ao seguimento de referéncia. O comportamento para a rejeicao de perturbagoes é
muito semelhante, embora pode ser verificado que com o controlador deadbeat, a dinamica

dominante da planta foi eliminada da resposta da saida.

3.7 Conclusoes

Os DTC2DOF discretos estudados neste capitulo, tratam de forma apropriada o
controle de plantas com atraso dominante. As respostas do seguimento de referéncia e a
rejeicao de perturbagoes sao desacopladas, facilitando o ajuste do controle para a rejeicao
de perturbacoes de ordem arbitraria, principalmente quando as plantas sao integradoras.
O filtro V(z) que é representado por uma funcdo de transferéncia passa baixa, sendo este
um parametro importante, pois define o compromisso entre a resposta as perturbagoes e
a robustez do sistema. Quando o tempo de rejeicao da perturbacao é uma especificacao, o
ajuste deadbeat é o mais adequado, eliminando a dinamica lenta da planta e conduzindo
a resposta a convergéncia num numero finito de amostras. O ajuste deadbeat é complexo
quando o modelo da planta é de ordem elevada, consequentemente a planta deve ser
representada por um modelo simples (primeira ordem) para o projeto do filtro V' (z). Esta
reducao da ordem do filtro deve ser considerada especificamente para o projeto do filtro,
mantendo o modelo original para o restante do projeto de controle, permitindo desta forma
que a resposta ao seguimento de referéncia nao seja distorcida pela reducao do modelo.
As incertezas introduzidas pela redugao do modelo no projeto do filtro V(z) fazem que a
resposta nao seja exatamente deadbeat, mas compensa a dinamica dominante da planta

num tempo finito.



Capitulo 4

Discretizacao de compensadores de

tempo morto de dois graus de
liberdade

A representacao mais realista da dinamica dos processos pode ser descrita por sis-
temas no dominio do tempo continuo, o que tem motivado que a maioria dos compen-
sadores de tempo morto, sejam resolvidos no dominio continuo, sem se preocupar com
aspectos praticos da implementacao digital. Desta forma, nas aplicagoes em tempo real,
é necessario desenvolver metodologias de discretizagao que permitam manter as carac-
teristicas da lei de controle original. Para que este objetivo seja alcancado, diversos auto-
res propuseram métodos de aproximacao. Entre os mais conhecidos na prética, tem-se os
métodos de Euler (em avancgo e em atraso) e o método de aproximagcao trapezoidal (de-
nominado também método de aproximagao bilinear ou de Tustin). Estes métodos podem
ser utilizados satisfatoriamente quando o periodo de amostragem ¢é suficientemente pe-
queno com relagao ao tempo equivalente do processo, mas em algumas situagoes, quando
nao ¢é possivel obter periodos de amostragem muito pequenos, o sistema pode tornar-se
instdvel. Para a resolugao deste problema, Guo et al. (2000) propuseram um método de
discretizacao que utiliza uma interpolacao de Newton, para aproximar a lei de controle
discreta a continua. O método desenvolvido obtém resultados satisfatérios com proces-
sos estaveis e atraso nao dominante, mas nao permite a rejeicao de perturbagoes quando
a planta é integradora. Como contribuicdo a esta pesquisa de mestrado em Torrico e
Normey-Rico (2002), este problema foi solucionado, quando o modelo da planta é de pri-

meira ordem com atraso e integradora. Este trabalho trata casos de atrasos dominantes
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e nao dominantes e utiliza um ajuste robusto.

Neste capitulo propoe-se uma inovac¢ao com relacao ao algoritmo de Guo e co-autores,
utilizando um observador de perturbacoes apresentado recentemente por Zhong e Normey-
Rico (2002), o qual permite resolver o problema de atrasos dominantes e rejeigao de
perturbagoes para plantas estaveis e integradoras de ordem arbitraria. O controle ajusta-

se de acordo a com um compromisso entre a resposta a perturbacao e a robustez.

Este capitulo tem a seguinte seqiiéncia: A Secdo 4.1 apresenta os métodos classicos
de discretizacao. A Secao 4.2 apresenta a aplicacdo do método de discretizacao de Guo
para compensadores de tempo morto. A Secao 4.3 apresenta os resultados de simulagao
que ilustram comparacoes entre os métodos de discretizagao apresentados. Finalmente a

Secao 4.4 apresenta as conclusées do capitulo.

4.1 Métodos classicos de discretizacao

O problema da aproximacao de um controlador analégico a um controlador digital
estd no fato de como converter a funcao de transferéncia analdgica em uma equagdo
diferencial e entao obter aproximacao numérica da solucao da equacao diferencial. Existem
basicamente dois métodos para a aproximacgao das solucoes das equagoes diferenciais, o
primeiro consiste numa integragao numérica e o segundo numa diferenciagdo numérica. O
primeiro método que serd utilizado uma vez que este atende ao objetivo, o qual consiste
em dividir o intervalo de integracdo em muitos sub-intervalos 7', também denominado

periodo de amostragem.

Considera-se a func¢ao

Uis) 1
C — —— 4-]_
O =F0 =3 (4.1)
a correspondente equagao diferencial de (4.1) é:
du
— =e(t 4.2
= elr). (4.2

integrando ambos termos de ¢y a ¢ obtém-se:
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t
u(t) = u(to) +/ e(t)dt, t >t (4.3)

to
Para pontos periodicamente amostrados tem-se t = k7T, k = 0,1,2,...,n. Durante o
intervalo entre duas amostras tem-se to = kT e t = kT + T, entao (4.1) pode ser escrito

como:

u(kT +T) = u(kT) + /kT+T e(t)dt. (4.4)

kT

A solucao de 4.4 serd aproximada através de trés métodos classicos de aproximacao

que sao apresentados a seguir.

e(t) e(t)

T 2T 3T 4T (k—1)T kT T 2T 3T 4T (k—1)T kT

(a) (b)

T 2T 3T 4T (k—1)T kT
()

Figura 4.1: Métodos de aproximagdo integral (a) aproximacdo de Euler em avango
(b)aproximacao de Euler em atraso (c) aproximagao tapezoidal, bilinear ou de Tustin
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4.1.1 Meétodo de Euler (em avanco)

Este método de aproximagao considera o sinal de entrada e(t) amostrado em KT

constante no intervalo [kT; kT + T, isto é:
e(t) = e(kT) VKT <t< KT +T, (4.5)

em forma grafica esta aproximagao é representada na Figura 4.1(a). Com esta apro-

ximagao a equagao (4.4) resulta em:

a(kT + T) = a(kT) + Te(kT), (4.6)

aplicando a transformada Z em ambos termos da equacao (4.6) obtém-se:

2U(2) — U(z) = TE(z), (4.7)
conseqiientemente:
Flz) = gg; =- d . (4.8)

Comparando as fungdes de transferéncia de (4.1) e (4.8) determina-se s = 2= de tal

forma que ambas funcoes sejam equivalentes. Generalizando esta propriedade obtém-se:

F(2) = O(5)],_-1. (4.9)

4.1.2 Método de Euler (em atraso)

Este método de aproximacao, considera o sinal da entrada e(t) constante no intervalo
[kT; kT + T], amostrada em kT + T, isto é:

e(t)y =e(kT +T) VET <t < KT +T, (4.10)

substituindo a equagao (4.10) em (4.4) obtém-se:
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WkT +T) =u(kT)+Te(kT +T), (4.11)

aplicando a transformada Z na equagao (4.11), obtém-se:

B U(z) Tz
=B i 1 (4.12)

F(z)

Comparando a equacao (4.12) com (4.1) mostra-se que a funcao discreta equivalente &
funcao analégica é obtida substituindo s = % em C(s). De forma geral isso é expressado

CcOomo:

F(z) = C(8)|soz=1. (4.13)

4.1.3 Método trapezoidal (bilinear ou de Tustin)

O método de discretizagao de Euler em avanco ou em atraso é também denominado
retangular, porque durante o intervalo de amostragem é aproximado por um retangulo.
Estes métodos sdo denominados de primeira ordem porque utilizam uma amostra durante

o intervalo entre amostras.

O desempenho do controlador digital pode ser melhorado em relagao aos métodos de
aproximacao de Euler, incluindo-se mais uma amostra no procedimento de aproximacao
do controlador analégico, aproximando-se assim o sinal de controle por um trapezdide,

tal como ilustrado na Figura 4.1(c), isto é:

1
e(t) = i[e(kT) +e(kT +1T)] VET <t< KT+T (4.14)
substituindo a equacio (4.14) em (4.4) obtém-se:
" . T
w(kT +T) = u(kT) + E[e(kT) +e(kT +T)). (4.15)

A funcao de transferéncia da equagao (4.15) é:

_U(z)_Zz+1

F(z) E(z) 2z-1

(4.16)
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Comparando as equagoes (4.16) e (4.1) pode-se demonstrar que o controlador digital
pode ser obtido substituindo s por %% em C(s). De forma geral expressa-se como:

(4.17)

Este método é o mais utilizado em relagao aos outros dois anteriormente mencionados

devido a simplicidade e melhor desempenho.

