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RESUMO

Este trabalho apresenta uma andlise comparativa entre diversas estratégias de controle
aplicadas ao controle de velocidade de um servomotor. Foram realizados o
modelamento dos dispositivos do sistema, a sintonia e projeto de diversos
controladores PID e nebulosos utilizando diversos métodos consagrados na literatura e
em aplicacdes praticas na industria. Estes controladores foram avaliados por meio de
critérios no dominio do tempo, erro em regime permanente e critérios de erro
integrado utilizando software de simula¢do por computador. Os controladores com os
melhores desempenhos foram testados em sistema com aquisi¢ao de dados de forma a
confirmar os resultados obtidos e estabelecer entdo uma andlise comparativa entre os

controladores.

Palavras-chave: Sintonia de Controladores PID, Acionamentos Controlados, Chopper

CC, Controle Fuzzy, Méiquinas Elétricas.
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ABSTRACT

This work presents a comparative analysis between applied control strategies of
control to servomechanism speed control. The modeling of system devices, projects
and tuning of PID and fuzzy controllers had been carried through, using methods
presented in researches and industry practical applications. These controllers have
been evaluated by time domain criterion, steady state error and integrated error
criterion using computer simulation software. The best performance controllers have
been implemented on data acquisition system to confirm the obtained results and to

establish the comparative analysis of controllers.

Key Words: Tuning of PID Controllers, Drive Control, Chopper DC, Fuzzy Control,

Electrical Machine.
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1. INTRODUGCAO

Servomotores sdao motores de alta precisdo, geralmente de pequenas dimensdes, que
podem ser utilizados em vdrias aplicacdes de engenharia. Alguns deles sdo dotados de
um sistema de realimentacdo para medic¢ao e controle de sua velocidade de rotagcdo ou

posicao.

Podemos encontrar servomotores nos dispositivos de reproducdo e gravagdo de CD’s e
DVD’s, cameras moéveis de seguranca, fornos de microondas, sistemas de
posicionamento de antenas e radares, robds industriais, mdquinas de precisdo, lentes
motorizadas, mdquinas copiadoras, impressoras, scanners, valvulas motorizadas de

controle, e em muitos outros dispositivos de nosso dia-a-dia.

O sistema de controle de velocidade proposto serd composto de um motor de corrente
continua, do tipo ima permanente, um medidor de velocidade, constituido de um
tacogerador acoplado ao eixo do motor e um circuito divisor de tensdo e, finalmente,
um circuito de acionamento utilizando modulagdo por largura de pulso e um conversor

CC-CC, que permitird o controle do motor nos quatro quadrantes de operacao.

O controle da velocidade do motor serd desenvolvido por meio de algoritmos PID e
nebulosos, ou fuzzy, os quais serdo avaliados por simulagdes e usando sistema
experimental com aquisicdo de dados, para estabelecermos um comparativo do
desempenho de cada um dos métodos, considerando, especialmente para o PID,

diversas técnicas de sintonia e projeto.

O controlador proporcional-integral-derivativo (PID) foi patenteado em 1939 (US
Patent 2175985) por Albert Callender e Allan Stevenson da “Imperial Chemical

Limited of Northwich”, Inglaterra; e foi um grande avango em relacdo aos métodos de



controle anteriores, automaticos ou manuais. Desde entdo, o uso deste tipo de
controlador foi largamente difundido na industria (especialmente na industria quimica)
devido a simplicidade, baixo custo e pequeno nimero de pardmetros a serem

configurados.

Em 1942, Ziegler e Nichols publicaram um artigo com o titulo “Optimum Settings for
Automatic Controllers”, no qual desenvolveram um conjunto de regras matematicas
para a sintonia dos parametros associados aos blocos derivativos, integrais e

proporcionais de um controlador PID.

As regras de Ziegler-Nichols sdo consideradas classicas, sendo amplamente utilizadas
na sintonia de controladores PID, seja em seu formato original, seja em formatos

modificados.

Outras técnicas de sintonia, tais como os métodos de Cohen-Coon, Astrom e
Hégglund, as técnicas de otimizacdo de critérios integrais, polo dominante,
cancelamento de polos, alocacdo de polos, “Internal Model Control” e margens de fase
e de amplitude, foram desenvolvidas desde entdo, porém as mais populares e utilizadas

ainda sdo as Ziegler-Nichols.

Nos ultimos anos diversos novos métodos modernos de controle estdo se
popularizando, tais como o controle nebuloso ou Fuzzy, as redes neurais € 0s
controladores Neuro-Fuzzy, porém, ainda assim, em mais de 90% das malhas de
controle industriais sdo utilizados controladores PID (ASTROM et al, 1995). Sabemos,
porém, que a maioria destas malhas opera mal sintonizada, gerando gastos adicionais
que poderiam ser minimizados, justificando-se entdo a importancia do assunto sintonia

(ASTROM et al, 1995).



A eficiéncia das regras utilizadas para sintonia de controladores ¢ de consideravel
importancia prética, pois pequenos ganhos na operacdo de uma planta ou sistema,
proporcionados por uma melhor sintonia dos seus controladores, podem ser traduzidos
em grandes economias de matéria-prima com beneficios diretos ao meio-ambiente, tais
como a minimizacdo dos dejetos industriais € dos recursos materiais necessarios a
producdo. Outros beneficios diretos sdo a diminui¢do do esfor¢o de controle, o que se
traduz numa maior vida util de dispositivos, valvulas e atuadores, menores tempos de
parada das operacdes em fun¢do de falhas, bem como uma economia com custos de

pecas de reposicdo e mao-de-obra de manutencdo (GARCIA, 2001).

Sabemos, porém, que o controlador PID € pouco eficiente ao lidar com sistemas de
ordem superior ou com alto tempo morto e neste caso existem beneficios na utilizacao

de controladores mais sofisticados (ASTROM et al, 1995).

A teoria dos conjuntos nebulosos ou fuzzy foi apresentada em 1965 por Zadeh em seu
trabalho “Fuzzy Sets” (ZADEH, 1965). Ela propde uma extensdo dos conceitos da
teoria dos conjuntos cldssica. Nesta um elemento pertence ou ndo a determinado
conjunto, enquanto que na teoria dos conjuntos nebulosos um elemento pertence ou
ndo a um conjunto com determinado grau de pertinéncia (ou verdade). De fato a teoria
dos conjuntos cldssica pode ser entendida como um caso particular da teoria dos

conjuntos nebulosos.

A ldgica nebulosa desenvolvida a partir da teoria dos conjuntos nebulosos foi utilizada
com sucesso em 1974 por E. H. Mandami e S. Assilian para controle de uma maquina
a vapor (TSOUKALAS et al, 1997), apds inumeras tentativas fracassadas com
diversas outras técnicas, inclusive o controle PID. Em 1980 a técnica de controle

nebuloso foi pela primeira vez aplicada numa planta industrial de produ¢ao de cimento



e a partir de entdo diversas outras aplicagcdes para o controle nebuloso foram
desenvolvidas, sendo que atualmente temos sistemas de freio anti-bloqueio (ABS),
maquinas de lavar pratos, cameras de video com ajuste automdtico de foco, sistemas
para processamento de imagens e recentemente aplicacdoes em sistemas eletrOnicos de

poténcia (ASSIS, 1997) entre outras.

Uma vez que a légica nebulosa dispde de mecanismos para lidar com as imprecisoes
das informagdes ela tornou-se uma alternativa ao controle PID para sistemas mais
complexos ou ainda para controle de sistemas com ndo-linearidades (SHAW et al,

1999).

A maioria dos controladores industriais ja possui blocos de func¢des Fuzzy disponiveis
para uso. Vérios pacotes de software, também, j4 incorporam esta técnica, de forma
que podemos entdo implementd-la sem grandes custos adicionais com software e

hardware.

Este trabalho esta organizado como descrito abaixo:

No capitulo 2 apresentaremos a descricdo do servomotor e suas aplicagdes. Faremos
ainda a modelagem dos dispositivos do sistema, apresentando entdo suas funcdes de

transferéncia.

No capitulo 3 iremos estabelecer uma malha de controle por realimentagcdo e projetar
diversos controladores PID, utilizando os métodos de sintonia mais difundidos na

literatura.



No capitulo 4 implementaremos o controle digital do servomotor e por meio de
simulagdes e uso de indices de desempenho, faremos uma andlise comparativa com os

controladores analdgicos obtidos.

O capitulo 5 apresentara os fundamentos e o projeto de controladores nebulosos. Estes
controladores serdao avaliados por simulagdes verificando os indices de desempenho e

comparados aos controladores PID desenvolvidos anteriormente.

O capitulo 6 apresentard a realizacao pratica do controle de velocidade do servomotor
usando computador e sistema de aquisicdo de dados. Os algoritmos de controle
desenvolvidos anteriormente serdo implementados utilizando o pacote de
desenvolvimento grafico LabVIEW® e o kit educacional ELVIS® (Educational
Laboratory Virtual Instrumentation Suite) da National Instruments que receberd os
dados provenientes do dispositivo de medi¢ao, bem como enviard os sinais de controle
para um circuito de acionamento. O circuito de acionamento serd projetado, baseado
no circuito integrado L298 da ST Microeletronics, que possui dois conversores CC-CC
tipo ponte H completos, para controle do servomotor nos quatro quadrantes de
operacdo. Os resultados obtidos em LabVIEW® serdo comparados aos obtidos

anteriormente por simulagdes.

O capitulo 7 apresentard um resumo dos resultados obtidos e as conclusdes sobre o

desempenho de cada metodologia. Trabalhos de continuidade serdao propostos.



2. MODELAGEM DO SISTEMA

O objetivo desta etapa serd o desenvolvimento dos modelos matematicos lineares dos
dispositivos do sistema de acionamento visando realizacdo de simulacOes para

posterior projeto de controladores para o controle de velocidade do motor.

2.1. Modelagem da Maquina de Corrente Continua (MCC)
2.1.1. Conceitos Basicos

Sabemos que um condutor elétrico movendo-se na drea de influéncia de um campo
magnético constante apresentard uma diferenca de potencial chamada de forga contra-

eletromotriz “e,,”, em suas extremidades.

A forcga contra-eletromotriz gerada € proporcional a velocidade “V” na qual o condutor
se movimenta, ao seu comprimento “L” e a densidade de fluxo “B” do campo

magnético, ou seja:

en=B.L.V

Figura 2.1 - Condutor elétrico movendo-se num campo magnético

Se este condutor for parte de um circuito elétrico com resisténcia “r’, entdo a forca

contra-eletromotriz produzird uma corrente elétrica “I” que pode ser calculada por:



Essa corrente por sua vez ird gerar uma forca “F”, perpendicular aos vetores da

corrente e da densidade de fluxo, mostrada na Figura 2.1 acima, cuja expressao €:

F=B.L.1.Seno a, onde & é o angulo entre os vetores “B” e “I”.

O sentido da forca “F” € definido pela regra da mao direita que afirma que dispondo o
polegar da mao direita ao longo do condutor e no sentido da corrente € os demais
dedos envolvendo o condutor estes indicardo o sentido das linhas do vetor inducdo

magnética e o dedo médio indicard o sentido do vetor forca.

A Figura 2.2 ilustra uma espira, onde circula uma corrente “I”’, num campo magnético
constante, com densidade de fluxo “B”, montada num eixo rotacional O-O’.
Verificamos que o circuito elétrico € fechado através das escovas. A corrente ao
circular pela espira, no segmento CD ird gerar uma forca “F” perpendicular aos vetores
da corrente e da densidade de fluxo, com sentido definido pela regra da mao direita e
no segmento AB perpendicular aos vetores da corrente e da densidade de fluxo, com
sentido definido pela regra da mao direita, oposta a forca gerada no segmento CD.
Podemos verificar que as correntes que circulam pelos segmentos paralelos ao campo

magnético, ndo geram forga alguma, uma vez que o seno de 180° € igual a zero.




Figura 2.2 — Representacio de uma MCC com uma espira

Na Figura 2.2 podemos verificar ainda que as forcas “F” em oposi¢do irdo gerar um
torque “T”” que movimentard a espira no sentido horario. Quando a espira atingir um
angulo de 90° em relagdo as escovas, o contato elétrico cessard e a corrente deixard de
circular. Neste instante ndo haverd nenhuma for¢a atuando devido ao campo
magnético, porém, por inércia a espira continuard a girar até atingir a posi¢do 180°,
quando entdo o fluxo de corrente se restabelecerd, gerando novamente as forcas que

fardo com que a espira continue a girar.

Este € o principio bésico de funcionamento dos motores de corrente continua.

2.1.2. Constante de torque da MCC

O torque gerado no segmento AB da espira da Figura 2.2, pode ser calculado por:

Tap=Fap.R=R.B.LAg.I.Seno a, onde “R” € o raio da espira. Se tivermos mais de um

condutor nesta espira a expressao pode ser generalizada como segue abaixo:

Tag=N.R.B.Lsg.I.Seno o

Assumiremos o angulo 0t=90°, visto que o vetor da corrente elétrica serd perpendicular
ao vetor do campo magnético, logo o seno deste angulo serd igual a unidade e a

expressao acima se reduzird a:

TABZN.R.B.LAB.I

O torque gerado no segmento CD da espira da Figura 2.2, serd calculado de forma

andloga.

TCDZN.R.B.LCD.I

O torque total do motor € igual ao torque gerado por cada um dos segmentos, entdo:



T=Tg +Tcp=(N.R.B.Lg.I)+ (N.R.B.Lcp.])

Como a espira possui lados iguais, entdo Lg=Lcp=L, logo podemos reescrever a

expressﬁo acima como segue:

T=2-N-B-R-L-I 2.1)
K

t
Podemos verificar pela equacao acima que o torque gerado num motor com uma unica
espira € funcdo da quantidade de condutores nessa espira, do comprimento dos
segmentos, da densidade de fluxo magnético, do raio das espiras e da corrente que

circula pela espira.

Com excecao da corrente, todos os demais parametros sdo relacionados a geometria do
motor, € aos materiais com que ele foi construido, ou seja, sdo parametros
determinados no projeto do motor e, portanto sdo constantes. Podemos entdo definir
uma constante de proporcionalidade entre a corrente elétrica que circula pela armadura
do motor e o torque desenvolvido pelo mesmo. Essa constante serd chamada de

constante de torque e serd calculada por:

T . . . . . :
K, = 7 cuja unidade, no Sistema Internacional (SI) serd dada em {%} .

T=K, I (2.2)

t

2.1.3. Constante da forca contra-eletromotriz do motor

De acordo com a Lei de Indugdo de Faraday, se uma espira de um material condutor
for colocada sob a influéncia de um campo magnético variante no tempo, uma tensao

serd induzida através dela. Esta tensdo é chamada de forca contra-eletromotriz.

A forcga contra-eletromotriz pode ser calculada por:
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e :_d_(l) Onde “¢” €é o fluxo magnético que passa através da superficie definida pela
espira.

Figura 2.3 — Representacao da geometria de uma MCC

FONTE: (NISE, 2000).

Na Figura 2.3, podemos verificar um esquema da situagcdo descrita acima.
A densidade do fluxo “B” sera dada por:

B=0¢/A, onde “A” € a area da superficie do meio cilindro envolvido pela espira, logo

substituindo na equacdo da forca contra-eletromotriz obteremos:

d(B-A)
dt

€=—

Mas densidade de fluxo “B” é constante em qualquer posicdo deste meio cilindro,

entao:
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A drea pelo qual o fluxo magnético atravessa, do centro do cilindro para a sua

superficie, é o produto da circunferéncia pelo comprimento do cilindro:
A=A -A =R-(r—-0)-L-R-6 - L=R-L-(m-2-6)
Substituindo a equagdo da drea na equacdo da forca contra-eletromotriz obteremos:

d(R'L'(n_Z'O)):_B_R,Ld(n_z'e):Z.B.R'Ld—ezz-B-R’L’(D
dt dt dt o

e=-B-

Onde “m,,” € a velocidade angular do eixo do motor.

Estendendo o raciocinio para um motor com N espiras podemos reescrever a equacao

acima como segue:

e=2-N-B-R-L-o_ (2.3)
\_Q/_—J

K
e

Novamente, podemos verificar que os termos indicados acima sdo determinados no
projeto do motor e portanto sdo constantes ao longo do tempo, permitindo-nos definir

entdo a constante da forca contra-eletromotriz K.=e/m,,, cuja unidade, no sistema

internacional sera dada em {

rad/s} '

e=K, o, (2.4)
Verificamos, através das equacdes (2.1) e (2.3) que num sistema consistente de
unidades, o valor da constante da forca contra-eletromotriz € igual ao valor da

constante de torque.

O conjunto composto pelas espiras, escovas e eixo do motor ¢ chamado de rotor. O
circuito elétrico definido pelas espiras e escovas € chamado de armadura e possui uma

resisténcia “R,” e uma indutancia “L, , as quais sdo fun¢des do nimero de espiras.
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2.1.4. Representacao esquematica da MCC

A seguinte representacdo esquematica serd utilizada para o desenvolvimento do

modelo matemadtico e da respectiva funcdo de transferéncia da MCC:

Ra

vi(t)

em(t)

Te(t)

Figura 2.4 - Representac¢io esquematica de uma MCC

en(t) Forca contra-eletromotriz (FCEM)
R, Resisténcia do circuito de armadura
L, Indutancia do circuito de armadura
1,(t)  Corrente do circuito de armadura
vi(t)  Tensao terminal do circuito de armadura
Tn(t) Torque (conjugado) magnético do motor
T.(t) Torque (conjugado) resistente da carga
o,,(t) Velocidade angular do rotor
J Inércia do rotor
b Coeficiente de atrito viscoso devido aos rolamentos do motor
K.  Constante de for¢a contra-eletromotriz

K;  Constante de torque do motor
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2.1.5. Quadrantes de operacao da MCC

Para efeito de controle de velocidade podemos definir quatro quadrantes de operagdo
para uma MCC. Estes quadrantes definem aspectos de frenagem e aceleracdo de uma

MCC.