4.2 Método de Guo

Nesta secao estuda-se a aplicacdo da discretizacdo do método de Guo a estruturas
de dois graus de liberdade para plantas com atraso dominante. Para isso sao utilizadas
duas estruturas de controle, uma para plantas estaveis com atraso e outra para plantas

integradoras com atraso (Figuras 4.2(a), e 4.2(b),).

el C(5)Gn(s)
| (14+C(s)Gn(s))F(s)

Figura 4.2: Esquema de controle por observador de perturbagoes (a) para plantas estaveis
e (b) para plantas integradoras.

Nota-se que as relagoes entrada saida para ambos esquemas (Figuras. 4.2(a), e 4.2(b))
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sao iguais. No caso nominal P(s) = P,(s), entao obtém-se:

i O
") - T em6E6)” Q)

= P,(s)(1 - V(s)e™™). (4.18)

A andlise de discretizacao é dividida em dois casos, no primeiro sao discretizados
os blocos S1,S; e S3 e no segundo o bloco Sy (ver Figura 4.2). Esta divisdo permite
simplificar os calculos, porque o bloco S; contém um atraso L na entrada e deve ser

tratado separadamente.

4.2.1 Discretizacao de S;, Sy e S3

Inicialmente as fungoes de transferéncia dos blocos Si, Sy € S3 sao levados a repre-

sentacao de espago de estados.

g { Ta(t) = Aaza(t)+ Bar(t), za(t) € R, r(t) € R™4, (Ay, Ba) controldvel
1

r'(t) = Caxa(t) + Dyr, r'(t) € RP4, (C4, Ay) observavel
(4.19)

g { tp(t) = Apzp(t)+ Bpe(t), zp(t) € R"B,e(t) € R™B, (Ap, Bp) controldvel
2

u(t) = Cprp(t) + Dpe(t), u(t) € R2, (Cp, Ap) observéavel
(4.20)

s { To(t) = Aczc(t)+ Bey(t), zc(t) € R'e,y(t) € R™e, (Ac, Be) controldvel
3

y'(t) = Ceozc(t)+ Dey(t), y'(t) € RPe, (Cc, Ac) observavel
(4.21)
onde e(t) = 7'(t) — y'(t). O sistema composto pelos trés subsistemas Si, S e S3 é

representado como:
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i’A AA 0 0 T A BA 0
j:B = BBCA AB —BBCC B + BBDA r+ —BADC Y
< j?c 0 0 AC i o O BC
- xA
w= [ DsCa 1 —DyCe | | 25 | + DsDar — DgDey
\ ./L'C
(4.22)
Sendo equivalente a:
z(t) = Ax(t) + Bir(t) + Boy(t) (4.23)
u(t) = Cx(t) + Dir(t) + Dyy(t)
onde
Ay 0 0 By 0
A= | BgCy A —BgC¢ |,Bi=| BgDy | ,Bo=| —BsD¢ |,
0 0 Ac 0 Beo

C - DBCA 1 _DBOC ,D1 = DBDA,D2 = _DBDC’-

O célculo da lei de controle discreta, estd baseado na metodologia proposta por Guo

et al. (2000), onde demonstra-se que o controle discreto

1

uq(kT) = T /kkT+T u(t)dt, (4.24)

mantém as mesmas caracteristicas de resposta do controle continuo u(t). O controle
continuo depende da referéncia e da saida da planta, portanto no intervalo [T, kT +
T], a referéncia é aproximada por uma constante r(k7T) e a saida é aproximada pela

extrapolacao de Newton, como:
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y(t) = y(kT +al) = (1 + goz + %oﬁ) y(kT)

—(2a+ ) y(kT —T) + (%a + %aQ) y(kT — 2T), (4.25)

onde 0 < a < 1.

Com estas consideracoes da referéncia e da saida do sistema, o controle no dominio
continuo u(t) pode ser representado no intervalo [k7T, kT + T, a partir do sistema de
equagoes (4.23). Substituindo a entrada u(t) na equagao (4.24) e calculando a integral,

obtém-se o sistema de controle discreto, que representado em variaveis de estado é:

e(kT +T)= eATz(kT) +MoBir(kT) +May(kT) +Mpy(kT —T)+ Moy(kT —2T) (4.26)
wkT) =  Nox(kT) +Nir(kT) +Nsy(kT)  +Nyy(kT —T) 4+ Nsy(kT —2T)
onde,

N1 - CB1M1 + D1 (427)

C M,
Ny = — 0 (4.28)

3 1 23
4
1 5

MA == BQ(MO =+ M1 —+ MQ) (432)

1
Me = BQ(EMl + M>) (4.34)
My = (e -1A"! (4.35)
M, = (My-T)(AT)™! (4.36)

1

My = (M- 5 )(AT)™ (4.37)

My = (2My — gT)(AT)—l. (4.38)
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4.2.2 Discretizacao do bloco S;

A entrada da planta esta dividida em duas partes, u que foi calculada na se¢ao anterior
e v que ¢é a saida do filtro. A representacao por variaveis de estado do filtro é dado pelo

seguinte sistema:

zy €RW,feR™, (Ay,By) controldvel
v(t) = Cvay(t) , ve RV, (Cy,Ay) observavel
(4.39)

@)
<
—N—
8
<
=
I
N
<
8
<
—
N
+
sy
<
<
—
:_/

Para o célculo do filtro discreto é considerado a entrada f constante no intervalo

[kT, kT + T). A saida discreta ¢ calculada resolvendo a integral v(kT) = 7 kkTTJrT v(t)dt.

A representacao de estados discreta da solugao, representada em variaveis de estado

resulta:

54{ s(kT+T)= eWTa(kT) +MyoBy f(kT) (.40

v(kT) = Moy (kT) +My1By f(kT)

onde My = (eVT — A, My, = (Myo — T)(AyT) ™t e f(kT) = ur(kT — dT).

4.3 Exemplo

Para ilustrar os resultados da aplicagao do compensador de tempo morto discretizado
através de métodos apresentados nesta se¢ao, analisa-se o mesmo sistema estavel com
atraso dominante representado no capitulo 3 por uma funcao de transferéncia de segunda
ordem,

1 —5s
Pe) = a0 1° (4.41)

Neste exemplo considera-se apenas o caso de modelo perfeito P, = P. A estrutura de
controle utilizada é um DTC com observador de perturbacoes como o ilustrado na Figura
4.2(a). Deseja-se que o sistema de controle satisfaca duas especificagdes. A primeira
consiste em que o tempo de subida em malha fechada seja similar ao de malha aberta

e o sistema nao apresente sobre-sinais. A segunda condicao é que o sistema mantenha
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estabilidade robusta para variacoes do atraso de £10%. A primeira especificacao deve ser
satisfeita através do ajuste do controle primdrio C(s), o qual deve controlar a G,(s), para

isso propoe-se C(s) como um PI, isto é:

C(s)=k (1 + ti) , (4.42)

S
7

sintonizando C(s) através do método lugar das raizes obtém-se t; = 1 e k = 0.4. A
segunda especificacao deve ser satisfeita através do ajuste do filtro V'(s), que para um

modelo de segunda ordem é proposto como:

1
(As+1)2

onde A = 0.1 esta ajustado para satisfazer a condicao de estabilidade robusta estabelecida

V(s) = (4.43)

para variacoes do atraso de £10%.

Para poder implementar o sistema de controle no dominio digital, o sistema de controle
continuo deve ser discretizado mantendo suas caracteristicas. O periodo de amostragem
é definido igual a T' = 0.5s (um estudo detalhado da escolha de T serd visto no Capitulo
5).

Para efeitos de comparacao o controle é digitalizado por varios métodos, inicialmente
pelos métodos cldssicos (métodos Tustin, Euler em avanco e Euler em atraso) e posteri-

ormente pelo método de discretizagdo de Guo.

A discretizacao através de métodos cldssicos obtém-se aplicando as seguintes apro-

ximacoes:

2z—-1 .

s = = para o método de Tustin,
Tz+1
z—1

s = T para o método de Euler em avanco,
z—1 i

s = T para o método de Euler em atraso.

z

A discretizacao pelo método de Guo é calculada em duas partes, primeiramente o sinal
u(kT) através da lei de Controle,
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o(kT +T)= eATx(kT) +MyBir(kT) +May(kT) +Mpy(kT —T)+ Mcy(kT — 2T) (4.44)
wkT) =  Noz(kT) +Nir(kT)  +Nsy(kT)  +Nay(kT —T) + Nsy(kT —2T)
onde
0.09 —0.35 —0.09 0 0 [ 0.23 —0.11 —0.03 0 0
046 0.78 —0.06 0 0 0.15 046 —0.01 0 0
eAT = | 015 046  0.99 0 0 , MO= 003 0.12 0.5 0 0 ,
0 0 0 0 —0.37 0 0 0 0.18 —0.1321
0 0 0 0.37  0.74 0 0 0 0.13  0.4482
052 —0.19 —0.05 0 0 [ —0.42 0.11  0.03 0 0
025 0.9 —0.02 0 0 —0.15 —0.64 0.01 0 0
Mag=| 004 019 0.96 0 0 , Mg =] —0.02 -0.10 -0.67 0 0 ,
0 0 0 0.43 —0.22 0 0 0 —0.37  0.13
| © 0 0 022 0.88 0 0 0 —0.13 —0.63
[ 0.13 —0.03 —0.01 0 0
0.04 0.20 0 0 0
Mg = 0.01 0.03 0.21 0 0 ,
0 0 0 0.12 —0.04
0 0 0 0.04 0.20 |
N1 =0.49; Ny;= [0.33 0.37 0.20 0.63 0.63]; N3 =—-3.23; N,=2.33; N5=-0.73.

Logo calcula-se o sinal v(kT') com a lei de controle,

onde eAvT = [

(kT +T)=  e""z(kT) +MyoBy f(kT) (4.45)
v(kT) = Moy (kT) +MyBy f(kT) '
0 —0.18 0.18 —0.07 0.13 —0.03
) MVO - ) MVI = )
0.74 0.74 0.26 0.45 0.10 0.24
1
Cy=[0 1], By = 0].

O sinal total de controle estd composta pela soma urp(kT) = u(kT) + v(kT).

Para efeitos de simulagao, considera-se que a referéncia inicialmente em repouso varia

deOalemt=0seemt=25s aplica-se uma perturbacao constante ¢ = 0.5 na entrada

da planta.

As respostas das simulagoes sao ilustradas na Figura 4.3 e os resultados de comporta-

mento na tabela 4.1. Observa-se que a saida da planta aplicando o controle discretizado
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E;g ao seguimento Erq a rejeicao

de referéncia de perturbacao
Continuo 6.50 1.176
Guo 6.495 1.175
Tustin 6.486 1.232
Euler Avanco 6.552 1.222
Euler Atraso 6.438 1.245

Tabela 4.1: Erro integral quadratico.

pelo método de Guo, é bastante aproximada a saida da planta quando aplica-se um
controle continuo. Com relacao aos resultados obtidos aplicando métodos classicos de
discretizacao, verifica-se que estes apresentam respostas transitérias oscilatérias na saida
e no controle com sobre-sinais de aproximadamente 7% e maior erro integral quadratico
ao seguimento de referéncia e a rejeicao de perturbagao. Portanto torna-se necessario
a escolha de periodos de amostragem menores para diminuir os erros de aproximacao e

poder aplicar estes métodos.

4.4 Conclusoes

A aplicagdo do método de Guo (Guo et al. 2000) na discretizagdo de controladores
de dois graus de liberdade, para plantas com grandes atrasos, permite manter as carac-
teristicas de controle continuo com a escolha apropriada do periodo de amostragem. Os
resultados de simulacao mostram claramente que a resposta do sistema, aplicando o con-
trolador digitalizado através do método de Guo, aproxima-se a resposta do sistema quando
é aplicado um controlador continuo. Com relagao aos controladores discretizados através
dos métodos cldssicos (Euler, Tustin), percebe-se que estes apresentam respostas com os-
cilagoes e sobre-sinal elevado em regime transitorio, tornando-se necessario a escolha de

um periodo de amostragem menor, significando mais custo em termos de implementacao.
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Figura 4.3: Resposta e controle para controladores discretizados



Capitulo 5

Uma metodologia para a escolha do

periodo de amostragem

O objetivo em sistemas de controle é manter a saida de uma planta o mais perto
possivel da referéncia, apesar da agao de perturbacdes e incertezas e que o sistema transite
de um ponto de operacao a outro com a forma de onda desejada. Um aspecto fundamental
no projeto do controle é a estabilidade. A estabilidade em malha fechada é um absoluto
requisito, porque a falta de estabilidade pode causar severos danos, podendo eventual-
mente destruir a planta. Na engenharia de sistemas, é de fundamental importancia que
o sistema de controle seja projetado para operar dentro das regides de estabilidade em

malha fechada na presenca de incertezas.

Em sistemas discretos ou discretizados, o indice de robustez nao depende simplesmente
de alguns parametros de ajuste, mas também existe uma dependéncia adicional com a
escolha do periodo de amostragem 7', que possui um efeito adverso sobre o indice de
robustez. Uma alternativa em relacdo a escolha de T é que este seja suficientemente
pequeno frente a dinamica do processo considerado, para nao afetar significativamente a
resposta do sistema, nem ao indice de robustez. Essa escolha implica em um custo elevado
em termos de célculo, existindo desta forma um compromisso entre o custo de célculo e
a robustez do sistema. Sendo assim, o periodo de amostragem 7" deve ser escolhido o
maior possivel, de forma tal que ndo modifique substancialmente a estabilidade robusta

e o comportamento do sistema.

Este capitulo estd dedicado ao estudo do efeito de 7" no comportamento e a robustez

do sistema e propoe um método original para sua escolha, garantindo um compromisso
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entre a robustez e o comportamento do sistema.

A apresentagdo deste capitulo tem a seguinte seqiiéncia: A Secao 5.1 apresenta a
analise da robustez e da estabilidade robusta para sistemas com grandes atrasos. A Secao
5.2 analisa o efeito da escolha do periodo de amostragem sobre a robustez. A Secao 5.3
analisa o efeito da escolha do periodo de amostragem sobre o comportamento do sistema.
A Secao 5.4 apresenta uma nova metodologia da escolha do periodo de amostragem.
A Secao 5.5 apresenta exemplos de simulagdo. Finalmente, a Secao 5.6 apresenta as

conclusoes do capitulo.

5.1 Robustez e estabilidade robusta

As plantas reais geralmente apresentam uma dindmica nao linear. Nos sistemas de
controle, estas plantas devem ser representadas através de modelos simples, com o objetivo
de projetar um controlador simples que satisfaca as condi¢oes de comportamento preesta-
belecidas. O modelo simplificado do sistema geralmente é obtido através da linearizacao
em um ponto de operacao, sendo este preciso somente nas vizinhancgas daquele ponto,
onde sao ignoradas as nao linearidades. Em processos com grandes atrasos de transporte,
também aparecem incertezas devido a variacoes no atraso e aos erros na estimacao do

mesmo, que devem ser consideradas no projeto do controlador.

O erro de modelagem pode ser definido como a diferenca entre a planta e o modelo,

isto é:

AP(2) = P(2) — Pu(2). (5.1)

Considerando que a planta e o modelo podem ser representados por uma funcao de

transferéncia seguida de um atraso, obtém-se:

P(2) = Gp(2)2™%, Po(2) = Gp(2)279, (5.2)
onde d, é o atraso da planta e d é o atraso do modelo, ambos no dominio discreto.

Substituindo as equagdes de (5.2) na equagao (5.1) obtém-se o erro de modelagem

como:
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AP(z) = P,(z) (Gp(z) 770 1> , (5.3)
onde 64 = dp — d.

Neste caso, para a analise da estabilidade e da robustez de processos com atraso de
transporte dominante, considera-se somente o erro no atraso. Como estudado em Normey-
Rico e Camacho (1999), o erro no atraso é o fator mais importante no estudo de robustez
deste tipo de processo. Assim se Gy,(2) = G,(2) e 04 > 0, o erro de modelagem (5.3) pode

ser representado por:

AP(z) = Py(z) (2% - 1) (5.4)

onde P,(z) é o modelo nominal da planta e ¢, é o erro maximo do atraso.

> G (2)z %

7wl C(2)Ga(z) — 1
A0 ()G (2)) V()1

Figura 5.1: Sistema de controle discreto para plantas estdveis com atraso.

Por outro lado, definindo-se M (z) como a fungao de transferéncia de malha direta do

sistema de controle com compensagio do atraso (ver Figura 5.1), obtém-se:

Gy = X()Gy(2) (55)

M@ = g o ve=s

onde X(z) = Gn(z)(lv—(‘zf)(z)z—d)'

O indice de robustez, que pode ser interpretada como a capacidade de manter a es-
tabilidade do sistema na presenca de incertezas no mesmo, pode ser calculado como em
Morari e Zafiriou (1989), isto é:

14 X() (")
) = o)

Yw € [0,7/T). (5.6)
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Substituindo X (z) na equagao (5.6) o indice de robustez pode ser descrito como:

_ |Ga(e™) (A = V(e™)eTTY) 4+ V(e??) P(e™)|
|V (e)| '

Ir(w) (5.7)

Como inicialmente foi assumido que G, (z) = G,(z) entdo o indice de robustez Ig(w)

reduz-se a:

_ |Gule™)

= )

(5.8)
A condigao de estabilidade robusta apresentada em Morari e Zafiriou (1989) indica

que um sistema mantém a estabilidade robusta se satisfaz a condicao:

Ir(w) > AP(w), (5.9)

e se o sistema nao satisfaz esta condicao pode tornar-se instavel para algum erro de
modelagem AP. Substituindo as equagoes (5.4) e (5.8) em (5.9) a condigdo de estabilidade

robusta pode ser expressa como:

1
e=daTiw — 1|

> |V (™)  Yw € [0,7/T). (5.10)

Nota-se que o ajuste da estabilidade robusta depende somente do filtro V.

Em controladores projetados no dominio continuo e logo discretizados, a planta G,

deve ser discretizada incluindo um sustentador de ordem zero na entrada (5.11) denomi-
nado “ Zero older holder ” (Zoh),

Go(2) = (1—21)Z2 {GPT(S)} | (5.11)
O controlador pode ser discretizado através de qualquer método de aproximagao, como
o método de Euler, Tustin ou Guo. Como o modelo nominal da planta G,, esta incluido
na malha de controle, entdo esta também deve ser discretizada pelo mesmo método que
o controlador, portanto G,(z) # G,(z), uma vez que o método de aproximagio de G, (%)
nao considera o sustentador na entrada da planta. Nesse caso a condigao de estabilidade

robusta é dada por:
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1 . .
[e-baTiw — 1|~ V(") E(e™)]. (5.12)

onde

vy = [P(e7) = Py(e)]
E( ) (e_Jdew - 1)[Gn(ejw)(1 - V(ejw)e_dew) + P(ejw)V(ejw)] . (5'13)

Observa-se neste caso, que o ajuste da estabilidade robusta nao depende somente do
ajuste do filtro V(z), mas existe um parametro adicional E(z) que deve ser levado em
conta e que depende do método de discretizagao utilizado no controlador assim como o

periodo T escolhido.