30 QUADRANTE

40 QUADRANTE

. Om
Ra Ra
La La
ol | ia(t |
. JE JE I
vi(t) em(t) — vi(t) em(t) —
vt < em vt >em
FRENAGEM DIRETA ACELERA(};\O DIRETA
20 QUADRANTE 10 QUADRANTE
|
Tm
L
Ra Ra
La La
ia(t) [ ia(t) l
vt(t)— — em(t) vt(t)— em(t)
+ + + +
Ivtl > leml Ivtl < leml
ACELERA(}AO REVERSA FRENAGEM REVERSA

Figura 2.5 — Quadrantes de operacio de uma MCC

A Figura 2.5 demonstra as polaridades para a tensdo v(t) nos terminais do motor, forca

contra-eletromotriz e, (t) e corrente de armadura 1,(t).

No 1° quadrante de operagdo todas as grandezas sio positivas, incluindo a velocidade e

o torque. Neste caso o motor estd acelerando no sentido positivo.

No 2° quadrante, o motor continua a girar no sentido positivo e, desta forma a forga
contra-eletromotriz permanece positiva. A corrente neste quadrante deve ser negativa,
e conseqiientemente, teremos torque negativo e fluxo de energia do motor para a fonte.
Neste caso a mdquina estard freando, e como o fluxo de energia se d4 do motor para a
fonte chamamos este tipo de frenagem regenerativa. A tensdo de armadura neste

quadrante deve ser mantida menor que a for¢a contra-eletromotriz.
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Para acelerarmos no sentido negativo, devemos operar no 3° quadrante onde todas as
grandezas sao negativas. Para mantermos o torque negativo e a energia fluindo da
fonte para o motor, o0 médulo da tensdo terminal deverd ser maior que a forca contra-

eletromotriz.

No 4° quadrante a frenagem também serd regenerativa. O motor continua a girar no
sentido negativo, logo a forca contra-eletromotriz serd negativa. Para o torque ser
positivo e a energia fluir do motor para a fonte, a corrente de armadura deverd ser
positiva. O moédulo da tensdo terminal deverd ser menor que a forgca contra-

eletromotriz.

A Tabela 2.1 apresenta um resumo das considera¢des acima.

Tabela 2.1 - Quadrantes de operaciao de uma MCC - Tabela Resumo

Quadrante de Sentido de Variacao da
Torque (t,,) Velocidade ()
operacao rotacao velocidade
I Positivo Positiva Positivo Acelera
II Negativo Positiva Positivo Freia
I Negativo Negativa Negativo Acelera
v Positivo Negativa Negativo Freia

2.1.6. Modelo matematico da MCC

Aplicando as leis de Kirchhoff ao circuito elétrico da armadura do motor teremos:

v (t)=e, (t)+L, %t(thRa i (t)

Substituindo a equagdo (2.4) na equagdo acima teremos:

v (=K. .wm(t)+La%(t)+Ra i 2.5)
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Considerando a maquina operando em regime permanente, ou seja, desprezando o
termo que possui a derivada da corrente de armadura, a equacdo (2.5) pode ser

simplificada conforme abaixo:

Inspecionando a equagdo acima percebemos que podemos controlar uma MCC (ima

permanente) variando a resisténcia de armadura ou a tensao de armadura.

O controle, efetuado pela variacdo da resisténcia foi muito utilizado na tragdo elétrica,
porém, mais recentemente o controle tem sido feito através da variacdo da tensdo
terminal, visto que esta técnica produz ajustes mais rapidos além de adicionalmente

permitir o controle do torque gerado (POMILIO, 2002).

Considerando as condi¢des iniciais nulas e aplicando a transformada de Laplace a

equagdo (2.5) teremos:
Vi (s)=K. W,(s)+([R, +s-L,)-L(s)

Substituindo a equagdo da constante de torque (2.2) na expressao acima teremos:

V(s)=K, - W_(s)+(R, +s-L,)- TI“*{(S) (2.6)

€
t

Pela lei do equilibrio dos momentos podemos calcular o torque do motor:

do_(t) do_(t)
T )=b-o_ (t)+T—2"4+7 —™ 4T (t), onde “J;” é a inércia do tacogerador.
m m dt t dt C

Considerando as condi¢des iniciais nulas e aplicando a transformada de Laplace a

equagdo acima, teremos:
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T () =b-wm(s)+s-J-wm(s)+s-Jt -Wm(s)+TC(s)
T ()=lb+s-+3 W _(s)+T (s) (2.7)

Substituindo a equagao (2.5) na equacgdo (2.4) obteremos:

.[b+s-(J+Jt)J-Wm(s)+TC(s)

K¢

Vt(s): K, .Wm(s)+(Ral +s-La)

V()K= K s b+ R +sL W (5)+T ()R +sL )

Isolando W ,(s) na expressdo acima encontraremos entdo uma equacao que relacionara

a velocidade da MCC em funcdo da tensao terminal na armadura e do torque da carga.

K, .Vt(s)—(Ral +s.La).TC(s) 08)

Wm(s): Ke'Kt+Ra -b+s-((J+Jt)-Ra +b'La)+52'(J+Jt)'La

A equacgdo acima representa o modelo completo da MCC. Para os desenvolvimentos a
seguir desprezaremos 0s atritos nos rolamentos e escovas do motor em fungdo de seu

pequeno valor e entdo reduziremos a equagao acima conforme mostrado abaixo:

_ K V)-R +s L) T(s)
K, -K,+s-(J+J,)-R, +s>-L_-(T+7J)

W, (s) (2.9)

Pelo principio da superposicdo podemos calcular os efeitos individualmente para as

variagOes da tensdo de armadura e variacOes da carga e soma-los posteriormente.

Considerando que nio ocorrerdo variagdes no torque podemos desenvolver a funcdo
de transferéncia Gy(s) que relaciona a rotacdo da maquina as variacdes da tensdo de

armadura:
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Wm(S)_ Kt
V(s) K,-K +s-(0+J,)R, +s>-L,-(0+7))

(2.10)

Da mesma forma, considerando as variacdes na tensdo de armadura nulas, obteremos a
funcdo de transferéncia Gp(s) que relaciona a rotacdo da méquina as variagdes no

torque da carga:

- 2.11
(s K.-K, +s-U+J,)-R, +s"-L, -J+]J
) K. K s (+1)R,+5 L, (1+1) 1D

G (S):wm(s) (R, +s-L,)
- T

As equacodes acima nos permitem construir o diagrama de blocos da Figura 2.6, o qual

representa uma MCC.

1 1
vi(s) . _Lﬂ'S*Rﬂ tm(s) ﬁ VE'?{S]I
Circuite de Armadura Kt Rotor MCC
e 5
Ke
~

HKe

Figura 2.6 — Diagrama de blocos de uma MCC

2.2. Modelagem do medidor de velocidade

O tacogerador serd o dispositivo utilizado para medir a rotagdo da MCC. Esse
dispositivo é um pequeno gerador acoplado ao eixo do motor, que produzird nos
terminais de sua armadura, uma tensdo proporcional a rotacdo do conjunto. Dessa

forma faremos a medi¢do da velocidade indiretamente.

Podemos verificar na Figura 2.7 a representacdo esquematica do tacogerador, da MCC

e de um circuito divisor de tensdo presente nos terminais do tacogerador.
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O circuito divisor de tensao serd o responsavel por adequar os niveis de tensdo gerados
pelo tacogerador aos niveis de tensdo da placa de aquisicdo de dados, de forma a

protegé-la contra tensdes maiores que as suportadas por suas entradas.

Rat

R1

vtt(t) /
et(t)
R2 vm(t)

Figura 2.7 — Representacao de uma MCC e um medidor

Aplicando as leis de Kirchhoff ao circuito elétrico da armadura do tacogerador

obteremos as seguintes relagdes:

Supondo as condi¢Oes iniciais nulas e aplicando a transformada de Laplace as

equacdes acima, teremos:
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Ket'Wm(s):[(Rl+R2+Rat)+s'Lat]'Iat(S) (212)
_ Vs
I(s)= R, (2.13)

Substituindo (2.13) em (2.12) obteremos uma equacdo que relaciona a rotacdo do
conjunto motor/tacogerador com a tensdo medida nos terminais do circuito divisor de
tensao.

Ket Wm(s):[(Rl +R2 +Rat)+S'Lat]' VE(S)

2

Manipulando algebricamente a equacdo acima obteremos a fun¢do de transferéncia do
medidor Gyp(s) que relaciona a tensdo na saida do circuito divisor de tensdo com a
velocidade angular:

\ (S) Ket ) R2

G &)= TR 7R, + R )75 L] @149

Concluimos que como a fungdo de transferéncia acima possui apenas um polo e um
ganho ela representa um sistema de primeira ordem sem atraso de transporte (tempo

morto).

2.3. Modelagem do Acionamento
2.3.1. Conversores CC-CC

Para o acionamento do motor nos quatro quadrantes utilizaremos um conversor CC-
CC ou chopper com ponte completa. Com este tipo de circuito podemos controlar a

corrente ou a tensao de armadura, acelerando, revertendo ou freando o motor.
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Os conversores CC-CC convertem uma tensdo continua, ndo regulada, de entrada
numa tensdo de saida, também continua, porém regulada, através do controle do tempo

de conducdo de transistores ou outros dispositivos que possam trabalhar como chaves.

As aplicacoes mais comuns dos conversores CC-CC sdo as fontes chaveadas, controle

de tracdo, controle de servomotores e carregadores de bateria entre outras.

vir(f)

ffv A 00000

-l

Ra La i)

. - ia(t) N
—" ® vit(t) | £~ Dr em(t) | —— ton_| toff

Figura 2.8 — Circuito de um chopper basico acionando uma MCC

O principio de funcionamento do conversor CC-CC pode ser verificado através da

Figura 2.8, que ilustra um circuito basico para um chopper acionando um motor CC.

A tensdo sobre a carga aparece conforme o transistor entra em corte ou conducio,

através da polarizacdo adequada de sua base.

A tensdo média nos terminais de saida do conversor CC-CC pode ser calculada por:

on

%tgvt(t)dt =l (=51 v, ) 2.15)

vV, =

Onde:

e T =Periodo de chaveamento

e f =>Frequéncia de chaveamento

tOl’l

° O =

=>Ciclo de trabalho do chopper
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O ciclo de trabalho pode ser variado entre O (zero) e 1 (um), variando o tempo t,, em
que o transistor estd conduzindo Conseqiientemente, ao variarmos o ciclo de trabalho

podemos controlar a tensdo sobre a carga.

O controle do ciclo de trabalho pode ser obtido pela variagdo da freqiiéncia de
chaveamento ou mantendo-a constante, variando-se entdo o tempo em que a chave
permanece fechada. A primeira op¢ao nao € usual uma vez que este tipo de controle
pode gerar harmonicos dificeis de serem eliminados, € entdo costuma optar-se pela
segunda, chamada de Modulacdo por Largura de Pulso ou PWM do inglés “pulse

width modulation™.

Na Figura 2.8 podemos verificar ainda que quando o transistor estd conduzindo (chave
fechada) a corrente circula entre o positivo e o negativo da fonte de alimentacdo e
quando ele estd em corte (chave aberta) a corrente circula através do diodo Dr,

chamado de diodo de retorno ou do inglés “freewheeling diode”.

A corrente na carga 1,;, durante o periodo em que a chave estd fechada no intervalo

0 <t £t pode ser calculada como segue:

Bl e (o) (2.16)

Supondo as condig¢des iniciais nulas e aplicando a transformada de Laplace a equagao

(2.16) obteremos:

Vi(s)=R, L, (s)+s L, - I,(s)+E,(s)
Ial(s): \{I;(S)—F_SEE(S)) _ (Vf (S)_Em(s))/La (2.17)

Aplicando a transformada inversa de Laplace a equacgdo (2.17) teremos:
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ial(t)z Vi (t)—em(t)‘ _[%‘:J'l (2.18)

Redefinindo a origem dos tempos no momento em que a chave abre, enquanto a chave

permanecer aberta, no intervalo de tempo 0 < t < t_;, a corrente i,, que circulard pela

carga serd dada por:

0=R. i)+, Jel

. " +e, (t) (2.19)

Supondo as condig¢des iniciais nulas e aplicando a transformada de Laplace a equagao

(2.19) obteremos:

0:Ra .Iaz(s)+s.La .Iaz(s)+Em(s)

_ _-E(s) _-E(s)/L,
I“Z(S)_(Ra+s.La) (R,/L)+s 2.20)

Aplicando a transformada inversa de Laplace a equacgdo (2.20) teremos:

i ()= ‘em(t)-e_[ml 2.21)

Dependendo do valor da indutincia e do tempo em que a chave fique aberta, a corrente
na carga pode chegar a zero. Chamamos a isso de Modo de Conducdao Descontinua.
Neste modo a corrente média, pela carga, ¢ menor que no modo de Condug¢do
Continua, onde a corrente nunca chega a zero, conseqiientemente o torque gerado, que
depende da corrente que circula pelo circuito de armadura do motor, serd menor,

tornando a frenagem e a aceleracdo menos eficientes.



23

Trabalharemos sempre no modo de condugao continua de forma a garantir a eficiéncia
da frenagem e aceleracdo, para tal, o periodo de chaveamento deverd ser muito menor

que a constante elétrica do motor.

Dentre as diversas configuracdes de conversores CC-CC, a unica que permite O
controle de uma méquina de corrente continua nos quatro quadrantes de operacdo € o

conversor CC-CC em ponte completa ou Ponte H, a qual detalharemos a seguir.

2.3.2. Conversores CC-CC em ponte completa

Na Figura 2.9 podemos verificar o esquema bdsico da ponte H. Os transistores atuam
sempre como chaves, sendo que, ao aplicarmos a correta polarizacdo em suas bases
eles entram em corte ou em saturagdo, permitindo ou ndo a circulacdo de corrente

entre 0 emissor € o coletor.

Polarizando convenientemente as bases dos pares de transistores podemos controlar o
sentido da corrente que circula pela carga, que em nosso caso serd o motor,
conseqiientemente mudando o seu sentido de rotacdo e controlando-o nos quadrantes
um e trés. Os diodos associados a carga garantem o caminho de recirculagdo da
corrente da carga para a fonte atuando nos quadrantes dois e quatro. Nestes quadrantes

teremos a frenagem regenerativa, onde a poténcia flui da carga para a fonte.

M

D1 PRI, Dszg

Q1 ia(t) ’/—\ Q3
ji_ a 9 + } I - b
vi(t) Ra La ~L -
ia(t) em(t)
{; AN
Q2 D2 D4 | ) Q4

“THa(l) RETI0)

Figura 2.9 — Esquema basico do chopper tipo ponte H
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Para operacdo nos quatro quadrantes os semicondutores envolvidos devem ser

comandados da seguinte forma:

1° QUADRANTE - Aceleracio sentido direto (positivo)

No 1° quadrante de operagdo tanto o torque quanto a velocidade do motor devem ser
positivos. Neste caso as bases dos transistores Q1 e Q4 devem ser adequadamente
polarizadas forcando-os a conduzir, enquanto os transistores Q2 e Q3 devem estar
cortados. Nesta situagdo, a corrente flui pelos terminais do motor, no sentido positivo,
e a queda de tensdo serd positiva também, atendendo os requisitos para operagdo no 1°

quadrante. A MCC ir4 acelerar.

2° QUADRANTE - Frenagem regenerativa — sentido direto (positivo)

No 2° quadrante de operagdo a velocidade deve ser positiva enquanto o torque deve ser
negativo. Para tal, o motor deve continuar girando no sentido direto, com velocidade
positiva, porém a corrente de armadura deve ter seu sentido invertido, passando a ser
negativa. A MCC neste caso comporta-se como um gerador, ou seja, ela forca a

corrente fluir de volta a fonte.

Nesta situacdo, os transistores Q1 e Q4, que estavam conduzindo, sdo levados ao corte
e a MCC, forca a corrente a retornar para a fonte através dos diodos D1 e D4 que

passam a conduzir propiciando o caminho necessario.

3° QUADRANTE - Aceleracio — sentido reverso (negativo)

No 3° quadrante de operagdo tanto o torque quanto a velocidade do motor devem ser
negativos. Neste caso as bases dos transistores Q2 e Q3 devem ser adequadamente
polarizadas forcando-os a conduzir, enquanto os transistores Q1 e Q4 devem estar
cortados. Nesta situacdo, a corrente flui pelos terminais do motor, no sentido negativo,
e a queda de tensdo serd negativa também, atendendo os requisitos para operacéo no 3°

quadrante. A MCC acelerard no sentido reverso.
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4° QUADRANTE - Frenagem regenerativa — sentido reverso (negativo)

No 4° quadrante de operacdo a velocidade deve ser negativa enquanto o torque é
positivo. Para tal, o motor deve continuar girando no sentido reverso, porém a corrente
de armadura deve fluir para a fonte no sentido positivo. A MCC neste caso comportar-

se como um gerador, ou seja, ela forca a corrente fluir de volta a fonte.