5.2 Robustez e escolha do periodo de amostragem.

Nesta se¢ao introduz-se um método gréafico do efeito da escolha do periodo de amostra-
gem T’ sobre a robustez no dominio da freqiiéncia. O indice de robustez varia em funcao
da escolha do periodo de amostragem 7. Periodos de amostragem muito grandes levarao
o sistema a instabilidade e periodos muito pequenos nao melhoram significativamente
a resposta nem a estabilidade robusta, porém aumentam a complexidade do controle.
Neste caso o periodo de amostragem 6timo sera o maior valor de T' que mantém apro-
ximadamente as caracteristicas de estabilidade robusta de um sistema com um periodo
de amostragem que consiga caracteristicas quase equivalentes ao caso continuo, especial-

mente nas freqiiéncias onde o erro de modelagem ¢é mais importante.

Considerando que a maxima variacao do atraso da planta continua é AL e lembrando

que a relacao com a variacao do atraso da planta discretizada é:
04T = AL, (5.14)
a condicao de estabilidade robusta pode ser reescrita como:

1

Para uma andlise grafica o filtro V'(2) é representado por uma fun¢ao de transferéncia
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de primeira ordem que permite rejeitar perturbacoes degrau em plantas estaveis com

atraso
1—e"

V(2) (5.16)

>N >N

Z— €
onde 7' é o periodo de amostragem e A um parametro livre que deve ser ajustado para

satisfazer a condicao de estabilidade robusta.

Normalizando a relacao de estabilidade robusta obtém-se:

1 1 — e knTn
|€_jwn — ]_| > ‘eTnjwn — e_knTn |’

(5.17)

onde w, é a freqiiéncia normalizada, T;, é o periodo de amostragem normalizado e k,, é

um parametro livre que deve ser ajustado.

A relacao entre os parametros reais e os normalizados sao

w, = ALw, (5.18)
T, - L (5.19)
n AL’ .
AL
AL = mazyg,|L, — L| (5.21)

onde L, = d,T é o atraso real e L = d T o atraso do modelo continuo.

Na Figura 5.2 ilustra-se a resposta em freqiiéncia da estabilidade robusta normalizada

11
1205
a condicao de estabilidade robusta. O filtro |V (e?”")| estd representado pelas quatro linhas

para quatro periodos de amostragem (7, =2, 1 ), com k, = % ajustado para satisfazer

inferiores da Figura 5.2, cada uma para um periodo de amostragem especifico. A condigao
de estabilidade robusta é valida no intervalo w,, : [0,7/T,]. Observa-se que em baixas
freqiiéncias o médulo do filtro |V (e/%)| é quase independente do periodo de amostragem,
mas a medida que a freqiiéncia aumenta, as curvas afastam-se. Para garantir a estabilidade

robusta a curva do filtro |V (e/%")| ndao pode ultrapassar a curva Observa-se que

1
[e=Ton—1]"

para T,, = 2 a curva |V (e/“»)| corta a portanto o sistema pode tornar-se instavel

S S
e gun =1

para o erro maximo de modelagem no atraso (AL).

Uma anadlise superficial poderia levar a uma conclusao errénea de que para T,, =1 o

sistema pode tornar-se instavel muito mais facilmente que para os casos T, = %, T, =

1
5
uma vez que em w, = 7 (freqiiéncia na qual a inversa do erro tem o valor minimo) a
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20 L

e=7n 1]

15

1
|e—(1+m3)jwn — 1‘

Th =2

_25 . . wwwwwwo . . |
10 10" we 10

Wn

Figura 5.2: Ajuste da estabilidade robusta normalizada.

distancia entre as curvas m e |V (e’)| é minima.

Entretanto, considerando que o erro é devido a méa estimacao do atraso, a curva
da inversa do erro (m) tende a movimentar-se no sentido das baixas freqiiéncias,
portanto a condi¢ao de estabilidade robusta tende a ser insatisfeita em freqiiéncias menores

a w, = w. Para ilustrar este comportamento o erro do atraso maximo é incrementado m;

1
|e—(1+ms)jwn _ 1 |

Y, € [0,7/T), (5.22)

tal que (5.22) seja tangente a |V (e/“")| (linha pontilhada da Figura 5.2). O ponto de
tangéncia é o ponto critico w, onde o sistema tende a instabilizar-se. Como nesse ponto
critico (w,) as caracteristicas de estabilidade robusta sao similares para periodos de amos-

tragem 7, = 1 ou menores, entao a melhor escolha do periodo de amostragem é 7,, = 1.

e |V (e’¥n)| para
e [V(eln)|

Na Figura 5.3 ilustram-se as distancias em freqiiéncia entre m

T, =1, %, % (linhas continuas) e a distancia em freqiiéncia entre
para T,, = 1(linha pontilhada).

1
‘e—(1+ms)jw—1‘

A freqiiéncia no ponto critico de instabilidade é w, = 1.35 (quando a linha pontilhada



Uma metodologia para a escolha do periodo de amostragem 56

18 .

167

147

127

db

2t e - Ve

[e—(IFms)iwn |

0.05 05 5
Wn

Figura 5.3: Estabilidade robusta.

da Figura 5.3 vale zero) e as distancias entre —u— e [V/(e7")] sio:

d1 = m — |V(€jwc)‘ Tz1/s =3.6db
d2 = m — \V(eﬂ"c)\ Th=1/2 =34 db
dy = guemy — |V (7)) et S db.

Comparando as distancias di, ds e d3 pode-se notar que no ponto critico de instabi-

lidade, a margem que garante a estabilidade robusta (d;, ds e d3) é similar para os trés

11
20 5
T, = 1 pode ser considerada como a mais adequada em termos de robustez uma vez que

periodos de amostragem (7, = 1 ). Portanto a escolha do periodo de amostragem

exige menos custo de computo e mantém quase as mesmas caracteristicas de estabilidade

dos periodos de amostragem menores.
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5.3 Escolha do periodo de amostragem e rejeicao de
perturbacoes
Nesta se¢ao é analisado o erro integral quadratico (E;g) de um sistema cuja estrutura

de controle estd ilustrada na Figura 5.4. Para este objetivo considera-se duas escolhas de

T. A primeira o caso ideal em que 7" tende a zero 7" — 0 e a segunda quando 0 < 7" < AL.

R=0 i Gp(z)z_dQ Y
— ( ﬁ—’ — = ™ Gp(s)e B i=
B V(z)z—¢ S -
V(z)
Gr(z)

Figura 5.4: Estrutura de controle para rejei¢ao de perturbagoes (R = 0).

Para esta andlise a planta é representada por uma funcao de transferéncia de primeira

ordem com atraso

K
P =G —Ls _ p —Ls
(5) = Gyls)e B = =2 2,
no caso discreto a planta é representada por:
K,(1-
P(2) = Gp(2)z % = Mz_d.
zZ — Qo
Neste estudo considera-se uma modelagem perfeita (P, = P), portanto a relagao
perturbacgao-saida é dada por:
Y(z) —d
=P(2)(1 =V (z)z%). 5.23
o0 (2)( (2)z7) (5.23)

Para que em regime permanente Y/Q seja zero o filtro V(z) é projetado como:

V(z) = (5.24)
ondea=1—-0b,b= e‘% T é o periodo de amostragem e A um parametro de ajuste.

Na Figura 5.5 ilustra-se a variagao da saida da planta, quando é aplicada uma per-
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turbagao tipo degrau com magnitude ¢ em ¢ = ¢, e a referéncia é zero r(t) = 0. Observa-se
que a saida comeca a mudar somente em ¢t = t;, devido ao atraso L na planta. No inter-
valo [t1, to] a dindmica da planta é em malha aberta, embora a agdo do controle comega
em t = t1 o efeito sobre a saida é visto a partir de t = t, devido ao atraso L. As relagoes

entre as variaveis tg, t1 e to sao:

t1:t0+L,
t2:t0+2L

0.3

0.2) 1

{ 1 {

0 5 10 15 20 25 30 35 40
tempo(s)

Figura 5.5: Anélise do erro integral quadratico

O erro entre a referéncia e a saia é definido como a diferencia entre os mesmos, consi-

derando a referéncia zero (r = 0) obtém-se:

e(t) =r(t) —y(t) = 0—y(t) = —y(1). (5.25)

O erro integral quadrético (Erg) é definido formalmente por:
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Fig = /0 " (e(t)) . (5.26)

Utilizando propriedades de integrais na equacao (5.26), obtém-se:

Erg = /0 (e(t))dt + / " (e(t))dt. (5.27)

to

O erro quadréatico é dividido em dois termos, observa-se que o primeiro termo
to
0

sobre a saida comegard em ¢t = t, (Figura 5.5), entretanto o segundo termo ftzo(e(t))th

(e(t))?dt é independente da lei de controle, devido a que o efeito da lei de controle

depende da acao do controlador.

Considerando ¢y = 0, o erro integral quadratico no intervalo [0, ¢5] é calculado como:

to
= [ ey (525)
0
A funcao de transferéncia continua da saida da planta é representado por:

K,
7s+1

1

=G(s)e (1 - V(s)e ™) = B

g P e k). (5.29)

Calculando a inversa da transformada de La Place, para uma perturbacao constante

q obtém-se:

y(t) = Kyq(l—e =)  Vt:[t,1) (5.31)

Subtituindo a saida y(¢) na equagao (5.28) e calculando a integral obtém-se:

L = K¢ (L Y or(eF —1) — g(e_% - 1)) . (5.32)

No intervalo [t5, 00] 0 erro integral quadratico quando 7" — 0 é calculado como:
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. / ), (5.33)

ta

a saida da planta no intervalo [t3, oo] estd dada por:

t—ty T _t-ty A ety
y(t)=KpQ{(1—e‘T)—(1—T_Ae T e A)} (5.34)

Substituindo a saida na equagcao (5.33) e resolvendo a integral obtém-se:

_L _L 9 T A3
_m((T—e (=) 3 (T—e (= A)A T+)\+3). (5.35)

No caso discreto o erro integral quadrético discreto no intervalo [ty, 0o] estd dado por:

Lp = sz—: /k ) ’ (y(t))2dt, (5.36)

onde y(t) é dado por:

y(kT)
K,qb*T

y(t) = Kyqb*T (1 —er (1 - )) Vt: kT, kT +T). (5.37)

Calculado a integral da equagdo (5.36) obtém-se

o0

_ 702,212kT -z _ y(kT) _ T, -2 _ y(kT) 2
Lp = K}¢%b k’]gt {T+2T(e 1) (1 g BT G (1 g T . (5.38)

Na Figura 5.6 é ilustrado a relagio entre o erro integral quadratico discreto Irp (5.38) e

o continuo (/) quando varia 7. Observa-se que o caso mais desfavoravel para o controlador

T

discreto é quando 7 — 0, que é o caso dos sistemas com atraso dominante (L >>
27). Para uma simplificacdo dos resultados e o célculo do méaximo valor do erro integral
quadratico serda tomado em conta simplesmente o caso mais desfavoravel 7 = 0. As

equagoes (5.32), (5.35) e (5.38) podem ser reduzidas a:
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1 1 1
0 0.1 02 r 0.3 0.4 05

L

Figura 5.6: Indice do erro integral quadrético no intervalo [t9.00].

I, = K?¢°L, 5.39
D

_ K2¢*\

I = / (e(t) e = =222, (5.40)
t2
2k o
~ I- ~ T
A relacao 5 pode ser expressada em fungao de z7
Lp 2k, 2
ke = E — 1_6_72“% (542)

O erro integral quadratico no caso de um controlador continuo (7" — 0) estd dado por

EIQcontinuo = Il + IQa (543)
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e o erro integral quadratico discreto por:

EIQdiscreto = Il + IZD = Il + keI2- (544)

A relacao entre Ergeontinuo € Frqdiscreto € denominado indice do erro integral quadratico

(Ir1g) que estd dado por:

EIQdiscreto o Il + keIQ

IE] == — ; 545
9 EIQcontinuo Il + 12 ( )
esta equacao pode ser reduzida a:
4+ ke AL
Inig = 1"z (5.46)
I+ T

onde k,, é ajustado para manter a estabilidade robusta e k. é calculada através da equacao
(5.42).

' = AL
1.15} -
A
T =
2 AL
s L= 5
4
S
1.05} 5 -
AL
10
1 .
0.95 : : : :
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
AL
L

Figura 5.7: Indice do erro integral quadratico.

Na Figura 5.7 ilustra-se a variacdo do indice do erro integral quadratico (Igrg) em
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funcao de % e % parametrizado. Observa-se que embora o sistema esteja ajustado

para garantir a estabilidade robusta, o comportamento, medido através do indice do erro

integral quadratico (Igrg) piora quando % aumenta.

Na préxima secao serd estudada a escolha do periodo de amostrajem.

5.4 Método de escolha do periodo de amostragem

O periodo de amostragem deve ser escolhido considerando dois aspectos fundamentais
tais como a robustez e o comportamento. Na secao 5.2 foi estudado o efeito da escolha de
T sobre a robustez do sistema. Foi demonstrado que a escolha de T' < AL (7,, < 1) ndo
modifica considerdavelmente a robustez do sistema, tal como é ilustrado na Figura 5.8(a).
Por outro lado na secao 5.3 foi estudado o efeito da escolha de T' sobre o comportamento

do sistema definido pelo indice do integral quadrético (/g;q), tal como se mostra na Figura
5.8(b).

25

20 .

le=dwn — 1|

15¢

101 1

le—(+ms)iwn _ 1|

Tn = 28

db
o

—-10+

N =
.

—-15+

—20+

-25'—

0 1 0.95 1 1 1 1
10 10" we 10 0 0.2 0.4 06 08 1

s
=}
h|z

a) b)

Figura 5.8: Escolha de T

Portanto se é desejado que a escolha de 7' mantenha a estabilidade robusta e nao afete
significativamente ao comportamento do sistema, deve-se utilizar os criterios estudados
nas secoes 5.2 e 5.3. Por exemplo na Tabela 5.1 é escolhido o periodo de amostragem
tomando em conta a premissa de que o erro integral integral quadratico discreto Erqaiscreto
nao deve exceder em 10% ao caso continuo e o sistema deve manter a estabilidade robusta
para variacoes do atraso. Embora quando 7" = AL o sistema mantém a estabilidade

robusta para grandes variagoes do atraso, esta escolha nao é adequada em caso de grandes
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variacoes do atraso se deseja-se atender o critério de comportamento.

AL Escolha do periodo de amostragem
0-17% T =AL
17%-45% T =AL/2
45%-82% T =AL/3
82%-100% T =AL/4

Tabela 5.1: Escolha de T" para Ig;g = 1.1.

Assim o método proposto permite uma forma simples da escolha do periodo de amos-
tragem, que exige menos custo de computo e garante a estabilidade robusta do sistema e

o comportamento, para erros de estimacao do atraso dentro de uma faixa de considerada.

Na proxima secao serdao apresentados exemplos de simulagao comparando a resposta

de um sistema com diferentes escolhas do periodo de amostragem.

5.5 Exemplos

Para ilustrar os resultados da metodologia da escolha de T para plantas com atraso
dominante, analisam-se os seguintes exemplos exemplos.

Exemplo 1

Neste exemplo analisa-se a planta estdvel com atraso apresentada em (5.1) conforme

a funcao de transferéncia:

1 —5s
Pe) =501 (5.47)

O modelo nominal discreto é calculado pelo método de discretizacao Zoh

Gul2)=(1—2 12 {G”(S) } .

- (5.48)

O esquema do controlador é ilustrado na Figura 5.1. Deseja-se que o sistema satisfaca
duas especificagoes. A primeira é que o tempo de subida em malha fechada seja similar
ao de malha aberta e o sistema nao apresente sobre-sinal. A segunda especificacao é que

o sistema seja robustamente estavel para variagoes do atraso de +10%, isto é AL = 0.5s.
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O controle primario é ajustado através do método lugar das raizes, como no exemplo
3.6, isto é:

—
|
('0‘
>8>S

O ajuste do filtro foi efetuado de forma normalizada para manter a estabilidade robusta

(Figura 5.2) com k, = 2, neste caso particular tem-se A = % =95 = 0.6.
n 6

Para efeitos de simulacao considera-se que o sistema esta inicialmente em repouso, a
referéncia varia de 0 a 1 em ¢t = O0s e em ¢t = 40s aplica-se uma perturbagao constante

g = 0.5 na entrada da planta.

As simulagoes consideram quatro diferentes periodos de amostragem 7T, = 2, 1, % e

1
14

erro de modelagem no atraso. Em todos os casos, o sistema tém respostas estaveis se-

z,isto 6 T =1, 35, 15 e 1-s. Na Figura 5.9 ilustram-se as simula¢des quando néo existe

melhantes tanto para o seguimento de referéncia, quanto para a rejeicao de perturbacgoes.
Isto significa que se nao ha erros de modelagem, a resposta nao é influenciada signifi-
cativamente pela escolha do periodo de amostragem na faixa escolhida. Na Figura 5.10
ilustram-se as simulacoes para a varia¢ao méaxima do atraso de +10%, isto é AL = 0.5s.
Nota-se que para o periodo de amostragem 7' = 1s o sistema ¢é instavel e para periodos
de amostragem T = %s, is e %s o sistema é estavel e tem respostas muito similares.
Isto reitera os resultados obtidos da escolha de T apresentada na Tabela 5.1 que para
periodos de amostragem maiores a 1, = 1 — T = %s com AL, = 10% a condicao

de estabilidade robusta diminui bastante ocasionando respostas instaveis e para periodos

1
2

permanecem bastante aproximadas, obtendo-se respostas similares ao seguimento de re-

de amostragem menores ou iguais a 7" = s as caracteristicas de estabilidade robusta,
feréncia e a rejeicdo de perturbacdo, sendo a melhor escolha do periodo de amostragem
T,=1—T=AL = 0.5s. O erro quadratico integral apresentado na Tabela 5.2 mostra

a semelhanca do comportamento a rejeicao de perturbacoes quando 7" < 0.5s
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Figura 5.9: Resposta e controle de plantas estdveis com atraso (Exemplo 1) com AL = 0s.
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Figura 5.10: Resposta e controle de plantas estdveis com atraso (Exemplo 1) com AL =
0.5s
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Variagio doairaso | M| ninein | de portutbai
AL =0 T=1s 6.21 1.23
AL =0 T =0.5s 6.41 1.14
AL =0 T = 0.25s 6.52 1.11
AL =0 T=0.1 6.58 1.08
AL = 0.5s T=1s 6.76 1.41
AL = 0.5s T = 0.5s 6.95 1.28
AL = 0.5s T = 0.25s 7.05 1.24
AL = 0.5s T =0.1s 7.11 1.22

Tabela 5.2: Indice de comportamento do sistema (Exemplo 1).