Nesta situacdo, os transistores Q2 e Q3, que estavam conduzindo, sdo levados ao corte
e a MCC, for¢a a corrente a retornar para a fonte através dos diodos D2 e D3 que

passam a conduzir propiciando o caminho necessario.

Conforme verificamos acima, os transistores e diodos irdo operar aos pares, logo,
desprezando as perdas nas juncdes semicondutoras, poderemos calcular o valor médio

da tensdo terminal v(t) como segue:

onl

v.(t)=v an—vbn:%}[ t)dt-_T (O ="y, =22y, = (6, (00, (0) v, (2:22)

e ,(t) € o ciclo de trabalho do par de transistores Q1/Q4
® 0,(t) € o ciclo de trabalho do par de transistores Q2/Q3
* t,, € 0otempo em que os transistores Q1/Q4 estdo em condugio

* t,n € o0tempo em que os transistores Q2/Q3 estdo em condugio

Mas o,(t)+ 6,(t)=1 e substituindo em (2.22) teremos:
vi(t)=(2-0,(t)-1)-v, (2.23)

Podemos verificar que para O [ 6, [ 1 teremos -v; < v(t) < v¢ onde v¢ € a tensdo de

alimentagdo da ponte H (constante), que em nosso caso serd igual a doze Volts.
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2.3.3. Modulacao por largura de pulso

Para o controle do tempo de condugdo dos transistores do conversor CC-CC (chopper)
serd utilizada a técnica da modulagdo por largura de pulso ou PWM (Pulse Width
Modulation), onde a freqiiéncia de chaveamento dos transistores € constante, € 0 que

varia € o tempo em que eles permanecem em conduc¢do ou em corte.

A Figura 2.10 ilustra um circuito bdsico de um PWM, composto de um gerador de

onda “dente-de-serra” e um comparador.

Gerador de onda V b(t)
"dente-de-serra" -

Vpwm(t)

+ _
m(t) Comparador
Figura 2.10 — Circuito basico de um gerador PWM

Para gerar o sinal PWM um sinal de controle modulante m(t) € comparado a uma onda
portadora periddica V(t), que poderd ser uma onda triangular ou tipo dente de serra,
com valor de pico V,, e freqiiéncia (constante) f=1/T, de forma a gerar na saida um

sinal pulsante V,ym(t).

O sinal de saida possuird um nivel alto, com valor igual a V,,, sempre que o sinal de
controle for maior que o sinal da onda portadora. Caso contrdrio possuird um nivel
baixo, com valor igual a -V,,. Defini-se como ciclo de trabalho do PWM, o quociente
entre o periodo proporcional ao sinal de entrada m(t) com freqiiéncia igual a da onda

portadora.

As formas de onda do PWM podem ser verificadas através da Figura 2.11.
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viri(t)

o NANNNANS

m(t) :

vpwm(t)

vin

T
|
Tall

Figura 2.11 — Formas de onda do modulador PWM

O sinal de saida V(1) € periddico, com freqiiéncia igual a da onda portadora e ciclo

de trabalho o(t).

Dentro do intervalo -V, < m(t) < V,, o ciclo de trabalho serd uma func¢do linear do

sinal de controle, conforme demonstrado na Figura 2.12.

P
-

m(t)

Figura 2.12 — Representacao do ciclo de trabalho do PWM para V=1

Das defini¢Oes acima podemos escrever:
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Impondo V,, igual a um, teremos na saida do modulador PWM, pulsos com amplitude

igual a um. Portanto a equacdo acima ficaria reduzida a:

G(t)zm(t2)+1 para —1<m(t)<1 (2.24)

2.3.4. Modelo matematico do acionamento

Substituindo a equagio (2.24) na equacdo (2.23) teremos v (t)=m(t) v,

Supondo as condi¢des iniciais nulas e aplicando a transformada de Laplace teremos:

G cls)= =v; =K, =12 (2.25)

Portanto a funcdo de transferéncia do acionamento pode ser representada apenas por

um ganho.

2.4. Verificacdao dos modelos

Para verificar as fungdes de transferéncia obtidas anteriormente faremos uso do
Simulink®, que é um pacote de simulacdo do MATLAB®, comparando os resultados
obtidos com os dados fornecidos pelo fabricante do motor, tacogerador e o projeto do

medidor.

Realizaremos um ensaio em malha aberta aplicando um degrau unitario na entrada do

sistema.

O uso do degrau unitidrio como sinal de teste é valido, pois conforme deduzimos

através da equacgdo (2.24), o acionamento serd linear para -1< m(t) < 1.
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Ao aplicarmos o degrau unitdrio na entrada do sistema esperamos obter a velocidade
nominal do motor ®,=555 rad/s, uma vez que a tensdo de saida do circuito de

acionamento devera ser de 12 Volts.

O tacogerador utilizado neste projeto produzird em seus terminais 41,1.10° V/(rad/s).
Isto significa que quando o conjunto estiver em rotacdo nominal (®,=555 rad/s) a
tensdo nos terminais do tacogerador serd de 22,79 Volts, que € um valor superior ao
suportado pela placa de aquisi¢do de dados cujo limite é de 10 Volts, justificando,

portanto, o uso do circuito divisor de tensao.

Pelos dados do tacogerador, a resisténcia da carga deve ser maior ou igual a 25 k€,
logo projetaremos o divisor com dois resistores, cuja soma dos valores deverd ser de
30 kQ respeitando assim a especificacdao do tacogerador e dividindo a tensdo de saida

por trés, de forma a manté-la dentro dos limites da placa de aquisicao.

O resistor R; do modelo da Figura 2.7 deverd ser de 20 k€2 e o resistor R, de 10 kQ.
Nesta situacdo, o valor esperado para a tensdo de saida V,, do tacogerador serd de 7,6

Volts.

Em resumo, ao aplicarmos um degrau unitdrio na entrada do sistema, devemos obter

7,6 Volts na saida.

O diagrama de blocos em malha aberta da Figura 2.13 serd utilizado para as
simulacdes. Para a verificacdao do modelo ndo foram consideradas eventuais variagoes

no torque da carga.
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Figura 2.13 — Diagrama de Blocos em malha aberta

Para as simulagdes foram utilizados os dados de catidlogo dos equipamentos,

fornecidos pelo fabricante, os quais sdo apresentados na Tabela 2.2 e na Tabela 2.3.

Tabela 2.2 - Dados de catalogo do motor

Caracteristica Simbolo Valor Unidade
Tensao nominal Un 12 Volt
Resisténcia da armadura R, 0,5 Q

Miéxima velocidade do motor, sem carga, a tensdo
nominal ng 555 rad/s

Miéxima corrente do motor, sem carga, a tensdao
nominal I 0,2 A

Stall torque — Torque desenvolvido pelo motor, a

velocidade zero e tensao nominal. My 510.10° Nm
Constante de forca contra-eletromotriz Ke 2,1486.102 V/(rad/s)
Constante de torque K, 2,14.10° Nm/A
Indutéancia do rotor L, 65 uH

Inércia do rotor J 64.107 Kgm®
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Tabela 2.3 — Dados de catalogo do tacogerador

Caracteristica Simbolo Valor Unidade
Resisténcia da carga R >=25 kQ
Resisténcia da armadura R 260 Q
Mixima velocidade de operagao MNemax. 523,6 rad/s
Constante de forca contra-eletromotriz Ket 41,1.10°  V/(rad/s)
Indutancia do rotor Ly 7000 pH
Inércia do rotor J, 1,65.107  Kgm?®

2.4.1. Funcoes de transferéncia dos dispositivos

Substituindo os dados dos equipamentos nas equagdes (2.10), (2.11) e (2.14)
obteremos, respectivamente, as funcdes de transferéncia para a MCC (para variagdes

no valor de referéncia e na carga) e o medidor.

Para a variacdo da velocidade da MCC em relacdo a variagdo da tensdo terminal

teremos:
Gy )= Tul)_ 214:10°
MUTV) 214861072 2,14-102 +(05-65,65-107 )5+ (65.65-107 16510 ) 5
W, (s) 0,0214
GM(S): = T ~ v
V(s)  4,2672:107° 5% +3,2825-107° -5+ 4,5980 - 10
7 7
6. () 5,0149-10 ) 5014910 226

T 47,6924-10° -5 +1,078-10° (s +7,5496-10°)- (s + 1,4272-10°)

A funcdo de transferéncia acima possui dois poélos reais, distintos e negativos,
indicando, portanto que o sistema € estdvel em malha aberta. Os p6los e constantes de

tempo da funcdo de transferéncia acima sdo dados por:
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P1M=-7549,6 c P2M=-142.72
Tm=1,3246.10"* € T,=7,0065.107>.

O pdlo P,y € chamado pdélo dominante uma vez que é o mais proximo do semiplano da

direita e a constante de T,y associada a este polo também € chamada de dominante.

Para a variacdo da velocidade da MCC em relacdo a variacdo do torque da carga

teremos:
W, (s) —(0.5+s-65-10°)

G (s)= = o 2 = = 6) .2
T.(s)  2.1486:1072-2,14-107 +(0,5-65,65-107 )-s +(65.65-107 -65-107 ). 5
W —1,523-10° s +1172-10°

Gy (5)=Nal)_ . ( > )6 2.27)
T.(s) s?+7,6924-10° -s+1,078-10

Para o medidor teremos:
V(s 411-107°-10-10° 411

Gy (s)= nl) - . = (2.28)
W,.(s)  [20-10° +10-10° +260)+5s-7000-10° | 30260 +0,007 -5

V_(s) 58714-10*
Gy (5) = —m2L = > 2.29
() W, (s) s+4,3229-10° (2-29)

Verificamos que a fungdo de transferéncia acima possui um pélo em p=-4,3229.10° e

constante de tempo TMM=2,3.10'7.
Da expressao acima podemos deduzir ainda o ganho do medidor que serd dado por:
Kym=0,013582 (2.30)

A funcdo de transferéncia em malha aberta do servossistema serd dada por:
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5,0149-107

: (2.31)
s2 +7.6924-10° -s+1,078-10°

G (S) =G c (S) Gy (S) =12

8
= 6,017838 10 : (2.32)
s°+7,6924-10° -s +1,078-10

G (8)

Comparando esta equagdo com a equacdo candnica de um sistema de segunda ordem

mostrada abaixo teremos:

K- o
G,,(s)= > =
s°+2-&-m, s+

2
n

o> =1,078-10° = ®, =1,0383-10° rad/s
2-£-w, =7,6924-10° = &=3,7052
K o’ =6,01788-10° = K =55821

Onde o, € a freqiiéncia natural ndo amortecida e § € o coeficiente de amortecimento.

Como & > 1 a funcdo de transferéncia em malha aberta possuird dois pdlos reais,

distintos, negativos e serd superamortecido (OGATA, 1998).

2.4.2. Resultado das Simulacoes

O gréfico da Figura 2.14 ilustra o comportamento dindmico da velocidade do motor

obtido por simulagao.

Verificamos que ao aplicarmos um degrau unitirio na entrada obtivemos uma

velocidade total de 557 rad/s, valor muito préximo do valor esperado (555 rad/s).
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Comportamento dinamico da velocidade
600 ‘ ! ! ! ‘

Wm(rad/s)

0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04

t(s)

Figura 2.14 — Comportamento dinimico da velocidade

A diferenca encontrada de 2 rad/s, aproximadamente 0,36%, pode ser explicada pelo
fato de ndo havermos considerado em nosso modelo as perdas geradas pelo torque de
friccdo e pelo atrito viscoso dos rolamentos do rotor. O formato da curva encontrado
também confirma o superamortecimento do sistema. A Figura 2.15 ilustra o

comportamento dindmico da tensdo de saida do circuito divisor.
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Comportamento dindmico da saida do medidor
8 T T T ! T

vmivolts)
.
T

Tensao Maxima 7,57 volts

0 \ \ i i i \ \
0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04

t(s)
Figura 2.15 — Comportamento dindmico da saida do medidor

Novamente verificamos que a diferenga entre o valor previsto e o obtido através das
simulacdes € bastante pequena, aproximadamente 0,4%, e ocorre em funcdo das

aproximagoes realizadas em nossos modelos.

2.5. Validacao do modelo

Para verificar a eficiéncia da modelagem matematica foram efetuados ensaios praticos

com o motor, acionando-o diretamente com uma fonte de alimentacao.

A Figura 2.16 mostra a forma de onda obtida por osciloscopio quando aplicamos 12 V
na entrada e medimos a tensdo de saida no tacogerador. Notamos que a estabilizacdo
em torno de 23,6 V ocorre aproximadamente apds 0,08 s. Embora o tempo de

acomodacdo seja maior que o obtido na Figura 2.15, como o tempo de resposta é
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muito reduzido, a diferenca nao € significativa. Por outro lado, a tensdo de saida mais
elevada confirma a necessidade de utilizarmos um divisor resistivo na saida do

tacogerador.

Figura 2.16 — Comportamento dindmico da saida do medidor — Osciloscépio

2.6. Kit de aquisicao de dados

Para o desenvolvimento do controle por computador utilizamos o kit de
desenvolvimento educacional da National Instruments (ELVIS®) e a suite de
aplicativos para medicdo, instrumentacdo e controle LabVIEW®, também da National

Instruments na versiao 8.2.

O Kit ELVIS® (Educational Laboratory Virtual Instrumentation Suite), ilustrado na
Figura 2.17 é um ambiente de desenvolvimento composto de uma placa de aquisi¢ao
de dados PCI-6251 para montagem em microcomputador, uma bancada de testes com
fontes de alimentacdo, geradores de funcdes, gerador de formas de onda arbitrérias,
osciloscépio, multimetro digital e uma placa para prototipagem (protoboard) integrada

a bancada de testes.
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1 - MICROCOMPUTADOR

2 - PLACA DE AQUISICAD

3 - CABO DE INTERLIGACAD

4 - BANCADA DE PROTOTIPAGEM

Figura 2.17 - Kit ELVIS®

A placa de aquisicao utilizada possui 16 entradas e 2 saidas anal6gicas com resolucdo

de 16 bits, e faixa de operacdo de 10 volts.

O circuito da Figura 2.18 foi desenvolvido para efetuar a amplificacdo do sinal e o
condicionamento do sinal produzido pelo tacogerador. Na amplificagdo utilizamos o
circuito integrado L-298 que permite desenvolver a conversio CC-CC em ponte
completa, sendo acionado por sinal PWM produzido no LabVIEW®. Utilizamos um
regulador de tensdo (78L05) para provermos a alimentacdo necessaria ao L-298. Um
transistor bipolar foi utilizado para que pudéssemos realizar o acionamento das portas
inl e in2, responsdveis pelo sentido de rotacdo do motor, sempre com valores opostos

uma vez que dispinhamos de apenas uma saida da placa de aquisi¢do para tal.
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Figura 2.18 — Circuito de acionamento do servomotor e condicionamento do sinal do tacogerador

Para fazer os primeiros testes do sistema de aquisi¢do de dados, ainda sem utilizar o
circuito de amplificagdo, mas utilizando apenas o divisor resistivo € o conversor A/D
do ELVIS® efetuamos o acionamento do motor diretamente por tensdo de +12 V,
sendo obtido no LabVIEW® a forma de onda da Figura 2.19. Observamos a
similaridade entre a Figura 2.15 e Figura 2.19, novamente validando o modelo

matematico obtido.

Dando continuidade, efetuamos um ensaio completo em malha aberta, neste caso
trabalhando com todo o circuito da Figura 2.18, gerador PWM desenvolvido
computacionalmente como na Figura 2.20 além de conversores A/D e D/A. Na
conversdo foram produzidos os seguintes sinais: PWM para o servomotor e sinal de
saida que define o sentido de rotacdo do motor, conforme pode ser visto no circuito da
Figura 2.18. O programa completo produzido no LabVIEW® para a aquisi¢do estd

1lustrado no Anexo 1.
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Comportamento dindmico na saida do medidor - aquisigao

Figura 2.19 — Comportamento dindmico da saida do medidor — Aquisicio
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Figura 2.20 - Detalhe do programa de geracao do sinal PWM
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A Figura 2.21 ilustra a resposta transitoria obtida aplicando um degrau de 7 V,

suficiente para produzir uma tensdo nominal no servomotor (12 V).
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Comportamento dinamico da saida do medider - aquisigas completa

vmivelts)

Figura 2.21 - Comportamento dinamico da saida do medidor — aquisicdo completa

Observamos pela resposta obtida que o sistema torna-se muito mais lento do que
anteriormente obtido, conforme Figura 2.19. Os principais motivos para estas

alteracoes sao:

- atraso de resposta consideravel no sistema de aquisi¢do de dados durante a conversao

D/A utilizando dois canais de saida (PWM e sentido de dire¢do);

- atraso de resposta na geracdo do sinal PWM (Figura 2.20);

- tempo morto inserido propositadamente no programa para evitar curto-circuito no
circuito amplificador quando houver inversdao no sentido de rotacdo; para explicar isto
basta verificar no circuito da Figura 2.9 que o sentido de rotagdo € definido pela
escolha do par de transistores em condugdo, ou seja, transistores Q, e Q; ou
transistores Q; e Q4, que funcionam como chave; por exemplo, caso Q, e Q3 sejam
acionados antes que Q; e Q sejam totalmente abertos ocorrerd o curto-circuito; o
tempo morto inserido garante que todos os transistores sejam desacionados durante um

tempo suficiente toda vez que desejarmos inverter o sentido de rotacao.



41

Para introduzir no modelo estes efeitos, consideramos no diagrama de blocos da
Figura 2.13 uma componente referente a componente de atraso do sistema
proporcionado pela aquisicdo de dados. O modelo de representacdo do sistema

resultante esté ilustrado na Figura 2.22 e inclui a componente de aquisi¢cao dada por:

K,

G, (s)=—22
a0 (8) Y (2.33)

Onde K, foi determinado experimentalmente e vale Kyq= 1,2 s/rad.
Os pdlos e constantes de tempo da fun¢do de transferéncia acima sdo dados por:
P AQ—" 1 ,2

Ta0=8,3333.10"" [s]

Te(s) GL(s)

La.s+Ra
La*(J+Jt).s 24Ra"(J+J1). s+Ke Kt t

la(s tmis Wmi(s
[ (e [ 2=
s + Kayq [JHJtis e
Wr(s) Acionamento  |Circuito de Armadura Kt Rotor MGC Wm(s)
[radis] McC [rad/s]
=
em(s)
o],
R2*Ket
Lat.s+(R1+R2+Rat)
vm(s)
[radis] Tacogerador

Figura 2.22 - Diagrama de Blocos em malha aberta com sistema de aquisicao

Para fazer a validacao do sistema resultante da Figura 2.22 com aquisicdo de dados foi
efetuada a andlise comparativa entre o sinal pritico e o obtido por simulacdo, ambos
sem considerar a introdugdo de carga. Os resultados sdo ilustrados na Figura 2.24 onde

pode ser observada a similaridade entre as respostas obtidas.
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Figura 2.23 - Comparativo de resposta simulacio x sistema pratico com aquisi¢cao
2.7. Controle por realimentacao

A realimentagdo € atualmente a técnica mais utilizada para implementacdo do controle
de sistemas e processos. A compensa¢cdo via malha de realimentacdo € conseguida
medindo o valor da varidvel que se deseja controlar e comparando-a a um valor
desejado. A diferenca entre ambos € utilizada como sinal para o algoritmo de controle
o qual é o responsdvel por manter o valor da varidvel controlada o mais préximo

possivel do valor desejado.

Uma das grandes vantagens deste tipo de malha € que ndo é preciso medir as
perturbacdes no sistema, o que torna esta técnica bastante atraente, uma vez que a
Unica instrumentacdo necessdria, além do controlador e da valvula ou circuito de

acionamento, € um medidor para a varidvel de controle.
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Podemos verificar que para este tipo de malha primeiro ocorre o desvio para sé entdo
ocorrer a correcdo, porém esta ocorre independente da fonte do desvio (variacdo da

referéncia ou perturbacdes na carga).

De posse das fungdes de transferéncia de todos os dispositivos do servossistema,
podemos elaborar o diagrama de blocos da Figura 2.24, representando uma malha de
controle por realimentacdo onde o valor da velocidade ®,,(s) da saida é comparado a
um valor de referéncia wg(s) e o controlador G¢(s) atua em fungdo dos desvios em

relacdo a referéncia.

Wa(s) ! [~

TS Inm
L

| CONTROLADOR

Figura 2.24 - Diagrama de blocos em malha fechada

Na Figura 2.24 Gy(s) e Gi(s) sdo respectivamente as funcdes de transferéncia do
sistema para variagdes no valor de referéncia (2.26) e na carga (2.27), Gym(s) € a
func¢do de transferéncia do medidor (2.29), Kxc € o ganho do sistema de acionamento
(2.25), Gag(s) € a fungdo de transferéncia do sistema de aquisi¢do de dados (2.33) e
Kym € o ganho do medidor utilizado no sinal de referéncia (2.30), de forma a

normalizar a velocidade de referéncia mg(s).

As avaliacdes do desempenho deste tipo de malha sdo realizadas analisando o
comportamento da saida em funcio das variacdes na carga e no valor de referéncia.

Para tal € utilizada a funcao de transferéncia em malha fechada.
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2.8. Funcao de transferéncia em malha fechada

Analisando o diagrama de blocos da Figura 2.24 podemos determinar a funcdo de

transferéncia em malha fechada do sistema.

Considerando nulas as variagcdes na carga, podemos escrever a funcdo de transferéncia

que relaciona a rotacao do motor com as variagdes do valor de referéncia:

(2.34)

Considerando o valor de referéncia constante, teremos a funcdo de transferéncia que

relaciona a velocidade do motor com variagdes no torque da carga:

(s) G,(s) (2.35)

Podemos verificar que os denominadores das fungdes de transferéncia acima sio

iguais. Esse denominador comum é chamado de “equacdo caracteristica”.

Como o sistema € linear, utilizando o Principio da Superposi¢do, podemos utilizar a
expressdo (2.36) para calcular a variagdo da velocidade do motor para mudangas

simultaneas no valor de referéncia e alteracdes da carga.
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W (S)= Ky 'GC(S)'GAQ(S)'GAC(S)'GM(S)'WR(S)_
"0 14 Ge(s) Gugls) Gocls)- Gy () Gy ()
G,(s) T.(s)
14+ Ge(5) Gug(5): G () Gy () Gy ()

(2.36)

2.9. Analise de estabilidade

O ganho limite do controlador € definido como o maior valor que o ganho
proporcional pode assumir, sem considerar as acdes integrais e derivativas, para que o
sistema permaneca no limiar da estabilidade, levando-o a oscilar continuamente
quando submetido a uma entrada em degrau durante um ensaio em malha fechada. O

periodo das oscilacdes, nesta condicdo, € chamado de periodo limite ou critico.

De posse do modelo aproximado do sistema, calcularemos o valor do ganho limite
aplicando o critério de estabilidade de Routh e aplicando a técnica da substituicdo

direta (s=].®) obteremos o valor do periodo limite.

A funcdo de transferéncia em malha fechada do sistema para variacdes no valor de
referéncia é dada pela equacdo (2.34). Considerando apenas o modo proporcional do
controlador e substituindo as fun¢des de transferéncia dos dispositivos do sistema

teremos:

12 5,0149-10’

s+12 57 +7,6924-10° - 5+1,078-10°

W, (s) 2 5,0149-107 ~5.8714-10°
s+12 57 +7,6924-10° -5 +1,078-10° s+4,3229-10°

0,013582- K. -

9,8082-10° - K,
(s) (s> +7,6924-10° - s+ 1,078-10°)- (s + 1,2)
(s) 4,24-10" - K
+
(s> +7,6924-10° -s +1,078-10°)- (s + 4,3229-10° )- (s + 1,2)
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W (s) 9,8082-10° - (s +4,3229-10°)- K.,

) (s> +7.6924-10° -s+1,078-10° )- (s +4,3229-10°)- (s +1,2) + 4,24 10" - K,

W,(s) 9,8082-10° - (s +4,3229-10°)- K,
W.(s) s*+43306-10°-s* +3,326-10" -s* +4,7-10" -5 +5,5921-10" +4,24-10" - K

O denominador da equacdo acima representa a equacado caracteristica da funcdo de

transferéncia em malha fechada.

As)=s*+4,3306-10° -s* +3,326-10" -s> +4,7-10" - 5 +5,5921-10"> + 4,24 10" - K,
(2.37)

Podemos verificar que a equagdo acima possui o seguinte formato:
Als)=a,-s* +a,-s* +a,-s>+a,-s+a, =0

Comparando a equacgdo caracteristica com a equacdo acima teremos OS seguintes

valores para os coeficientes:

a, =1

a, =4,3306-10°

a, =3,326-10"

a, =4,7-10"

a, =5,5921-10"” +4,24-10" - K,

A seguir prepararemos a tabela de coeficientes de Routh para determinarmos o maior

ganho possivel (ganho critico) que mantera o sistema oscilando continuamente.

O critério de Routh afirma que o nimero de raizes da equagdo caracteristica com
partes reais positivas, o que tornaria o sistema instdvel, € igual ao nimero de mudancgas

de sinal dos coeficientes da primeira coluna.
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Ja temos os valores de ay e a;, que s@o positivos, restando calcular by, c; e d;, que

deverao ser positivos também. Calculando b; e b, teremos:

Tabela 2.4 - Arranjo tabular de Routh

sS4 a, a, a, a, =0
S3 a, a; a; =014, =
S 2 blz(al.az)‘(ao.m) b2:(01‘04)‘(a0'05):a4 b, =0 0
a, 4
b - — -b
S Clz(l a3)b @ bs) ¢, =0 ¢ =0 0
1
0 all:(Cl.bz)—(bl-cz):b2 d, =0 0 0
¢
S| e = (dl'cz)_(cl'd2):0 0 0 0
1 dl
. 10 12
b= (4,3306 10°-3,326-10 )—(1 4,7-10 ):3’3259.1010

4,3306-10°
b, =5,5921-10" +4,24-10" - K,

. (3325910 -4,7-10™)—(4,3306 - 10° - (5,5921 10> + 4,24 10" - K..))
: 3,3259-10"°

1,5629-10% —1,8362-10% - K
. = ,5629-10 ,83620 07 K. _ -0,5522- K, +470,0027 > 0 = K, < 851,1458
3,3253-10

K.<851,1458 (2.38)

Podemos verificar entdo que para o ganho K.=K_,=851,1458 o sistema estara no limite

da estabilidade, mantendo oscila¢des continuas.

Substituindo o valor do ganho critico na equacdo caracteristica (2.37) e a identidade

s=].0 podemos entdo calcular o periodo critico:
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A(j-0)=(j-0) +(j o) 43306-10° +(j-©)’.3,326-10" +(j-w)-4,7.10" +3,6094-10'° =0

A(j-o)=0*-j o 43306-10° —©>.3,326-10" + j-w-4,7.10"% +3,6094-10'° =0

Alj-0)=(0" - ©*.3326-10" +3,6094-10° )+ j- (- &* -4,3306-10° + - 4,7.10% )= 0
(2.39)

Para que a identidade acima seja verdadeira tanto a parte real quanto a parte imagindaria

devem ser nulas entao:

Im:—43306.10°0’ +4,7-10"0 = @, =0, »,, =%1,04167-10°
Re: w*-3326-10" @’ +3,6089-10° =0 = @, =+1,8237-10°, w,, =*1,04168-10°

(2.40)

Dentre as solucdes obtidas nao € possivel definir qual é o periodo critico diretamente.
Para isto obtivemos o lugar das raizes do sistema, conforme Figura 2.25. Este tipo de
grafico mostra a variacao da posicdo dos polos e zeros, no plano complexo s, de um
sistema linear em funcdo da variacdo do ganho do controlador entre zero e infinito.
Sabemos que polos do lado direito do plano complexo levam o sistema a instabilidade
e que polos sobre o eixo imagindrio levam o sistema a oscilacdes continuas. Para que o

sistema seja estavel os polos devem estar no semiplano esquerdo.

As linhas que partem da origem dos eixos representam locais do plano complexo s
onde o coeficiente de amortecimento @ € constante e as linhas concéntricas em relacdo
a origem representam os locais do plano complexo s onde a freqii€éncia natural ndo
amortecida ®, € constante. Podemos entdo, ao analisarmos um grifico do lugar das
raizes determinar, para cada ponto do lugar das raizes, o valor do ganho, as raizes
associadas a este ganho, a freqiiéncia natural ndo-amortecida, o coeficiente de

amortecimento e ainda o maximo valor de sobre-sinal associado.
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Figura 2.25 - Lugar das Raizes do sistema em tempo continuo

As intersecgOes entre o grafico do lugar das raizes e o eixo imagindrio representam as
raizes do sistema quando o ganho € critico, ou seja, se investigarmos estes pontos do
grafico acima podemos determind-lo e adicionalmente obter a freqii€éncia critica. Estes
pontos sdo mostrados na Figura 2.26, que corresponde a uma ampliacdo da posi¢do
onde o grafico cruza o eixo imagindrio, onde podemos entdo confirmar os valores

calculados.

A Figura 2.27 mostra os resultados de uma simulagdo utilizando o ganho critico
calculado acima. Nela podemos verificar a coeréncia dos valores calculados, através

dos pontos do grafico e da forma de onda.
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Figura 2.26 - Ampliacio do lugar das raizes
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Figura 2.27 - Simulacio para confirmar o ganho e periodo criticos
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Verificamos que o sistema passou a oscilar continuamente, indicando que o ganho
critico calculado levou o sistema ao limite de estabilidade (deslocando os pdlos do
sistema em dire¢cdo ao semiplano da direita e colocando-os sobre o eixo real).
Analisando o lugar das raizes da Figura 2.26 e a forma de onda da Figura 2.27
observamos que a frequéncia critica calculada em (2.40) equivale a:

®, =1,0418-10° rad/s.

O periodo das oscilacdes continuas pode ser calculado conforme abaixo e confirmado

através dos pontos indicados no gréifico da Figura 2.27.

u

p=2" _ p_60311.10° [s] 2.41)
w
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3. CONTROLADORES PID ANALOGICOS

Nesta etapa do trabalho pretendemos implementar uma malha de controle por
realimentagdo associada a um controlador PID. Serdo aplicadas diversas técnicas de
sintonia e projeto para ajuste do controlador com o objetivo de compara-las e

estabelecer os controladores mais eficientes apds a sintonia ou projeto.

Os controladores PID s@o adequados para o controle de sistemas de primeira e segunda
ordem; para processos mais complexos (afetados por ruidos, altos valores de tempo
morto, processos de ordens superiores, variacOes freqlientes na carga, etc.) ¢é
necessario o uso de técnicas mais avancadas de controle dentre as quais as redes

neurais, a l6gica nebulosa ou fuzzy, os controladores auto-ajustaveis, etc.

A principal vantagem do controlador PID sobre os demais é o fato de que sua teoria €
baseada na andlise da resposta de um sistema. Ndo € necessario o conhecimento do
processo ou do sistema a ser controlado, mas apenas do seu comportamento

transitorio, para estabelecer um controlador eficiente.

3.1. O algoritmo do Controlador PID analogico

O controlador PID € o dispositivo de uma malha de controle responsavel por manter a
varidvel controlada em seu valor de referéncia. Para tal ele recebe as informacgdes
relativas ao valor desta varidvel, através de uma malha de realimentacdo, provenientes

de um medidor, compara-as a um valor de referéncia e envia para sua saida um sinal
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de controle m(t) que € funcdo do desvio e(t) entre a varidvel controlada e o valor de

referéncia.

A equacdo, ou algoritmo, que relaciona o sinal de controle ao valor do desvio possui

trés componentes basicos em sua forma de atuagdo que serdao descritos a seguir.

A atuagdo proporcional onde a amplitude do valor de saida m(t) é proporcional a
amplitude do desvio e(t). A constante de proporcionalidade é o ganho proporcional K.

do controlador.

A atuacdo integral onde a amplitude do valor de saida m(t) é proporcional a integral do

sinal do desvio. A constante de proporcionalidade é o tempo integral T;.

A atuacgdo derivativa onde a amplitude do valor de saida m(t) é proporcional a derivada

do sinal do desvio. A constante de proporcionalidade é o tempo derivativo Ti.

Na pratica, os controladores mais comuns usam combinagdes dos modos acima.
Temos os controladores P, PI, PD e PID. O modo derivativo e o modo integral sempre
sdo utilizados em combinacdo com o modo proporcional. O modo proporcional puro
s6 é utilizado em sistemas onde ndo exista a necessidade de precisdao absoluta na

resposta (GARCIA, 2001).

3.1.1. Modo proporcional

A equacido do controlador proporcional no dominio do tempo € dada por:

Onde m € o valor inicial da saida quando o valor do erro for nulo, chamado de

reajuste manual (manual reset).

Considerando as condi¢des iniciais nulas e aplicando a transformada de Laplace

teremos:
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M(s)=K_ -E(s) (3.1)

Inspecionando a equacgdo (3.1) podemos verificar que para que a saida do controlador
M(s) possua um valor finito e diferente de zero, o valor do erro atuante ndo pode ser
igual a zero. Sempre serd necessdrio um pequeno valor de erro para que o controlador
envie um sinal para sua saida, ou seja, quando o erro tende a zero a saida do

controlador também. Esse valor é chamado de erro em regime permanente, ou erro de

“offset”.

A unica forma de eliminar o erro permanente é alterar manualmente o valor da saida
do controlador, através da adi¢do ao algoritmo do valor do reajuste manual (manual

reset).

Valores muito altos do ganho diminuem o valor do erro permanente, porém podem
levar o sistema a instabilidade ou a respostas muito lentas, uma vez que deslocam os
polos da funcao de transferéncia em dire¢do ao semiplano direito do diagrama de polos

€ ZC1ros8.

3.1.2. Modo proporcional-integral

Em geral ndo € utilizado o modo integral puro (GARCIA, 2001), mas em combinacdes
com o modo proporcional (controlador PI) ou com o modo proporcional e derivativo

(controlador PID).

O modo proporcional-integral é utilizado quando € necessdrio eliminar o erro em
regime permanente. A saida do controlador neste caso serd proporcional ao erro e a

integral do erro.

. Y0
1

m(t) =K. (e(mTi [ e(t)dtj m,

Onde m, € o valor da condicdo inicial da integral.
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Supondo as condig¢des iniciais nulas e aplicando a transformada de Laplace a equagao

acima teremos:

M(S):KC-(1+ ! j:KC-(S'Ti”j (32)

Onde T; é o tempo integral, o qual representa o tempo em que a contribui¢do da acdo
integral demorard em igualar a acdo proporcional. Este tempo geralmente ¢ dado em

segundos ou minutos.