Exemplo 2

Neste exemplo analisa-se a planta estavel com atraso apresentada pela seguinte funcao

de transferéncia:

1
P(s) = —20s 5.49
)= 53 D05 11 (5.49)
O modelo nominal discreto é calculado pelo método de discretizacao zoh
G,
Gu(2)=(1- z—l)z{ﬂ}. (5.50)
s

O esquema do controlador é ilustrado na Figura 5.1. Deseja-se que o sistema de
controle mantenha a estabilidade robusta para varia¢oes do atraso de 100%, isto é AL =
20s

O controle primario é ajustado através do método de lugar das raizes, isto é:

T =z
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e o filtro primario é proposto como:

<
—
N
~
Il

N |
[

Q|
>R >N

O ajuste do filtro foi efetuado de forma normalizada para manter a estabilidade robusta

(Figura 5.2) com k, = 2, neste caso particular tem-se A = 2L = 2 = 26.
n 6

Para efeitos de simulacao considera-se que o sistema esta inicialmente em repouso, a
referéncia varia de 0 a 1 em ¢t = 0s e em ¢ = 500s aplica-se uma perturbagao constante

g = 0.5 na entrada da planta.

1 1
) 9 € 4
isto ¢ T = 20s, 10s, 5s e %s. Nas Figuras 5.11 e 5.12 ilustram-se as respostas das

simulacoes do sistema quando AL = 0 e AL = 100s respectivamente. Observa-se que o

As simulagoes consideram trés diferentes periodos de amostragem 7, = 1

sistema melhora significativamente o comportamento a rejeicao de perturbagao quando
é escolhido T' = AL/4 através do método proposto (Tabela 5.1). Embora nota-se que
na Tabela 5.3 que o indice E;g é menor ao seguimento de referéncia quando aumenta 7,
mas apresenta maior sobre-sinal quando o atraso é mal estimado, o controle primario que
atua sobre o seguimento de referéncia pode ser ajustado de acordo com as necessidades

do processo, uma vez que este nao afeta ao indice de robustez do sistema.

Variacio do atraso periodo de Erg ao seguimento E1q a rejeicao
¢ amostragem de referéncia de perturbacao
AL=0 T =AL 21.93 10.95
AL =0 T =4t 26.95 9.24
AL =0 T =4L 30.27 8.50

AL = 20s T=AL 51.60 17.45
AL = 20s T =4k 52.59 15.36
AL = 20s T =AL 54.58 14.58

Tabela 5.3: Indice de comportamento do sistema (Exemplo 2).

Exemplo 3

Neste exemplo analisa-se uma planta integradora com atraso dominante dada pela
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funcao de transferéncia

1
~ 5(0.95 + 1)(0.55 + 1)(0.35 + 1)(0.1s + 1)

P(s) e 198, (5.51)

Para o projeto de controle considera-se um modelo reduzido, representado pela fun¢ao

de transferéncia

1
P s) = —20s 5.2
(5) 5(0.9s + 1) (5-52)
R e
(1+CC(£§)G?(2§3F(Z) Ci((zz)) ﬁ» Gp(s)e=L»® i=
- V(z)z¢ S M
V(z)
F(z)

Figura 5.13: Sistema de controle discreto para plantas integradoras.

Para controlar esta planta utiliza-se a estrutura de controle de um observador de
perturbagoes como ilustrada na Figura 5.13. Deseja-se que o sistema em malha fechada
siga referéncia e seja robustamente estdvel para variagoes do atraso de £10% (AL = 2s).

Para satisfazer estas condigbes os parametros C(z), V(z) e F(z) sdo definidos como:

Clz) = 0.2,Jr (5.53)
Viz) = =32 (5.54)
FG) = 10 (5.55)

onde B =ex, ap = d(1—B)2+2(1-8), a; = (1 —B)2—ap. No caso de plantas
integradoras para que o controlador rejeite perturbacoes tipo degrau e seja robustamente

estavel o filtro normalizado deve ser ajustado com k, = 0.2.

Neste caso particular pode-se ajustar A através da relacao A = %—nL = 10.

Para efeitos de simulagao considera-se que a referéncia varia de 0 a 1 em ¢t = 0s e em



Uma metodologia para a escolha do periodo de amostragem 73

t = 200s aplica-se uma perturbacao constante ¢ = 0.05 na entrada da planta.

Variagao do atraso | Atraso Ey %:(;esfifgfgzmo (ilﬁ(j tflerjl?;g;(z)
AL =0 T =4s 24.57 30.52
AL =0 T =2s 24.92 27.20
AL =0 T=1s 25.12 25.76
AL =0 T = 0.5s 25.23 25.10
AL = 2s T =4s 27.56 46.17
AL = 2s T =2s 27.45 33.68
AL = 2s T=1s 27.55 31.95
AL = 2s T = 0.5s 27.61 31.11

Tabela 5.4: indice de comportamento do sistema (Exemplo 3).

As simulagoes consideram quatro diferentes periodos de amostragem T = 4s, 2s, 1s,
e 0.5s (T, = 2s, 1s, %s, is). Na Figura 5.14 ilustram-se as simulagoes quando o erro
de modelagem ¢ zero. Em todos os casos o sistema tem respostas estaveis e semelhantes,
significando que a resposta nao € influenciada significativamente por 7" na faixa escolhida.
Na Figura 5.15 ilustram-se as simulagoes para a variacao maxima do atraso AL = 2s.
Nota-se que para o periodo de amostragem 7" = 4s o sistema ¢é instavel e para os periodos
de amostragem T = 2s,1s, e 0.5s o sistema é estdvel com respostas muito similares (ver
Tabela 5.4). Isto indica que no caso de plantas integradoras, a melhor escolha do periodo

de amostragem é T,, = 1s — T = 2s conforme com o método proposto para sua escolha.
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Figura 5.14: Resposta e controle de plantas integradoras com atraso (Exemplo 3) com
AL = 0s.
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Figura 5.15: Resposta e controle de plantas integradoras com atraso (Exemplo 3) com
AL = 2s.
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5.6 Conclusoes

Este capitulo apresentou uma forma simples de escolha do periodo de amostragem
relacionada com a estabilidade robusta do sistema e a resposta. Periodos de amostragem
iguais ou menores do que AL mantém caracteristicas similares de estabilidade robusta e
periodos de amostragem maiores do que AL, diminuem em forma consideravel a estabili-
dade robusta. Conseqiientemente a melhor escolha do periodo de amostragem é T'= AL,
ou menores quando as variagoes do atraso sao grandes, uma vez que exige um menor custo
computacional. O ajuste do controlador que satisfaz a condicao da estabilidade robusta
foi efetuado com parametros normalizados, garantindo a generalidade dos resultados ob-
tidos. Assim o ajuste proposto permite o controle de sistemas com atraso dominante e
diferentes erros de modelagem do atraso. A escolha de T' (o maior possivel atendendo ao
critério de robustez e comportamento) deve ser acompanhado do método de Guo para o
caso de discretizacao do controlador.



Capitulo 6

Implementacao e simulacoes

Neste capitulo, serao estudados comparativamente os controladores digitais propos-
tos nos capitulos anteriores (controladores discretizados e controladores projetados no
dominio discreto (método direto)), utilizando modelos de plantas com atraso de trans-
porte. A maioria dos processos reais com atraso, podem ser representados através de
modelos estaveis com atraso e modelos integradores com atraso, o que nos leva a analisi-

los neste capitulo.

A apresentagdao deste capitulo tem a seguinte seqiiéncia: A Secdao 6.1 apresenta o
estudo de plantas estaveis com atraso. A Secao 6.2 o estudo de plantas integradoras com

atraso. Finalmente a Se¢ao 6.3 apresenta as conclusoes do capitulo.

6.1 Caso de plantas estaveis

Nesta secao serda analisado comparativamente o controle digital para um modelo de
uma planta estavel com atraso. A planta estd representada pela seguinte funcao de trans-

feréncia:

1
Gyls) = (s 4+1)(0.55 +1)(0.255 +1)(0.1255 + 1)’ Ly =9.7s. (6.1)

Para o projeto do controle, a planta pode ser representada aproximadamente por um
modelo de segunda ordem com atraso, obtida através de uma resposta ao degrau, descrito

por:
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L L
(s+1)(06s+1)""™

Gn(s) = = 10s. (6.2)

A especificacao do controle requer que o sistema mantenha a estabilidade robusta para
variacoes do atraso de +10% e que a resposta em malha fechada tenha caracteristicas
similares a de malha fechada e seja escolhido um periodo de amostragem apropriado que

nao comprometa a estabilidade do sistema.