A eliminagdo do erro em regime permanente € decorrente da adicdo de um podlo na
origem do sistema, porém, também torna a resposta do sistema mais lenta e mais

instavel.

3.1.3. Modo Proporcional-Derivativo

Neste modo temos a acao proporcional combinada com a acdo derivativa. O sinal de

saida deste tipo de controlador € proporcional ao erro e a taxa de variacdo do erro:

)

m()=K. .(e(t)nd

Supondo as condic¢des iniciais nulas e aplicando a transformada de Laplace a equacao

acima teremos:

=K, - (1+sT,) (3.3)

Onde Ty € o tempo derivativo. Este valor representa o tempo em que a acgdo

proporcional igualard a acdo instantanea da componente derivativa.
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O modo derivativo nunca € utilizado sozinho, uma vez que s6 responde nos periodos
onde houver variacdo do erro, ou seja, quando o erro for constante esse modo ndo afeta

a saida do controlador.

Ao acrescentar amortecimento ao sistema, o modo derivativo de atuacdo melhora a
estabilidade, permitindo o uso de ganhos maiores pelo controlador, diminuindo desta

forma o erro em regime permanente, sem elimina-lo.

Um grande inconveniente do modo derivativo € a sua sensibilidade em sistemas
ruidosos. Para atenuar esta sensibilidade € necessario limitar o ganho derivativo em

altas freqiiéncias incluindo um filtro de primeira ordem no termo derivativo como

segue:
M) g [y 5T (3.4)
E(s) 01T, s+1

3.1.4. Modo Proporcional-Integral-Derivativo

O controlador PID combina as atuagdes dos modos proporcional, integral e derivativo.

A equacdo cldssica deste controlador € a que pode ser vista abaixo:

0

m(1)=K. .(e(mTi el +T, dz(tt)j g

i

Supondo as condig¢des iniciais nulas e aplicando a transformada de Laplace teremos:

=K, '(1+i+sde (3.5)

O algoritmo desenvolvido acima é conhecido como algoritmo cléssico. Ele apresenta o
mesmo problema que o controlador proporcional-derivativo em relacdo a sensibilidade

a ruidos provocada pelo termo derivativo. Para atenuar esta sensibilidade € necessério
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limitar o ganho derivativo em altas freqiiéncias incluindo um filtro de primeira ordem
no termo derivativo, como ja foi feito anteriormente. O algoritmo para o controlador

PID modificado segue abaixo:

=K, |1+ L, T (3.6)
s-T. 01T, -s+1

Este algoritmo € conhecido como algoritmo PID com limitagdao do ganho derivativo.

z

O ajuste dos parametros do controlador é chamado de sintonia. Diversos métodos
foram desenvolvidos para realizar a sintonia, baseados em técnicas empiricas e
analiticas. Nas proximas secdes serdo utilizadas algumas dessas técnicas para

sintonizar diversos controladores PID para o sistema.

3.2. Critérios para avaliacao de desempenho

Para avaliacdo e comparacdo dos controladores obtidos serd necessdrio estabelecer
critérios de desempenho em regime permanente e transitorio. Entre os critérios mais
comuns estdo os critérios no dominio do tempo, o erro em regime permanente € 0S

critérios integrais de erro.

3.2.1.  Critérios de erro integrado

Existem diversos critérios para comparacdo entre controladores considerando o erro
em regime transitorio. Eles s@o uteis na avaliagdo porque geram parametros numéricos
que podem ser facilmente comparados. Dentre esses critérios 0s mais importantes sao

o ITAE e o ITSE.

O ITAE - integral do erro absoluto multiplicado pelo tempo — penaliza mais erros que
ocorrem mais tarde do que erros iniciais grandes. A relacdo para cdlculo do ITAE é

dada abaixo:
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ITAE = | "t-[e(t)dt

Percebemos entdo que controladores que geram erros em regime permanente possuirao

indices mais rigorosos do que outros controladores.

O ITSE - integral do erro quadratico multiplicado pelo tempo — penaliza erros que
ocorrem mais tarde mais fortemente que os erros dos momentos iniciais do transitério.

Além disso, erros muito grandes sdo penalizados fortemente (GARCIA, 2001).

A relagao para cdlculo do ITSE ¢ dada abaixo:
—[7¢.e2
ITSE = jo t-e2(tht

3.2.2. Erro em regime permanente

O erro em regime permanente € a diferenca entre o sinal de entrada e o sinal de saida,

para determinado tipo de sinal de entrada, depois de passado o tempo de estabilizagdo.

O diagrama de blocos da Figura 2.24 representa a malha fechada por realimentacao.
Iremos obter entdo as equagdes que relacionam o erro a variagcdes no calor de
referéncia e perturbacdes na carga; Com as equagdes obtidas aplicaremos o Teorema

do Valor Final para verificarmos o valor do erro para diversos tipos de controladores.
E(s)= Wy () Ky = [Wi (8)= W, (s)] Gy (8)

E(s)=W,(s) Ky = Ge(s) Gugls)- Koye -Gy (5)- Gy (5)- E(s)+ T (5)- G, (5)- Gy (s) - (3.7)
Supondo as variagdes na carga nula teremos:

E(S):WR(S)'KMM _Gc(s)'GAQ(S)'KAc 'GM(S)'GMM(S)'E(S)



E(S) WR(S)’ Koy

T14G(5):Gog(5) Kye - Gy (5): G (5)

Supondo que o valor de referéncia seja um degrau unitirio a equagao acima fica:

E(S) KMM

T146.05)- G g (5) K -Gy (5)- G ()] 5
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As funcdes de transferéncia do motor, do medidor e do sistema de aquisicao de dados

possuem os seguintes formatos:

K
Gy (s)= y
M(S) (S+P1M)' S+P2M)
K
G =2
MM(S) (S+pMM)
K

AQ

Grol) =]
AQ

Substituindo na equagdo do erro teremos:

E(s)=

KMM

Ky Kic K- K,

[1+Gc(s)-(

S+PAQ)'(S+p1M)‘(S+p2M)‘(S+pMM) .

(3.8)

A seguir analisaremos para cada tipo de controlador qual serd o valor do erro em

regime estaciondrio, considerando como sinal de entrada o degrau unitério.

Substituindo a equagdo do controlador proporcional na equagdo (3.8) e aplicando o

teorema do valor final teremos:
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E(s)= Ko
1+ K. - KAQ’KAC'Kl'Kz .
¢ (S+pAQ)'(s+p1M)'(5+p2M)'(5+pMM)

KMM

e, =1limel)=1lims-

t—oc0 s—0 1+K ) KAQ'KAC'KI'KZ g
¢ (S+pAQ)'(s+p1M)'(5+p2M)'(s+pMM)
K, Koy “Pag  Pim " Pom * Pum

eY‘Y: =
(1+K K,, K, -K K, ] Pao Pivt " Pant " P T K- Kyp - Ky - K, - K,
o

Pao Pim " Povt " Pum

Verificamos que o controlador proporcional ndo elimina o erro em regime

estaciondrio, quando o sinal de entrada € o degrau unitério.

Substituindo a equacao do controlador PD na equacao (3.8) e aplicando o teorema do

valor final teremos:

E(S)= Ky
K, (4T, 5). Ko Kic Ky K, 5
(S+pAQ)'(S+p1M)‘(S+P2M)‘(S+pMM)
K
e, =limelt)=1ims- MM
ltlgl hgl 1+ K -(1+T-S)- Kag Kac Ki- K - s
‘ ‘ (S+pAQ)'(s+p1M)'(5+p2M)'(5+pMM)
Ky Kyt * Pag " Pisr * Pat " Pt

ess: =
(l_i_Kc'KAQ'KAC'Kl'sz pAQ'le'pzM'pMM+KC'KAQ'KAc'K1'K2

Pao Piv " Pom " Pum

O controlador PD apresentou resultado idéntico ao controlador proporcional.

Verificamos que a adi¢do do termo derivativo ndo elimina e tampouco afeta o erro

estacionario.
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Substituindo a equagdo do controlador PI na equacgdo (3.8) e aplicando o teorema do

valor final teremos:

E(s)= Ko
1+K '(1+ : j fro S T X
‘ T -s (S+pAQ)'(S+p1M)'(S+p2M)'(S+pMM)
E(s)= Ko

- (Ti’s"‘l)‘Kc’KAQ'KAC’Kl'Kz
1+ s
(S+pAQ)'(5+le)'(s"'pzM)'(S"‘pMM)'Y;'s

Ky ’(S+pAQ)‘(S+p1M)'(S+P2M)‘(S+PMM)'T‘S

1

E(s)=
l(S+PAQ)‘(s+PlM)‘(S"‘PzM)‘(S"‘PMM)'Ti‘S+(Ti’s+1)‘Kc’KAQ'KAC'Kl'KZJ’S

e, = lime(t) =

t—oo
:lims' Ky '(S+pAQ)'(s+p1M)'(S+pzM)'(s"'pMM)'Ti " S
50 l(s+pAQ)'(s+p1M)'(5+pzM)'(s"'pMM)'T; 'S+(T; 'S+1)'Kc 'KAQ Ky K, 'K2J'S

Ky '(S+pAQ)'(S+p1M)'(S+p2M)'(S+pMM)'T"O

1

e, = =0
l(s+pAQ)'(S+p1M)'(S+p2M)'(S+pMM)'Ti'S+(Ti's+1)'Kc'KAQ'KAC'Kl'K2J

Verificamos que a adi¢do do termo integral eliminou o erro em regime permanente.

Substituindo a equagdo do controlador PID na equacdo (3.8) e aplicando o teorema do

valor final teremos:

Es)= Ko

1+ K -[1+1+T-sj- Kag Kuc Ky K,y s
c d
I -s (s+pAQ)'(5+p1M)'(s+p2M)'(S+pMM)
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E(S)= Ky .(s+pAQ).(s+le)'(S+p2M)'(s+pMM)'T;'.S
l(s+pAQ)'(S+p1M)'(s+P2M)'(S+pMM)'Ti'S+(Td'Ti's2+7;'S+1)'Kc'KAQ'KAC'Kl'sz'S

¢ =lims' Ky '(s+pAQ)'(s+le)'(s+p2M)'(s+pMM)'7;'s
. 550 [(s+pAQ)'(s+le)'(s+p2M)'(s+pMM).T;'s+(Td.T;'s2+7—;"s+1).KC.KAQ.KAC.K1'K2J's

e = KMM'(S+pAQ)'(s+p1M)'(S+p2M)'(S+pMM)']:"0 -0
" l(s+pAQ)'(S+p1M)'(S+pZM)'(s+pMM)'7;'S+(Td'Ti's2+Ti's+1)'Kc'KAQ'KAC'Kl'KZJ

O controlador PID também elimina o erro em regime permanente devido a adicao do

integrador (polo na origem do plano complexo s).

3.2.3.  Critérios no dominio do tempo

Os critérios mais usuais, no dominio do tempo, podem ser verificados na Figura 3.1,

onde, foi utilizado como sinal de teste um degrau unitario. Sao eles:

Miximo valor de sobre-sinal (Maximum overshoot) - m, — € a relagdo entre o valor
maximo da saida (ao longo do tempo) e o valor da saida em regime, pode ser calculado

por:

O instante de pico (Peak time) - t, — € 0 tempo necessdrio para a resposta atingir o seu

valor maximo.

O tempo de subida (Rise time) - t, — € o tempo necessdrio para que a resposta do

sistema varie entre 10% e 90% do valor final de regime.
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O tempo de acomodacao (Sertling time) - t; — € 0 tempo necessario para que a resposta
do sistema atinja e permaneca numa faixa de regime correspondente a 2% do valor

final.

Para sistemas de segunda ordem existem expressOes analiticas para calculo desses
valores. Nosso sistema ndo é de segunda ordem, uma vez que o motor mais o medidor
possuem trés polos, portanto iremos utilizar como critério apenas o maximo valor de

sobre-sinal e o tempo de acomodacao.

RESPOSTA AQ DEGRAU UNITARIO
2 T T T T

181 _

Amplitude

t(s)

Figura 3.1 - Parametros de desempenho para resposta ao degrau

3.3. Metodos de sintonia e projeto de controladores PID analogicos

Sintonizar um controlador € a atividade de ajuste dos parametros do mesmo, de forma

a atender a diversos critérios para a resposta do sistema.

Em geral procura-se atender aos seguintes critérios:
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1. Minimizacdo da 4rea da curva de resposta do sistema correspondente ao erro do

controlador.

2. Critério da perturbagdo minima onde se deseja que o sistema atinja a

estabilidade no menor tempo possivel.

3. Critério da amplitude minima das oscilagdes onde se deseja que a amplitude do

sinal de saida seja a menor possivel.

Diversos métodos de sintonia foram desenvolvidos de forma a atender tais critérios,
mas a maioria deles considera o critério da drea minima, ou seja, procuram minimizar

a integral do erro ao longo do tempo.

O modelo obtido para a MCC é do tipo 2" ordem sem tempo morto, sendo
superamortecido como foi visto anteriormente através dos ensaios, logo, métodos de
sintonia baseados em modelos de 1* ordem mais tempo morto (Curva de reacdo,

Cohen-Coon e etc.) ndo podem ser aplicados a este caso (GARCIA, 2001).

Neste trabalho exploraremos o método das oscilacdes continuas de Ziegler e Nichols,
baseado em relacdes empiricas de ajuste, e dois métodos baseados no modelo do

processo: a sintese direta e o projeto por cancelamento de pdlos.

3.3.1. Método das oscilacoes continuas de Ziegler-Nichols (OCZN)

Neste método, proposto em 1942 por Ziegler e Nichols, os valores dos parametros do
controlador sdo fungdes do ganho limite do controlador (K,) € do periodo limite (P,),

obtidos ao levar-se o sistema ao limite da estabilidade.

Este método foi desenvolvido para prover uma resposta com decaimento de 1/4 entre o

primeiro e o segundo picos da resposta ao degrau em malha fechada.
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Nao € necessario o conhecimento do modelo do processo, por que o ganho e periodo
limites podem ser obtidos através de ensaios no campo, aplicando entradas em degrau
unitdrio no sistema e variando o ganho do controlador até obter as oscilagdes
continuas, porém, neste caso temos 0s mesmos inconvenientes dos métodos de
tentativa e erro, ou seja, gastos elevados com matéria-prima e custos de mao-de-obra
elevados. Outra consideracdo importante € que levar um sistema ao limite da
estabilidade € extremamente perigoso, por que podemos extrapold-lo causando
acidentes, danificando equipamentos ou ainda interrompendo a produ¢ao com perdas

de matéria-prima.

Uma modificacdo do método de Ziegler-Nichols foi proposta por Astrém e Higglund
(ASTROM et al, 1995), apresentando uma metodologia que propicia a oscilagdo do
sistema com pequenas amplitudes e uma relacdo, para a partir desta amplitude,
calcular o ganho critico. Quando nédo se tem o modelo do processo, esta modificacdo
propicia maior seguranga no momento de realizar os ensaios em malha fechada, uma
vez que ndo € necessario levar o sistema ao limite de instabilidade. Como temos o

modelo do processo ndo € necessario o uso desta modificagao.

A Tabela 3.1 apresenta os valores dos parametros para controladores P, PI, PD e PID
em funcdo dos valores do ganho e periodo criticos do sistema, conforme desenvolvido

por Ziegler e Nichols.

Tabela 3.1 — Valores dos parametros do controlador por Ziegler-Nichols

Controlador K¢ T; Tq
P 0,5.Kcu - -
P1 0,45.Kcy Py/1,2 -
PD 0,6.Kcu - Py/8
PID 0,6.Kcy Py/2 Py/8
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A Tabela 3.2 apresenta os valores dos parametros de sintonia considerando o periodo e

ganho criticos calculados anteriormente.

Tabela 3.2 — Valores obtidos para os parametros de sintonia

Controlador K¢ T; Tq
P 425.,6 ; ]
PI 383,0 50259107 -
PD 510,7 - 7,5389'10™
PID 510,7 3,0156'10° 7,5389-10™

Abaixo apresentamos os controladores obtidos, utilizando os dois algoritmos

propostos:

1
3,0156-107 - s

G.,(s)=5107- [1 +7,5389-10’4-sj

G, (s)=5105- (1

1 N 7,5389-107" - s
3,0156-107 -5 7,5389-107 - s +1

G.,(5)=3830- (1 ! ]

5,0259-107 - s

Ge.(s)=4256

G..(s)=510,7-(1+7,5389-10% - 5)

7,5389-107" - s
7,5389-107 - s +1

G, (s)=5107- (1
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3.3.2. Método da sintese direta

Neste método obrigatoriamente precisamos do modelo matemético do sistema
representado por suas funcdes de transferéncia. Estipula-se entdo a resposta desejada

para o sistema e a equagao do controlador € desenvolvida analiticamente.

Iremos manipular algebricamente a equagdo (2.34), que representa a funcdo de
transferéncia em malha fechada do servossistema, de forma a obter a equagdo para o
controlador em funcdo do modelo dos demais elementos da malha de controle.

“;//1((1)).[1+GC(S)'GAQ(S)-GAC(S)'GM(S)'GMM(S)]: Ky 'GC(S)'GAQ(S)-GAC(S)'GM(S)

Para simplificacdo do controlador obtido, consideraremos o medidor como ideal. Além
disso, simplificamos o modelo do motor (2.26), desprezando sua menor constante de

tempo, resultando em:

G (5)=__465204 66393914
Mo 7.0067.107 s +1 (s+1,4272-10°)

Obteremos entao:



68

(3.9)

A resposta desejada, para uma mudanca em degrau do valor de referéncia, deve ser a
mais proxima possivel de um degrau. Como fisicamente ndo € possivel realizar um
controlador que responda imediatamente, vamos admitir um pequeno atraso na

resposta do controlador. Logo podemos escrever:

W, (S)
Wk (S)

1 z
= , onde T, € 0 atraso proposto.
I+s-71,

Substituindo a relagdo acima na equagdo (3.9) teremos:

1
I+s-7,

: [l . (1]} Gao(5) Gac ) Gunayrn5)- Koy

N\
—_—
+
o) p—
A
N—

Substituindo as funcdes de transferéncia dos dispositivos, e denominando este

controlador de G; teremos:

1
L2 66393914
s+12 7 5+14272-10°

Ge, (S) =

.0,013582-5-7,
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_ s74+14392-5+171,264 1 ‘(171,264

G, (s)= = +143,92+s
(o) 1,2985-10° -5 -7, 1,2985-10° - 7, j

S

G, (s)= 143’923 -1+1’19+6,9483-10'3-s
1,2985-10° - 7, s

11,0836-107 1
G (s)=— 1+
() T ( 84,0336-107 - 5

c

+6,9483-107 'sj

A estrutura do controlador acima € a de um controlador PID, utilizando o algoritmo

classico, com os seguintes parametros:

K, =11,0836-107/7,
T, =84,0336-10"
T, =6,9483-107°

Faremos a escolha de T, adotando como critério a estabilidade do sistema em malha
fechada, ou seja, como 7. afeta diretamente o ganho proporcional do controlador

adotaremos um valor que ndo leve o sistema a instabilidade.

O ganho critico do controlador, limite para estabilidade do sistema, calculado
anteriormente ¢ Kc=Kcy=851. Logo escolheremos T. num intervalo que ndo permita

que o sistema torne-se instavel. Para tal teremos:

11,0836-107°
TC

<851=7.>13024-10""

Quanto mais préximo do limite de estabilidade o sistema operar mais oscilatrio sera
seu comportamento, portanto adotaremos um valor para T. 2 vezes superior ao seu

valor minimo de forma a nos afastarmos desse limite.

Nesta condi¢do o ganho proporcional do controlador serd dado por:
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11,0836-107
K, =F————"
2,6048-107*

= 425,51

Para este ganho a equac¢ado do controlador ficara:

1
84,0336-107% - s

G, (s)= 425,51-(1+ +6,9483-107 -sj

3.3.3. Projeto por cancelamento de pdlos

Sabemos que a estabilidade de um sistema linear estd diretamente associada a posicao
dos pdlos no plano complexo s. Para que o sistema seja estdvel, seus polos devem estar
no semiplano da esquerda do plano s. Caso um pélo apenas esteja localizado no lado
direito o sistema serd instdvel. Quanto mais préximo do eixo imagindrio estiver um
polo dominante do sistema maior serd a velocidade de resposta e quanto mais proximo
do eixo real maior o amortecimento. Podemos verificar entdo que modificando a
posicdo, cancelando e/ou adicionando pdlos, através do projeto adequado do

controlador, podemos obter resultados satisfatorios para a resposta transitoria.

Uma técnica muito simples para cdlculo dos pardmetros de um controlador € o
cancelamento de pdlos do sistema. Em geral opta-se por cancelar o p6lo dominante do

sistema (aquele que estd mais proximo do eixo imagindrio).

Sabemos que a fun¢do de transferéncia do motor representa um sistema de segunda
ordem superamortecido com um coeficiente de amortecimento maior que um.
Desejamos tornar a resposta transitoria mais rapida sem causar valores muito altos de
sobre-sinal. Para tal vamos considerar o coeficiente de amortecimento £=0,358 que
devera gerar um sobre-sinal de aproximadamente 30% conforme podemos verificar na

equagdo abaixo, que relaciona o valor do sobre-sinal ao coeficiente de amortecimento.
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—n-& —7-0,358
1-&2  J1-0,12816
M_=e =e = 29,98%

A equacdo caracteristica, em malha fechada, é dada por:
Als)=1+G.(s) G,y (s). K o -G, (5)- G, (s)=0

Considerando o medidor com dindmica desprezivel e o modelo aproximado do motor
de forma a obtermos uma equagdo caracteristica tipica para um sistema de segunda

ordem, podemos simplificd-la como segue:
A(S) =1+ GC(S)' GAQ(S) Ky GMApmx(S)' Kyy =0

Substituindo as func¢des de transferéncia dos dispositivos, teremos:

1,2 12 6639,3914

1+G,(s)- 12 -
s+12  s+1,4272-10

-0,013582=0

1298,5375
1+G.(s)- - =0
) (s+1,2)- (s +142,72)

Para projeto de um controlador proporcional iremos considerar G¢(s)= K¢, logo:

57 +143,92-5s+171,264+1298,5375-K, =0

Comparando a equacdo acima com o denominador, s*+2-&-@, -s+®>, da equacdo

canodnica dos sistemas de segunda ordem teremos:

2-& @ =14392
@ =171,264+1298,5375- K,

Impondo & = 0,358 e resolvendo o sistema de equagdes acima teremos:
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®, =201,0056 rad/s
K, =3098

A equacdo do controlador proporcional serd dada por:

G, (s)=3098

Para projeto do controlador proporcional-integral iremos considerar a equacao abaixo,

que propiciard o cancelamento do p6lo dominante do sistema.

K -(s+12)
S

Gc9 (S) =

1

T =
1,2

=0,8333s

Substituindo na equacdo caracteristica teremos:

K -(s+1,2) 1298,5375
I+— . =0
s (s+1,2) (s +142,72)

s*+142,72-5s+1298,5375-K, =0

Comparando a equacdo acima com o denominador, s*+2-&-@, -s+®>, da equacdo

canodnica dos sistemas de segunda ordem teremos:

2-&- ), =142,72
@’ =1298,5375 K,

Impondo & = 0,358 e resolvendo o sistema de equagdes acima teremos:

®, =199,3296 rad/s
K. =30,598
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A equacdo do controlador proporcional-integral serd dada por:

G (s)=30,598- (1 +;)

0,8333-s

Para o caso do controlador PID seré considerada a fun¢do de transferéncia completa do
motor (2.26), de forma a obter apds o cancelamento dos pdélos do motor pelo
controlador, uma equacgdo caracteristica no formato da equacao candnica dos sistemas
de segunda ordem. Nao foi considerada a fun¢do de transferéncia do medidor. Neste

caso, ela ficard como segue:

7
1+Gc(s)- 1,2 12— 5,014? 10 =0
s+1,2 §s°+7,6924-10° - s +1,078-10

722,1456.10°

1+ G (s)- (s+1,2)- (s +7.549610°)- (s +1,4272-10%)

Imporemos a seguinte equacio para o controlador, que ird cancelar o pélo dominante

do motor e o pdlo do sistema de aquisicao:

K. -(s+12)-(s+142,72)
S

Geols)=

Substituindo na equacdo caracteristica teremos:

K. 722,1456-10°
1+—=C. =
s (s+7.5496-10°)

s*+7,5496-10° - s +722,1456 - K, =0

Comparando a equagio acima com o denominador, s> +2-&-w, -s+w:, da equacio

canodnica dos sistemas de segunda ordem teremos:
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2-&- @, =7,5496-10°
@ =7221456-K,

Impondo & = 0,358 e resolvendo o sistema de equagdes acima teremos:

®, =10,544-10° rad/s
K, =153,9561.10’

Substituindo K¢ na equagdo do controlador e rearranjando-a teremos:

; +6,9483.107 - 5
4034 - s

9

GCIO (S) =1069,7339- (1 +

3.4. Comparacao dos controladores obtidos

Os sistemas obtidos com os controladores projetados anteriormente foram submetidos
a duas baterias de simulagdes considerando variacdes no valor de referencia e
variagOes na carga, para analise do desempenho de cada um dos controladores. Para tal

foi utilizado o Simulink®, pacote de simulacdo do MATLAB®.

Diversos algoritmos de integragdo, disponiveis no Simulink®, foram testados, porém o
que apresentou os resultados mais precisos foi o ODE23 o qual foi adotado para todas
as simulagdes. O Simulink® foi configurado ainda com fator de refinamento unitario,
tolerancia relativa de 110, tolerancia absoluta automatica e tempo de simulacdo de

5.107 segundos.

Durante as simulacdes verificamos que o controlador Proporcional-Integral G¢; levou

o sistema a instabilidade e, portanto foi descartado das comparacoes.
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3.4.1. Resultados da primeira bateria de simulacoes

Na primeira bateria de simulagdes foi aplicado no instante t=0 um degrau unitario no
valor de referéncia a cada um dos sistemas. Foram levantados os maximos valores de

sobre-sinal e tempo de acomodacgdo para cada um dos sistemas.

A Figura 3.2 apresenta as respostas obtidas para os controladores sintonizados por
Ziegler-nichols. Observamos que Gc¢; levou o sistema a instabilidade e que Gy
apresentou o maior sobressinal. Os controladores PD apresentaram sobressinal menor

que os controladores PID

2 2
5 — PID - GCA1 — PID-GC2
6\1-5 Pl SRR ........ s 31-5 ]
3 ' : : 3
g A e g 1
= =
=05 205
0 0
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
t(s t(s
, ©) , ©)
— PI-GC3 — P-GC4
’(7)\15 Sl L T T T T 1- 1 315 ...........................................
3 3
RE R
£ E
; 0.5 g 0.5 k-
0 0 ;
0 0.04 006 0.08 0.1 0 002 004 006 0.08 0.1
t(s (s
) ©) , ©)
: — PD-GC5 —— PD-GC§
w15 : : ] w148 :
5 ' : S
8 1 R
£ =
; 0.5 Heooo e e ; 050
0 0
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
t(s) t(s)

Figura 3.2 — Resposta a degrau unitario — Controladores sintonizados pelo método de Ziegler-Nichols

A Figura 3.3 apresenta a resposta a degrau dos controladores sintonizados por sintese

direta e por cancelamento de poélos.
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E interessante observar a semelhanca entre os controladores G¢7 € G¢po. De fato como
o controlador PID G¢; foi projetado para obtermos uma resposta a mais proxima
possivel de um degrau, ele efetivamente cancela os pélos do motor, de forma andloga
ao projeto por cancelamento de poélos. Embora o ganho do controlador G¢jy seja
aproximadamente duas vezes superior ao ganho do controlador G¢7 ndo houve melhora
do desempenho, uma vez que as curvas de resposta sdo muito parecidas. Neste caso
concluimos que o uso do controlador G¢; seria vantajoso em relacdo a G¢jp uma vez
que teriamos menor esforco de controle, traduzindo-se numa maior vida util do

circuito de acionamento.

2 2 :
— PID- GC7 : — P-GC8
15 — 15 |
w | : ' w
© ©
© L T S S
E £
= = : '
05 Lo ................
i i ; ; 0 i i ; ;
0 002 004 006 008 0.1 0 002 004 006 008 0.1
t(s) t(s)
2 : : 2 : :
— PI-GC9 - [— PID-GC10 |
157 : : : : 1 1.5
Q) Q)
e ©
L T SO A R e 4 OO 00U 0 —
E £
< <
05
0 : : : : 0 : : : :
0 002 004 006 008 0.1 0 002 004 006 008 0.1
t(s) t(s)

Figura 3.3 - Resposta a degrau unitario — Controladores sintonizados por sintese direta e cancelamento de

polos
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Observamos que dentre estes controladores o pior desempenho foi obtido para o
controlador G¢;, que apresentou resposta instdvel. Por isto seus resultados serdao

desprezados na andlise de desempenho.

Para andlise dos resultados vamos verificar o sobre-sinal maximo, o tempo de

acomodacdo, o erro em regime permanente e os indices ITAE e ITSE.

Podemos verificar que os controladores sintonizados pelo método de Ziegler-Nichols
apresentaram valores de sobre-sinal superiores aos demais. Isto pode ser verificado
claramente na Figura 3.4 que mostra os valores de sobre-sinais obtidos para cada

controlador.

O controlador PID G¢7 projetado por sintese direta apresentou um valor minimo para o
sobre-sinal, conforme esperado uma vez que seu projeto levou em consideragdo que a
resposta do sistema seria o mais proximo possivel de um degrau unitiario. O
controlador proporcional Ggcg e o proporcional-integral Geg, projetados por
cancelamento de pdlos atingiram as especificacdes de projeto que consideravam um
sobre-sinal méximo de aproximadamente 30%. O controlador PID Gc¢jo contudo,
apesar de ser projetado para um sobre-sinal médximo de 30%, ndo atingiu o valor
esperado. No projeto deste controlador os poélos do motor, mais proximos do
semiplano da direita, sdo cancelados restando apenas o pdlo relativo ao medidor, que
por estar muito distante do eixo imagindrio, acrescenta muito amortecimento ao
sistema. Verificamos que este controlador apresenta sobre-sinal semelhante ao
controlador PID G¢; que ndo leva em conta no seu projeto o polo relativo ao medidor e

considera o modelo simplificado do motor.
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Figura 3.4 - Sobre-sinal maximo dos controladores analégicos
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Figura 3.5- Tempos de acomodacio dos controladores analogicos

Os tempos de acomodacdo sdo apresentados na Figura 3.5. Nela podemos verificar que
com excecdo do controlador proporcional G¢g, que apresentou resposta muito lenta e
do controlador G¢; (que levou o sistema a instabilidade), todos os outros controladores
estabilizam rapidamente em tempos menores que 0,11 s, ou seja, no minimo 18 vezes

mais rapido que no sistema original em malha aberta.
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4,00E-02

3,50E-02

3,00E-02 -

2,50E-02 -

2,00E-02 -

1,50E-02

1,00E-02

5,00E-03

0,00E+00

]

PID PID
GC1  GC2

PID

Pl PID PD

GC7 GC9 GC10 GCs

GC5

PO P

Figura 3.6 - Erro em regime permanente

GCs8

P
GC4

Os valores para o erro em regime permanente sdo apresentados na Figura 3.6.

Conforme esperado os erros em regime estacionario s6 ocorreram nos controladores,

que ndo possuem a ac¢do integral, ou seja, os controladores proporcionais (Ggy € Geg) €

proporcionais-derivativos (Ges € Ggg). Dentre os controladores que apresentaram erro

em regime estaciondrio os que geraram os maiores erros foram Gey € Geg.
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3,00E-03 -

2,00E-03

1,00E-03

0,00E+00

PD PD PID
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P Pl PID
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PID
GC10

P PID
GC4 GC1

Figura 3.7 - Indices ITAE obtidos durante a 1a bateria de simulacdes
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Os valores obtidos para o ITAE, apresentados na Figura 3.7, indicam que os
controladores Gey, Geg, Gea, € Gepg, Ou demoram muito para atingir a estabilidade ou
apresentam erros estaciondrios altos em relagdo aos demais, uma vez que este indice
penaliza mais erros que ocorrem mais tarde (GARCIA, 2001). De fato estes

controladores apresentam também elevados tempos de estabilizagao.

Os controladores proporcionais Gcy € Geg também apresentaram erro em regime
estaciondrio bem superior aos demais controladores. O controlador PID G¢iy ndo
atingiu o valor de referéncia no periodo simulado e o controlador PI G¢g possui um
dos maiores tempos de acomodacao inferior apenas a Ggy € Geyo. Ges adicionalmente
apresentou uma resposta muito mais oscilatéria que as demais, justificando assim

possuir o elevado indice ITAE.

Pelo indice ITAE os melhores controladores seriam o PD Ggg, seguido do PD Ggs, do
PID G¢; e do P Ggg e os piores controladores seriam o proporcional Gey € 0s PID’s

Gcioe Gei.

A Figura 3.8 apresenta os valores obtidos para o indice ITSE obtidos na 1° bateria de

simulacdes. Este indice penaliza mais fortemente erros que ocorrem mais tarde e erros

muito grandes (GARCIA, 2001).
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Figura 3.8 - Indices ITSE obtidos durante a 1a bateria de simulacdes
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Por este critério os melhores controladores seriam Ges € Ggeg, seguidos pelos

controladores G¢g € Geg, enquanto que o controlador PI G¢; seria o pior.

3.4.2. Resultados da segunda bateria de simulacoes

Na segunda bateria de simulacdes foi aplicado um degrau unitdrio no valor de
referéncia em t=0 e passado o tempo de acomodacgdo aplicamos um degrau de 0,2 na

carga de forma a verificar o efeito da variagdo de carga na resposta do sistema.

A Figura 3.9 apresenta a forma de onda obtida no sistema em malha fechada, quando
submetido a variacdo de carga utilizando os controladores projetados pelo método de
Ziegler-Nichols, exceto o controlador G¢; que apresenta resposta instavel. Para o
sistema em malha aberta, efetuamos o ensaio a degrau unitirio, sem carga, até 3s,

suficiente para acomodacdo do sinal, e em seguida aplicamos o degrau de 0,2 na carga.
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Figura 3.9 — Resposta a degrau unitario e variaciao de 0,2 na carga — Controladores sintonizados pelo

método de Ziegler-Nichols
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Verificamos que todas as respostas convergem para o valor de referencia ajustado

porém o controlador G¢4 apresentou uma resposta mais lenta e mais oscilatdria.

A Figura 3.10 apresenta as formas de onda obtidas pelos controladores projetados por
sintese direta e por cancelamento de polos nas mesmas condi¢des de variagdao de carga

dos outros controladores citados acima.