Inicialmente faz-se a escolha do periodo de amostragem. Considerando +10% nas
variacoes maximas do atraso, entdo o erro de estimagdo do atraso é um segundo (AL =

1s). Portanto a melhor escolha do perfodo de amostragem segundo a Tabela 5.1 é:

T =AL = 1s.

A seguir apresentam-se os métodos de cdlculo do controle digital estudados nos

capitulos anteriores.

6.1.1 Controlador com observador de perturbacoes (caso Dis-

creto)
e 7(7 7)7 - |
- Gpl2)2” |
R | © & v
> C(z)Gn(z ! —Ls .
(1+é()z)Gi()z)) ; rl_‘ - Gp(s)e L |
-~ T |
V(z)z74
V(z)
Grn(z)

Figura 6.1: Esquema de controle discreto para plantas estaveis.
No caso discreto é utilizada a estrutura da Figura 6.1. A planta é representada por
uma funcao de transferéncia de segunda ordem, descrita por:

0.36362z + 0.1491
2% — 0.5568z + 0.06948

Gn(z) =

O controle primario é projetado como um P1I, descrito por:



Implementacao e simulagdes 79

C(z):K<1+I : ) (6.3)

ti z—1
onde K = 0.2, T =1 et; = 0.58, estes parametro foram ajustados através do método

lugar das raizes.

O filtro é projetado como:

ondea=1—-0b,b= e’% T =1, A=1.7. T é o periodo de amostragem e \ foi escolhida

para serem satisfeitas as condicoes de estabilidade robusta (ver Figura 6.2(b)).

6.1.2 Controlador com observador de perturbacgoes (Deadbeat)

A diferenca do cédlculo de controle discreto Deadbeat em relagao ao caso anterior, é a

escolha do filtro V' (z). Neste caso projeta-se como:

V= 0= al =) gl =)

com g; = —0.1051; g5 = 0.0031; d; = 5; do = 9. O ajuste foi feito garantindo a estabilidade
robusta do sistema (Figura 6.2(b)).

6.1.3 Controlador com observador de perturbacoes (caso Dis-

cretizado)

A estrutura utilizada estd ilustrada na Figura 4.2. O controle primario é ajustado

utilizando o método de lugar das raizes como:

k(¢ 1
Cs) = M’
tiS
ti = 1,
ko= 04,

O filtro V(s) é projetado como:
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V(s) : (6.4
s) = —m— .
(As+1)2
A= 1.1 (6.5)

onde A foi escolhida, para satisfazer as condigoes de robustez desejadas (ver Figura 6.2).
Uma vez encontrados os parametros do controlador continuo procede-se a sua discre-

tizacao.

A discretizacao pelo método de Guo é calculada em duas partes, primeiramente o sinal

u(kT) através da lei de controle,

z(kT+T)= e*Ta(kT) +MoBir(kT) +May(kT) +Mpy(kT —T)+ Mcy(kT — 2T) (6.6)
w(kT)= Nox(kT)  +Nir(kT) +Nsy(kT)  +Nay(kT —T)+ Nsy(kT —2T)
onde
—0.15 —0.34 —0.08 0 0 023 —027 —0.07 0 0
046 046 —0.14 0 0 041 078 —0.06 0 0
eAT=| 041 078 094 0 0 |,M0=|017 044 099 0O o |,
0 0 0 004 —0.33 0 0 0 040 —0.23
0 0 0 040 0.77 0 0 0 028 091
[ 0.63 —047 -0.12 0 0 -0.59 029 0.079 0 0
0.72 159 —0.09 0 0 —0.45 —118 0.049 0 0
Ma=| 026 071 18 0 0 |,Mp=| 012 039 -132 0 o |,
0 0 0 093 —0.39 0 0 0 —077 0.23
| o 0 0 047 179 | 0 0 0 —027 -l27
[ 0.19 —0.09 -002 0 0
0.14 037 —0.01 0 0
Mcg=| 004 012 041 0 o |,
0 0 0 025 —0.07
0 0 0 008 04
Ny =0.56; Np;=1[0.29 0.29 0.15 —0.29 —0.28]; N3 =-1.21; N, =0.81; N;=
—0.25.
Posteriormente calcula-se o sinal v(k7T) com a lei de controle,
(kT +T)= e""z(kT) +MyoBy f(kT) (6.7)
v(kT) = LMveg(kT) +My By f(kT) ' '
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0.04 —-0.33 0.40 —-0.23 0.28 —0.09

onde €AVT = y MVO = s MVl = s
0.40 0.77 0.28 0.91 0.11 0.48

1

0 .

O sinal total de controle é composto pela soma ur(kT) = u(kT) + v(kT).

CV:[O ]_], BV:

6.1.4 Resultados de simulacoes

Inicialmente na Figura 6.2 apresentam-se as curvas de estabilidade robusta. A curva
superior representa a inversa do erro e as inferiores representam as curvas do filtro para
diferentes métodos utilizados. O sistema mantém a estabilidade robusta se as curvas do

filtro nao ultrapassam a inversa do erro no intervalo de freqiiéncia wT [0; 7).

Na Figura 6.2(a) comparam-se a estabilidade robusta dos controladores discretizados
através dos métodos Guo e Tustin com o controlador continuo. Observa-se que em baixas
freqiiéncias, as curvas de estabilidade continua e a de Guo sao iguais, mas a medida que

a freqiiéncia aumenta as curvas afastam-se.

Na Figura 6.2(b) sdo realizados ajustes similares de estabilidade robusta dos métodos
de célculo de controladores discretos, de tal forma que seja possivel comparar as respostas

do seguimento de referéncia e rejeicao de perturbagoes.

Para efeitos de simulacao considera-se que a referéncia inicialmente esta em repouso
evariade 0 al, emt=0seem t = "70s aplica-se uma perturbagao constante ¢ = 0.5 na

entrada da planta.

Nas Figuras 6.3 e 6.4 sao ilustrados a saida y(t) e o controle do sistema u(t) quando
o erro de modelagem no atraso é zero e 10% respectivamente. O desempenho do sistema
¢ medido através do erro integral quadratico e é ilustrado na tabela 6.1 para AL =0 e
na tabela 6.2 para AL = 10%. Observa-se que o desempenho do sistema aplicando os
controladores Guo, Discreto e Deadbeat sao bastante similares. A resposta aplicando o
controlador discretizado pelo método de Tustin, tem um desempenho menos satisfatério
quando o erro de modelagem no atraso é zero, mas o desempenho é semelhante aos demais

sistemas quando o atraso for mal estimado.

Pode-se concluir que as melhoras de um método com relacao ao outro sao bastante
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Figura 6.2: Analise de estabilidade robusta para erros de +10% na estimagao do atraso
(para plantas estédveis)

Er¢ ao seguimento Erq a rejeicao

de referéncia de perturbacao
Discreto 11.50 2.63
Discreto deadbeat 11.50 2.62
Guo 11.51 2.63
Tustin 11.55 2.76

Tabela 6.1: Erro integral quadratico AL = 0 (para a planta estével).

pequenas e quando o atraso ¢ mal estimado, estas melhoras desaparecem. Portanto a me-
lhor alternativa é projetar o controlador no dominio discreto, uma vez que o procedimento

de sintonia é mais simples.

6.2 Processo integrador com atraso dominante

Nesta secao é realizado um estudo comparativo dos controladores apresentados nos
capitulos anteriores utilizando um modelo de um sistema integrador com atraso domi-

nante.

A planta a ser estudada é dada pela funcao:
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Figura 6.3: Resposta e controle com erro de estimagao de 0% (para plantas estaveis).
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1.2

Figura 6.4: Resposta e controle, erro de estimagao do atraso de 10% (plantas estéveis).
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Erg ao seguimento Erq a rejeicao

de referéncia de perturbacao
Discreto 12.65 291
Discreto deadbeat 12.65 2.90
Guo 12.64 2.91
Tustin 12.84 2.08

Tabela 6.2: Erro integral quadrdtico AL = 10% (para a planta estavel).

1
(s +1)(0.5s +1)(0.2s + 1)(0.1s + 1)

Gp(s) = ,Lp = 5s (6.8)
s
Para simplificar o projeto de controle obtém-se um modelo de segunda ordem da planta

através da resposta ao degrau, descrita por:

1

Gn(8) = S5 5 1)

L =5.6s. (6.9)
A especificacao do controle é que o sistema deve manter a estabilidade robusta para
variagoes do atraso de +10% e seja escolhido um periodo de amostragem apropriado que

nao comprometa a estabilidade do sistema.

Inicialmente faz-se a escolha do periodo de amostragem, considerando £10% nas va-
riagoes do atraso, isso significa um erro de estimacdo de +0.5s (AL = 0.5s). Entédo a

melhor escolha do periodo de amostragem é:

T =AL =0.5s.

A seguir calcula-se a lei de controle digital através dos métodos propostos nos capitulos

anteriores.
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Figura 6.5: Esquema de controle discreto para plantas integradoras.