As respostas de todos os controladores convergiram para o valor de referencia porem

cabe ressaltar que a variacdo na carga causou um disturbio maior nos controladores

PID.
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Figura 3.10 — Resposta a degrau unitario e variacio de 0,2 na carga — Controladores sintonizados por

sintese direta e cancelamento de pélos

Os indices ITAE e ITSE foram levantados para a resposta de cada um dos

controladores.
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3,00E-03
2,50E-08 - ____ —
2,00E-03 -
1,50E-083 -
1,00E-083 -

5,00E-04 —
oooesco L mm  mm [T]
PD PD PID PID PID P Pl P PID

GC6 GC5 GC7 GC1 GC2 GC4 GC9 GCs8 GC10

Figura 3.11 - Indices ITAE obtidos com variaciio de carga

Os valores obtidos para o ITAE sao apresentados na Figura 3.11. Podemos constatar
que os piores controladores sdo os controladores projetados pelo método do
cancelamento de pdlos (Gcjg, Geg € Geg) € os melhores sdo os controladores PD’s Ggg
e Ggs. Os valores obtidos para o ITSE sdo apresentados na Figura 3.12. Neste caso os

piores controladores sdo G¢g € Geg € 0s melhores sdo os controladores G¢; € Ges.

2,00E-03
1,80E-03 -
1,60E-03 -
1,40E-03 -
1,20E-083 -
1,00E-083 -
8,00E-04 -
6,00E-04 —
4,00E-04 —
2,00E-04

0,00E+00 = == / | | | |

PID PD PD PID PID P PID Pl P
GC7 GC5 GC6 GC1 GC2 GC4 GC10 GC9 GCs8

Figura 3.12 - Indices ITSE obtidos com variacdo de carga

3.5. Conclusoes

Os critérios acima permitiram que tirdssemos diversas conclusdes, porém, a escolha do

melhor controlador depende de cada projeto e dos limites fisicos de cada dispositivo.
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De qualquer forma, os melhores resultados foram obtidos pelos controladores G¢s €
Gc7 seguidos pelos controladores G¢g € depois pelos controladores Geg € Geyg, que sao

0s que mais vezes aparecem entre os trés com melhor desempenho.

Sabemos que a rotagdo nominal do motor é de aproximadamente 555 rad/s em vazio
resultando em 7,57 V no medidor. Isto significa que se desejarmos acelerar o motor até
uma velocidade de 500 rad/s, o sobre-sinal serd um fator determinante na escolha do
controlador, uma vez que nao poderd ser maior do que aproximadamente 10%. Neste

caso os controladores G¢; € Gy seriam os mais adequados.

Noutro exemplo, caso ndo formos trabalhar no limite da rotacdo do motor, e as
variagdes na carga ndo forem expressivas e ainda a precisio nao for um fator limitante,
entdo os controladores PID Gy, Gea, Ger € Gejg, que apresentaram pequenos erros em

regime permanente, poderiam ser os escolhidos.

Além do controlador PI G; que apresentou resposta instdvel, o controlador
proporcional G¢y seguido pelos controladores PID G¢; € Ges, todos sintonizados por

Ziegler-Nichols, estdo sempre entre os que obtiveram os piores indices.

Figura 3.13 — Sinais de controle produzidos pelos controladores sintonizados por Ziegler-Nichols

% o X 10 % 1000
I ! Get ° } Ge2
g ) I g ) " l |
2 . -1000 !
?; 0 0.05 0.1 ?; 0 0.05 0.1
t(s) t(s)
% o 10° % 1000 {
: —d
g g 0 BUQIWWM 1
|
3 |
& T -1000 L
,}7_‘; & 0 0.05 0.1
t(s)
S 1000 ‘ S 1000 ‘
3 I=rk —)
5 o] mem«mmwm»ww g 0 Lw&\,“ ‘ :
8 | 8 l
- 1 [ 1
0 000o 0.05 01D 0000 0.05 0.1
t(s) t(s)
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Por outro lado, antes de desenvolver o controle pratico € importante verificar o sinal de
controle produzido em todos os casos. Monitorando o sinal de controle ao longo do
tempo, nas mesmas condicdes em que foram efetuados os ensaios da 1* bateria de

simulac¢des foram obtidas as formas de onda da Figura 3.13 e Figura 3.14.

x 10
2 : 100 ‘
s o] s [ o]
Zg 1 - prchr - 8 80 p----- oo b
5 4 k| 2 |
8 o R R - 8 O F ~ s — s .
3 | M| :
8 -1F AR SRR O - T-T0 | SR ———— T
C | C |
h ! (7} !
-2 ‘ -100 ‘
0 0.05 0.1 0 0.05 0.1
t(s) t(s)
100 ; 2000

S J e — | 1000

Sinal de Controle(V)
o
?
|
|
|
|
- -
\
Sinal de Controle(V)
o
o
© o

0.05 0.1

Figura 3.14 — Sinais de controle produzidos pelos controladores sintonizados por sintese direta e

cancelamento de pélos

Analisando estas formas de onda dos sinais de controle produzidos podemos concluir
que todos os controladores produzem sinais de controle elevados que provavelmente
deverdo exceder os valores limites possiveis para os atuadores no sistema de controle.
A conseqiiéncia disto é que o desempenho do sistema para cada um dos controladores
projetados, e principalmente os tempos de resposta obtidos, poderdo ser
comprometidos devido a saturacdo do sinal de controle. Observamos também que
alguns controladores produziram sinais de controle instaveis, variando ao longo de

uma ampla faixa.
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Considerando a limitacdo no valor dos atuadores e analisando as formas de ondas
obtidas para o sinal de controle podemos observar que os controladores que
apresentam sinais de controle mais apropriados sdo os controladores G¢eg € Gey, pois
produzem sinais de controle mais estaveis e com valores mais baixos, portanto menos

sujeitos a saturacgao.
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4. CONTROLADORES PID DIGITAIS

Como a maioria dos controladores atuais € baseada em microprocessadores e/ou
microcontroladores, 0os quais niao realizam integragdes, mas apenas somatdrias e
produtos, sdo necessarias modificagdes no algoritmo do controlador PID anal6gico, de

forma a adequé-lo as novas tecnologias.

O algoritmo do controlador PID anal6gico é dado pela equacao diferencial abaixo:

m(1)=K. .(e(mTi

i

[[et)t+T, d‘;it)j +m, (4.1)

(o)

Para resolvé-la utilizando um computador precisamos transforma-la numa equacdo
algébrica envolvendo apenas somas e produtos, utilizando aproximacdes dos termos

derivativo e integral.

Diversas aproximagdes podem ser utilizadas gerando algoritmos diferentes, tais como
a Regra retangular para frente (Método de Euler), a Regra retangular para trds e a

Regra trapezoidal (ou método de Tustin).

O Método de Euler nao serd abordado, uma vez que a sua utilizagdo em controladores
PID levarda a um algoritmo onde, para cédlculo do valor da saida do controlador no
instante k (instante atual), seria necessario o valor do erro no instante k+1 e, portanto

este método leva a um algoritmo nao-causal (GARCIA, 2001).
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4.1. Aproximacao do tipo diferenca ou integracao retangular para
tras

Nesta aproximacao, também chamada de “backward difference”, o termo integral é

substituido por uma somatdria e o termo derivativo por uma diferenca de 1* ordem

(GARCIA, 2002) conforme abaixo:

k

J‘t e(t)dt = Ze(i)- At (4.2)
de(t) _ e(k)—e(k —1) 4.3)
dt At '

Substituindo na equagdo (4.1) teremos:
(k) =K. - (e(k)+% () ALHT, %ﬁk‘”j
m(k)=K. (e(k)+ B+l ) -]+ J k) el 1)]) (4.4)

Onde:

e ¢e(k) é o valor do desvio no instante de amostragem k
e m(k) é o valor da saida do controlador no instante de amostragem k

e At é ointervalo de amostragem

Aplicando a transformada Z a equacdo acima teremos:

M(z)=K, -(E(z)+%(1+ 24z ez D), E(z)+1—‘l(1— 7). E(Z)j

i

M(z)=K, -(1+%(1+z‘l +z7 +~-~+z‘(k‘”)+1—‘l(l—z_l)j-E(Z)
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Mas

(1+z_1+z_2+---+z_(k_l))=( z jz !

Entao:

M(z)ch-(l+g z +&(Z_l)j-E(z) (4.5)

A equacgdo (4.5) representa um algoritmo PID digital chamado de posicional, uma vez

que a saida do controlador representa a posicao final do elemento de controle.

Outro algoritmo muito usado é o incremental ou de velocidade, onde a saida do

controlador representa o incremento a ser enviado para o elemento de controle.

Utilizando a expressio (4.4) podemos calcular o valor para m(k —1):

~

m(k -1)=K_ .(e(k_l)'i'%‘_le(i)-At'i'Td e(k—l);te(k—z)j

1

Fazendo Am(k)=m(k)-m(k —1) obteremos:

Am(K)=K. -(e(k)—e(k 1)+ At Do ef) - 2-el-1) el z))j

1

Aplicando a transformada Z na equagdo acima obteremos:

AM(2) =K. -(E(z)—z‘l Ble)s A Be) o (Ble) 227 B+ .E(Z))j “4.6)

i
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A equacdo (4.6) representa o algoritmo PID incremental ou de velocidade.

4.2. Aproximacao bilinear ou método de Tustin ou Integracao
trapezoidal

Neste método o termo integral € aproximado conforme a equagdo (4.7) abaixo e o

termo derivativo conforme a expressao (4.3):

S
||2

Zk:[e +el—l)} At @7)

1

Substituindo a identidade acima e a equacgdo (4.3) na equacdo (4.1) teremos:

1

(k)= K. .(e(k)+_z{W} s B el) el _1))j

[e ()4 2-elk—1) 4 +2. e(l)+e(0)]+1—dt(e(k)—e(k—1))}

M(z)=K, -(1+iz—“+£z—_l)l~:(z) 4.8)

A equacdo (4.8) representa o algoritmo PID digital, utilizando a aproximacao bilinear,

em seu formato posicional. O formato de velocidade pode ser obtido através de:

Am(k)=m(k)-m(k —1)
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1 e(k)+e(k—1)

Am(k)=K. ~(e(k)—e(k—1)+?f-At+T—d(

At

i

e(k)—2-e(k—1)+e(k—2))j

Aplicando a transformada Z na equagdo acima teremos:

K 1zt AU ) a0 42|
AM(Z)=K, (1 z +2-T (1 z )+At(1 227 4z )j E(z) 4.9)

4.3. O tempo de amostragem

Na escolha do tempo de amostragem os efeitos sobre as acdes derivativa e integral
devem ser considerados. Valores muito pequenos para At elevam a acdo da
componente derivativa podendo levar o controlador a saturacdo da saida e tornando a

componente integral insensivel.

Tipicamente o valor do tempo de amostragem deve ser menor do que 10% do valor da

maior constante de tempo do sistema.

Antes de realizar a digitalizacdo do sistema iremos determinar qual serd o tempo de

amostragem. Para tal, de posse das constantes de tempo dos dispositivos do sistema ja
calculadas anteriormente constatamos que a maior delas é T=8,3333.107, pertencente 2

fun¢do de transferéncia do sistema de aquisi¢cdo de dados, logo podemos determinar

para o tempo de amostragem.
At<01-83333-10" = Ar<83333.107

Adotaremos At =1-107 [s] (4.10)
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Para o tempo de amostragem determinado acima, a freqiiéncia de amostragem sera

dada por:
a)szz'—”—)a)sz2'—2:2-75-103 {ﬂ} (4.11)
At 1-10 s

4.4. Funcao de transferéncia discreta em malha aberta

Ws M(z) Vi
@ Ge(2) (Z)‘ H(s) SOZ Gaol(S) 1 Gac(s) (=) Gu(s)

Figura 4.1 - Diagrama de Blocos Discreto em Malha Aberta

Utilizando o digrama de blocos da Figura 2.22, desprezando a componente de carga e
ainda introduzindo um segurador de ordem zero H(s) obtém-se o diagrama de blocos

discreto em malha aberta ilustrado na Figura 4.1. Inspecionando-o podemos definir:
HG(Z) = Z‘H(S)' GAQ (S) GAC (S) Gy (S) Gym (S)( (4.12)

A equacdo acima representa funcido de transferéncia discreta em malha aberta para o
sistema. O segurador de ordem zero € o elemento responsdvel por manter a saida do
controlador num valor constante, até que um novo valor seja calculado e enviado para
saida, o que ocorre em cada um dos periodos de amostragem. A funcdo de

transferéncia do segurador € dada por:
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Substituindo a fungdo de transferéncia do segurador de ordem zero e lembrando que a
fungdo de transferéncia do acionamento € representada apenas por um ganho (K c=12)

podemos €SCrever:

GAQ(S)'KAC Gy (S)'GMM (S) (

HG(z)=Z 1

) ol e 6 G

S

Finalmente substituindo as fun¢des de transferéncia do sistema de aquisi¢ao de dados,

acionamento, do motor e do medidor na equagdo acima teremos:

12 5,0149 107 5871410
(s+12) (s+7549.6)- (s+142,72) (s+4,3229-10°)
S

12-

i 4,24-10"
s (s+1,2)- (s +7549,6)- (s +142,72)- (s + 4,3229-10°)

Expandindo o termo entre colchetes em fracdes parciais teremos:

b c d ¢
HG(z)=(1-2")- 7| %+ + +
(6)=0-2") L (s+1,2) (s +7549,6) * (s+142,72) (s+4,3229-106)}

Onde:

L1 | 4,24-10" - s |
- 1}31 s (s +1,2)- (s +7549,6)- (s +142,72)- (s +4,3229-10°)

=7,5858
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4,24-10" - (s +1,2) |

P=lim= L 5 +1.2)- (5 +7549.6)- (s +142.72)- (s + 43229-107) 0

7 117%}6 ) L (s+12)-(s+ 471"524:‘9',16())~13(; (j ;1;?74129),?(1 +4,3229-10° )% =—23277-10°
4= lim = L (s+12)-(s+ 471’52;9.,2))-1 3(s (j 1J:11247227)2()s +43229-10° )% = 0005304

= lim = L (s+1.2)- (stzja':g:): ((iijjzziz) .1?;) 4,3229-10° )% =12163-107

Entao:

HG(z)=(1-2") -z

75858 7.6513 2,3277-10°  0,065564  1,2163-10™
- - + +
s (s+12) (s+7549.6) (s+142,72) (s+4.3229-10°)

Resolvendo a transformada Z teremos:

7,5858-(1-z7") 7,6513-(1-z7") 23277-107 -(1-z7") 0,065564-(1—z""
HG(z)= (1_5—1)Z )_ (1_6—1,2-(& .Zz—l))_ (1_6—7549,64At(_z—f) )+ (1_6-142,724A(t .Zz—l))+

121631077 (1-27)

—4,3229-10°-A -1
(1—e A, )

Substituindo o valor do tempo de amostragem e resolvendo as exponenciais a equagao

acima fica:

17,5858 (z—1) 7,6513-(z—1) 2,3277-107 -(z—1) | 0,065564-(z—1)

T (=) (2-09988)  (:=52632-10°)  (z-0867)
N 1,2163-107" - (z 1)

z-(1-0)

HG(Z)
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_7,5858-2-12163-10""  7,6513-(z—1) 2,3277-107 -(z—1) | 0,065564 - (z —1)

HG n
(2) z (z-09988)  (z-52632-107*) (z-0,867)

_7,5858-2-12163-10""  7,6513-(z—1) 2,3277-107 -(z—1) . 0.065564- (z—-1)

HG(Z) —4
z z—0,9988 7—15,2632-10 z-0,867

Finalmente, a funcao de transferéncia desejada é dada pela expressdo abaixo:

4072107 z* +4,088-107 - 2° +7,408-107 - 22 +1,973-10° - £ +5,544-107"

HG\z
(2) 74 —1,8663-z° +0,8669 - z> —4,5577-107* - 7

(4.13)

Um resultado aproximado pode ser obtido utilizando o comando “c2d” do MATLAB®.
A lista abaixo mostra os comandos utilizados para digitalizar a funcao de transferéncia

em malha aberta do motor, sistema de aquisi¢do e acionamento:

clear

clc

format short g

format compact

%Funcao de transferencia em tempo continuo do motor
Num1=5.0149¢7;
Denl=conv([1 7549.6],[1 142.72]);
Gm=tf(Numl,Denl);

%Funcao de transferencia do tacogerador
Num2=5.8714¢4;
Den2=[1 4.3229¢6];
Gmm=tf(Num2,Den2);

9%Funcao de transferencia do acionamento
Kac=12;

%Funcao de transferencia do sistema de aquisicdo de dados
Num3=1.2;
Den3=[1 1.2];
Gag=tf(Num3,Den3);

9%Funcao de transferencia em malha aberta

Gma=Kac*Gaq*Gm*Gmm;

%Funcao de transferencia discreta em malha aberta

dT=le-3;

Gmaz=c2d(Gma,dT,'zoh")

Abaixo segue o resultado obtido com o MATLAB®.
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Transfer function :
0.00047912z73 +0.0007105 z*2 +1.975e - 005 z + 5.544e - 017

z" -1.866 23 + 0.8669 z"2 - 0.0004558 z + 7.755¢ - 022

Sampling time : 0.001

Realizando uma simulagdo, obtivemos o grafico da Figura 4.2, o qual ilustra as
respostas ao degrau unitdrio em malha aberta, para o sistema digitalizado e para o

sistema em tempo continuo.