6.2.1 Controlador com observador de perturbacoes (caso Dis-

creto)

No caso discreto é utilizado a estrutura da Figura 6.5, onde a planta é representada

por uma funcdo de transferéncia de segunda ordem, descrita como:

0.09109z + 0.0793
2?2 —1.659z + 0.6592°

Gn(z) =
Projeta-se o controle priméario C(z) como um simples ganho, dado por:

C(z) =0.2. (6.10)

O filtro é projetado como

122382 — 1.1589

Viz) 2 — 0.7452

Este filtro satisfaz as condigbes de estabilidade robusta e rejeicdo de perturbagdes (ver
Figura 6.6(b)).

6.2.2 Controlador com observador de perturbacoes (Deadbeat)

A diferenca do cdlculo de controle em relacao ao caso anterior é a escolha do o filtro

V(z). Neste caso projeta-se como:

V(z) = a(l —q(1— z_Zdl_)b_ (1l —27%))




Implementacao e simulagdes 87

com ¢q; = —1.75; ¢ = 0.39; d; = 13; dy = 20. Estes parametros permitem um ajuste que

mantenha a estabilidade robusta do sistema (Figura 6.6(b)).

15

15

Guo

1
10F 10F Je=BALiw_q]

Discreto

db

Deadbeat

-10 ' . - -10 . .
10" 10° 10" 10°
wT wT

a) b)

Figura 6.6: Analise de estabilidade robusta para erros de +10% na estimacgio do atraso

6.2.3 Controlador com observador de perturbacoes (caso Dis-

cretizado)

A estrutura de controle utilizada nesta se¢ao estd ilustrada na Figura 4.2. O controle

primdrio C(s) pode ser ajustado como um simples ganho

C(s) =0.2.
O filtro V (s) é projetado como:
BAX+L)s+1
= A1
Vi = SR (6.11)
A= L7, (6.12)

onde A, foi escolhida, para satisfazer as condicoes de estabilidade robusta inicialmente
estabelecidas(ver Figura 6.6). Uma vez calculados os parametros do controlador procede-

se a discretizagao.

Neste caso, com o objetivo de obter a melhor aproximacao, utiliza-se o método de
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Guo. A discretizacao pelo método de Guo é calculada em duas partes. Primeiramente o

sinal u(kT) é calculado através da lei de controle

z(kT+T)= eATx(kT) +MyBir(kT) +May(kT) +Mpy(kT —T)+ Mcy(kT —2T) (6.13)
w(kT) =  Nox(kT) +Nr(ET)  +Nay(kT)  +Nyy(kT — T) + Nsy(kT — 27) '
onde
0.64 —0.14 0 0 0 [ 041 —0.04 0 0 0
0.21 0.98 0 0 0 0.06 0.50 0 0 0
eAT =] 006 006 052 —013 025 |,M0=| 002 002 038 —004 0.07 |,
0.02 0.02 038 096 0.07 0 0 0.11 0.50 0.01
0 0 0 0 0.74 | © 0 0 0 0.44
[ 0.82 —0.06 0 0 0o [ —0.59 0.03 0 0 0
0.09 0.97 0 0 0 —0.05 —0.68 0 0 0
My=1| 003 003 076 —006 012 |,Mp=| —002 -00 -056 0.03 —0.07 |,
0 0 0.17 0.96 0.02 0 0 —0.09 —0.67 —0.01
0 0 0 0 0.86 | | o0 0 0 0 —0.62
[ 019 —0.01 0 0 0
0.02 0.21 0 0 0
Mg = 0 0 0.18 —0.01 0.02 |,
0 0 0.03 0.21 0
0 0 0 0 0.19 |

Ny =0.12; Ny;=10.12 0.12 —0.27 —0.26 0.51]; N3 = —4.20; N, =3.05; N;=
—0.96.

Logo calcula-se o sinal v(kT") com a lei de controle

v(kT +T)= e*Tx(kT) +MyoBy f(kT) (6.14)
w(kT) = CeMvog(kT) +My, By f(KT) '
—1.77 =052 —0.2 0.32 —0.05 —0.02
onde evT = 2 0 0 , Myo=1 019 049 —0.01 |,
0 0.50 0 0.02 0.06 0.51

0.19 —-0.02 -0.01
My =1 007 025 0 ,Cy =10 1.09 0.2], By=10
0 0.02 0.25

O sinal total de controle estd composta pela soma ur(kT) = u(kT) + v(kT).
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6.2.4 Resultado de simulacoes

Na Figura 6.6(a) ilustram-se as curvas de estabilidade robusta dos controladores dis-
cretizados pelos métodos de Guo e Tustin com o controlador continuo. Nota-se que a
estabilidade robusta do controlador discretizado pelo método de Guo é igual ao do con-
trolador continuo em baixas freqiiéncias, existindo diferenca unicamente em freqiiéncias
proximas a w1l = w. O controlador discretizado pelo método de Tustin nao satisfaz
a condicao de estabilidade robusta, consequentemente o sistema pode tornar-se instavel
para erros maximos de modelagem no atraso de +10%. Na Figura 6.6(b) ilustram-se as
curvas de estabilidade robusta dos controladores discretos de Guo, Deadbeat e Discreto,

ajustadas para manter a estabilidade robusta para o erro méximo de modelagem de +10%.

Para efeito de simulag@o considera-se que a referéncia inicialmente estd em repouso e
varia de 0 a 1, em £ = Os e em t = 70s aplica-se uma perturbacao constante ¢ = 0.5 na

entrada da planta.

Erg ao seguimento Erq a rejeicao

de referéncia de perturbacao
Discreto 8.67 2.21
Discreto deadbeat 8.67 2.78
Guo 8.70 2.22
Tustin 8.62 2.45
Continuo 8.70 2.22

Tabela 6.3: Erro integral quadritico AL = 0. (para planta integradora)

Nas Figuras 6.7 e 6.8, comparam-se as respostas e o controle dos métodos de discre-
tizacdo de Tustin e Guo com o controlador continuo. O desempenho do sistema é medido
através do erro integral quadratico e é ilustrado na tabela 6.3 para AL = 0 e na tabela 6.4
para AL = 10%. Observa-se que através do método de discretizacao de Guo, obtém-se
uma resposta bastante aproximada ao do controlador continuo, da mesma forma observa-
se uma melhor resposta que o controle discretizado pelo método de Tustin o qual torna-se

instavel para erros de modelagem.

Finalmente nas Figuras 6.9 e 6.10 comparam-se as respostas utilizando o método de

discretizacao de Guo e os métodos de projeto Discreto e discreto Deadbeat.
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Erg ao seguimento
de referéncia

Erq a rejeicao
de perturbacao

Discreto 9.12 2.70
Discreto deadbeat 9.12 3.35
Guo 9.20 2.82
Tustin 9.42 6.61
Continuo 9.20 2.82

Tabela 6.4: Erro integral quadritico AL = 10% (para a planta integradora).

Observa-se um comportamento quase igual do controlador de Guo, e do controlador

calculado pelo projeto Discreto e finalmente com um desempenho menor o controlador

discreto Deadbeat quando o erro de modelagem é zero. As melhoras de um método em

relacdao ao outro nao sao mais significativas quando existem erros na estimacao do atraso.

6.3 Conclusoes

Se o projeto de controle foi realizado no dominio continuo, entao deve ser aplicado

um método de discretizagao que garanta as propriedades de estabilidade e resposta do

sistema original. O controlador discretizado pelo método de Guo permite manter estas

caracteristicas.

Se ainda nao for definido o método a ser aplicado, entao é conveniente utilizar algum

projeto de controle discreto, uma vez que a estabilidade robusta pode ser especificada

diretamente, evitando os problemas que pode acarretar a discretizagao.
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Capitulo 7
Conclusao e Perspectivas

A maioria dos compensadores de tempo morto apresentados na literatura propoem
solucoes de controle no dominio continuo sem se preocupar com os aspectos de imple-
mentacao em tempo discreto. Neste trabalho foram estudados métodos de cédlculo de
controle digital para plantas com grandes atrasos a partir de duas concepgdes. A pri-
meira através do projeto de controle no dominio discreto. A segunda através do projeto
de controle no dominio continuo e logo discretizado. O estudo coloca em evidencia as
vantagens e desvantagens de cada uma destas concepgoes. Considera-se também como

parte fundamental deste projeto a escolha do periodo de amostragem.

As principais contribuigoes deste trabalho sao:

e O desenvolvimento de uma metodologia de projeto de controle discreto de plantas
monovaridveis com grandes atrasos. O estudo considerou como especificacoes o
seguimento de referéncias, rejeicao de perturbacoes e robustez. O estudo considerou
também modelos de plantas com atraso estaveis e integradoras uma vez que na

maioria dos casos reais as plantas podem ser aproximadas por esses modelos.

e Foi aplicado o método de Guo (Guo et al. 2000) para a discretizagao de controla-
dores de dois graus de liberdade para plantas com atraso permitindo que o contro-
lador mantenha as caracteristicas originais. Os resultados foram comparados em
simulacées com metodologias de discretizacdo cldssicos mostrando claramente um

melhor desempenho do controlador proposto.

e Foi proposta uma metodologia simples e inovadora da escolha do periodo de amos-

tragem de sistemas com atraso dominante através do estudo da robustez e o com-
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portamento. Esta metodologia de escolha permite manter as caracteristicas de es-
tabilidade robusta comparada com sistemas com um periodo de amostragem muito

pequeno.

Como perspectivas de trabalhos futuros podem-se citar

e Aplicacao dos controladores estudados em plantas reais.

e Generalizacdo de alguns resultados no caso multivaridvel.
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