Observamos que as respostas sdo semelhantes, apresentando as mesmas caracteristicas
estdticas (ganho e constante de tempo), exceto pelo formato “em escada” da resposta

do sistema digitalizado.

Resposta ao degrau em malha aberta - Vm
8 T T \ \ T T

—_— Sisien;la em tempo continuo
—— Sistema discretizado

Vm(volts/s)
.

Figura 4.2 - Resposta ao degrau unitario em malha aberta
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4.5. Funcao de transferéncia discreta em malha fechada

Inspecionando o diagrama de blocos da Figura 4.3 podemos escrever a equacdo que
relaciona a variagdo total da velocidade em func¢do do valor de referéncia:

Wm(Z) Ky 'GC(Z)'ZlH(S)'GAQ(S)'GAC(S)'GM (S)J Ky 'GC(Z)'HGAQGACGM (Z)

Wo(z) 14G() Z[H(5) Gy (5) Gue(5)- Gy (5)- Gy (5)] 14G(2)- HG(z)

(4.14)

Onde H(s) € a funcdo de transferéncia do segurador de ordem zero.

PULSO
UNITARIO

Z|Te(s)* GL(s)|

Wr(s)!
ey,

L

Figura 4.3 - Malha de controle digital por realimentacao

A equacdo caracteristica do sistema em tempo discreto € dada por:

A(z)=1+G(z)-HG(z)=0 (4.15)

4.6. Funcao de transferéncia discreta da carga

A discretizacdo da funcdo de transferéncia da carga engloba o sinal de entrada (rampa,
degrau, etc.) com a fungdo de transferéncia continua da carga (equagdo 2.27). Neste

caso o sinal de entrada passa a ser um pulso unitario.

Supondo entdo uma variagao em degrau unitario como sinal de entrada, teriamos:
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—(1,523-10° s +1,172-10°) 1

2 +7.6924-10° -s+1,078-10° s

G&(z):z[GL(s»Tc(s)]:{

—(1,523-10° s +1,172-10°)
s-(s+7549,6)- (s +142,79)

G ()= z{

G, T, (z)=z é+ B + ¢
s s+7549,6 s+14279

—(1,523-10° -5 +1,172-10°)

A=T; s =—1087,2
1}31 5-(5+7549.6)- (s +142,79)

) —1,523-10° - s +1172-10°
B= lim ( )

(s +7549,6) = —0,39693
75406 8- (3 +7549,6)- (s +142,79)

p— . 5- . 9
c 1 (1523-10° s +1,172-10°)

+142,79)=1087.,6
UL " (s +7549.,6)- (s +142,79) s )

G T.(z)=z 10872 039693 10876 |_ 10872 039693 1087,6
Lic S (S + 7549,6) (S + 142,79) e R X P FEX TV
G.T.()=_10872 039603 10876  _ 10872-z 039693-z 10876z
e 1-z" 1-047003-z" 1-0,98583-2" z-1  z-047003 z-0,98583

-0,3969-7° —14,62-2> + 6,852 -z
GLTC(Z): 3 2
z> —2,456-z- +1919-z-0,4634

4.7. Analise de estabilidade

Analisando a equacdo caracteristica poderemos determinar a estabilidade do sistema

em malha fechada em funcdo do ganho do controlador.

Substituindo (4.13) em (4.15) e teremos:
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4,072-107 - z* +4,088-10™ - 2° +7,408-10™" - 2 +1,973-107 - £ +5,544-107"7 _

Alz)=1+G
(2) ) zt—1,8663-7° +0,8669 - z* —4,5577-107 - 7

Para determinarmos o ganho critico do sistema iremos utilizar o critério modificado de
Routh. Para tal é necessdrio reescrever a equacao caracteristica do servossistema no

seguinte formato:
Alz)=a, z*+a,- 2’ +a, 2" +a,-z+a, =0 (4.16)

Assumindo que a fun¢do de transferéncia do controlador seja dada apenas por um

ganho e simplificando-a, teremos os coeficientes da equacio (4.16):

K, -(4,072:107 - 2* +4,088-10™ -2’ +7,408-10 - 2 +1973-107 - 2 +5,544-10°")
2t —1,8663-7° +0,8669- 2> —4,5577-10™ -

Alz)=1+ =0

Alz)=z*-18663-7° +0,8669- 7> —4,5577 10 - 7+ ...
A K (407210721 44088107 2* +7,408:10 - 2* +1973-107 - 245544107 )=0

Alz)=z*+4,072-107 K, -z +4,088-10™ K, 27 —1,8663-7° +0,8669 - z* +7,408-10* K, 20

...+1973-107° 'Kc - 7—4,5577-10" - z+5,544-107" 'Kc =0

Al)=[4072:107 - K +1)- 2* + [4,088-10" - K ~1.8663)- 2> +(7.408-10™ - K  +08669) 2* ..
ot 197310 K, 4557710 ) 455441077 K, =0

a, =4,072-107 K +1

a, =4,088-107*- K —18663

a, =7,408-107" K +0.8669
a,=1,973-107- K —45577 107

a,=5544-10"" - K
C

0
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O método modificado de Routh requer a transformacao do plano complexo z em outro

plano complexo chamado w através de uma transformacdo bilinear definida por:

(w+1)

(w-1)

(4.17)

7 =

Apo6s a realizagdo da transformacdo € possivel utilizar os critérios de Routh da mesma

forma que no tempo continuo. Fazendo a substitui¢do em (4.16) teremos:

+1Y' +1Y +1Y +1
Alw)=a, - rrs +a, - e +a,- re +a,- e +a,=0
w—1 w—1 w—1 w—1

Alw) = a,-w+1) +a,-w+1) - (w=1)+a,-(w+1)*-(w=1 +a,-(w+1)-(w=1) +a, -(w-1)*

(w-1)°

Rearranjando a equacao acima teremos:
Ay W +A W HA WA wHA, =0

=(a, +a, +a, +a, +a,)=1,2101-10" - K. +1,4423-10™*
=@-a,+2-a,-2-a,-4-a,)=9,4102-10" - K. +0,26831
=(6-a,—-2-a,+6-a,)=-12373-107 - K +4,2662

,=@-a,-2-a,+2-a,-4-a,)=-6,1526-10"" - K. +7,7317

A
A
Onde: J 4
A
A, =(a,—a, +a,—a, +a,)=35299-10"" - K. +3,7337

De posse dos dados acima podemos entao preparar o arranjo tabular de Routh.

O critério de Routh afirma que a condi¢do necessdria para que todas as raizes da
equagdo caracteristica fiquem no semiplano da esquerda do plano s, ou seja, para que o
sistema seja estavel, € que todos os coeficientes da equagdo caracteristica sejam
positivos e todos os termos da primeira coluna do arranjo tabular sejam positivos. O

raciocinio € equivalente para o método modificado de Routh aplicado a sistemas
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discretos, onde se todos os coeficientes da equacdo caracteristica forem positivos e
todos os termos da primeira coluna forem positivos entdo todos os poélos estardo

localizados dentro de um circulo unitario.

Tabela 4.1 - Arranjo tabular de Routh

w A, A, A,
w’ A A, ;=0
A-A A A A A —-A, A
W2 Blz 1 2 0 3 B2: 1 4 0 5:A4 B3:0
Al Al
B,-A,—A B, B -A—A-A
w Clzl 3 1 P2 _ 71 473 1 ‘74 C2=0 C3=0
Bl Bl
C,-B,-B,-C
w’ D, = 2C L 2 =B, D, =0 D, =0
1

Resumindo as condi¢des acima teremos:

A, >0=12101-10" - K, +1,4423-10™* >0 = K. >-0,11919
A >0=94102-10"- K. +0,26831>0= K. >-2,.8513-10*
Al ‘Az _Ao 'A3

B >0= >0=> A A, — Ay - A, >0=-1,3712:10* < K. < 198,66

1

B A —A A,

C, >0= >0=B,-A,—A A, >0= K. >-38282.10", K. >-21114-10*

1

D, >0=35299-10"* - K. +3,7337>0= K. >—1.0577-10"

Considerando apenas os valores positivos o sistema serd estdvel para os valores do

ganho compreendidos no intervalo 0<K.<198,66.

O ganho critico do controlador que levard o sistema, no limiar da estabilidade, a

oscilar continuamente serd K.,=198,66.

Substituindo este valor na equacdo caracteristica do sistema e fazendo as

simplificagOes necessarias obteremos:
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A(z)=1+198.66- 4,072-107 - z* +4,088-10" - z* +7,408-10™" - z* +1,973-107 - 7+ 5,544 107" 0
’ 7' —1,8663- 77 +0,8669 z° —4,5577-10 - 7

A(z)=1,008-z* ~1,785- 2> +1,014- 2% +0,003464 - z +1,101-10™ =0

Al=-T7,6777
. . N A2 =-2,3341
Cujas raizes sdo:
A3=-0,027

Ad=-28092-10"

Dentre as solucdes obtidas nao € possivel definir qual é o periodo critico. Para isto

utilizaremos o diagrama do lugar das raizes do sistema.

Lugar das raizes de HGz

0:1 94 N
0.2 Pole:0.882+ 0474
03 ~Damping: -0.0014
& Overshoot (%); -
04 Fraquency (rad/sec) 126
0B e T
RERELE A
- ':..0._3...: 53

[ s Y- TR

. System:HGz1
S Gaing 198 b
... Pole:0.882-0.472i
_ Damping: -0.000996 3
. Overshoot (%): 100
" Frequency (rad/sec): 491 -

Eixo Imaginario

623

1.57e3
0 0.2 04 0.6 08 1

Eixo Real

Figura 4.4 - Diagrama do lugar das raizes para o sistema discreto
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A Figura 4.4 ilustra o diagrama do lugar das raizes obtido com o auxilio do
MATLAB®. Nele podemos confirmar os valores calculados acima. Podemos verificar
que para o ganho critico calculado, as raizes da equagdo caracteristica estdo sobre o

circulo de raio unitario, o que define o limite de estabilidade do sistema.

Analisando o lugar das raizes verificamos que a frequéncia critica € igual a

w, =491rad/s.

Logo o periodo critico serd dado por:

u

P =27 — p=0012797 [s]
w

4.8. Metodos de sintonia e projeto de controladores PID digitais
Virias técnicas estdo disponiveis para sintonia e projeto de controladores PID digitais.

Podemos realizar o projeto de controladores PID digitais utilizando os mesmos
métodos propostos por Ziegler-Nichols ja utilizados anteriormente para controladores

analdgicos, ou seja, utilizando relagdes de ajuste baseadas em modelos do processo.

Outra abordagem € a emulagdo ou substituicdo direta dos parametros de controladores
projetados no dominio do tempo, nos algoritmos dos controladores digitais. Se o valor
do tempo de amostragem for suficientemente pequeno em relagdo ao tempo de
resposta do sistema, o controlador digital apresentard uma resposta semelhante ao

controlador que o originou (GARCIA, 2001).

A desvantagem da substituicdo direta ou emulacdo é o fato do atraso na resposta
gerado pelo segurador de ordem zero, ndo ser levado em consideragdo no projeto dos
controladores analdgicos, levando entdao a uma degradacao da resposta do controlador
digital derivado. Para minimizar a degradacdo um atraso equivalente a metade do

tempo de amostragem € inserido na malha de controle.
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4.8.1. Método das oscilacoes continuas de Ziegler-Nichols

De forma andloga a realizada para o controlador analégico, os parametros do
controlador digital podem ser obtidos através das relacdes de sintonia desenvolvidas

por Ziegler-Nichols apresentadas na Tabela 3.1.

A tabela abaixo apresenta os valores obtidos em func¢ao do ganho e periodo criticos do
sistema discreto calculados anteriormente utilizando o método das oscilagdes

continuas.

Tabela 4.2 — Valores dos parametros de sintonia para os controladores digitais

Controlador K¢ T; Tqa
P 99,33 - -
PI 89,397 0,01066 -
PD 119,196 - 0,0016
PID 119,196 0, 0064 0,0016

Abaixo apresentamos os controladores sintonizados pelo método de Ziegler-Nichols,
utilizando o algoritmo posicional desenvolvido através da integracdo retangular para

trds e da integragdo trapezoidal.

(integragdo retangular)

_3 X ) _
Gep :119,196‘(1+ 1107 - +0’0016 (Z 1))

0,0064-(z—1) 1107 -z

(integracdo trapezoidal)

-3 ) _
Gepa :119,196.(1+1 107 -(z+1) , 0,0016-(z 1)j

0,0128-(z—=1) 1107 -z

-3
Gops :89,37-(1+ 11107 -2 j (integragdo retangular)

0,01066-(z —1)
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(integracgdo trapezoidal)

Gp, =89,37-| 1+
b ( 0,02132-(z 1)

1-107 -(z+1)j

Geps = 119,196-(1+—0’0016'(Z _1)j

1-107 - 2
G ps = 99,33

4.8.2. Projeto por emulacao

O projeto de controladores digitais por emulacdo considera a discretizacao, através dos
métodos apresentados anteriormente (integracdo retangular ou trapezoidal), dos
controladores projetados no tempo continuo, levando em consideragdo o atraso
causado pelo segurador de ordem zero, que efetivamente introduz um atraso na malha

de controle.

O comportamento dindmico do segurador de ordem zero pode ser aproximado por um
tempo morto igual a metade do tempo de amostragem (GARCIA, 2001), logo a funcédo
de transferéncia do processo considerada para os procedimentos de projeto e posterior

sintonia dos controladores, serd dada por:

Utilizando a aproximagdo e ** =1-8, -s para o termo morto teremos:

At ~2507,5-5+5,0149-10’
Gyu(5)=G ()| 155 |= 1107 .
w(5)=Gy(s) ( Sj (s* +7,6924-10° - s +1,078-10°)

Substituiremos a relacdo acima no lugar da funcdo de transferéncia da MCC na

equagdo (2.33), funcdo de transferéncia em malha fechada do sistema, obtendo entao:
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_ 2 (4.18)

A equacgdo (4.18) representa a funcdo de transferéncia em malha fechada da MCC

levando em conta os efeitos do segurador de ordem zero.

Determinaremos a seguir os valores do periodo e ganho critico para calcularmos os
novos parametros de sintonia através do método das oscilagdes continuas de Ziegler-

Nichols e entdo substitui-los diretamente nos algoritmos PID digitais.

Substituindo as funcdes de transferéncia de cada dispositivo além do tempo de

amostragem teremos:

L2 o 50149-107-(1-5107 -5)

_ (s+12) (s> +7692.4-5+1,078-10°)

6 e () M2 50149-10" -(1-5-10" -s)  5.8714-10°
T (s+12) 7 (52+7.6924-10° - 5 +1,078-10°) s+4,3229-10°

0,013582-G(s)-

()

4
WR

9,8082-10° —4,9041-10° - s
Gels)- 3 2 6 6
W, (s) (s +7693,6-5> +1,0872-10° - 5 +1,2936-10°)
(4,24-10"% = 2,12-10" - 5)
s*+4331-10° - 57 +3,326-10" - 5° +4,698-10" - 5 +5,589-10"

(4.19)

1+G.(s)-

O denominador da equacdo (4.19) representa a equagdo caracteristica da funcio de

transferéncia em malha fechada.

—212-10" - s+4,24-10"
s*+4331-10° 5% +3,326-10" - 5% + 4,698 -10" - s + 5,589 -10"

A(s)=1+G(s)- =0 (4.20)

Considerando que o controlador possua apenas a agao proporcional podemos escrever:
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Als)=s* +4,331-10° - 5* +3326-10" - 5> + (4,698 107 = 2,12-10" - K. )- s +...

(4.21)
..+5,589:10” +4,24-10" - K. =0

Podemos verificar que a equacdo caracteristica possui o0 seguinte formato:

Als)=a,-s* +a,-s* +a,-s>+a,-s+a, =0

Comparando a equagdo (4.21) com a equacao acima teremos 0s seguintes valores para

os coeficientes:

a, =1
a, =4,331-10°
a, =3326-10"

a, =4,698-10" -2,12-10" - K.
a, =5,589-10" +4,24-10" - K .

Preparando o arranjo tabular de Routh, com auxilio da Ja temos os valores de ap e a;,
que sdo positivos, restando calcular by, ¢, e d;, que deverdo ser positivos também.

Calculando b, e b, teremos:

Tabela 2.4, poderemos entao calcular o novo ganho critico limite para estabilidade do
sistema em malha fechada, que manterd o sistema em oscilagcdes continuas, necessario

para determinar os valores dos parametros de sintonia dos controladores.

_a,-ay-a,-a, 43306-10°-3326-10" —1-(4,7-10% =2,12-10° - K .)

b
: a, 4,3306-10°

b= 1,4403-10"7 +2,12-10" - K

) - € =3,3259-10" +4894.9 - K. = b, >-6.7945-10°
4,3306-10
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¢ = % _
1
(3.3259-10" +4895- K. )- (4,710 =2,12-10" - K. ) 4330610 - (5,5921-10'* + 4,24-10" - K .)

3,3259-10" +4895- K.

¢ =

-1,0377-10" - K* —8,887-10* - K +1,5623-10% 0 € >-85642:10°
>U=
3,3259-10" +4895- K . C, >175,79

_G b, -b, -c,

d, =b,=a, >0=>a, >—0,13182

¢

Considerando apenas a faixa positiva dos valores teremos entdo que o ganho critico do

sistema serda Kcy=175,79.

Substituindo o valor do ganho critico na equacdo caracteristica (4.21) e a identidade

s=].0 podemos entdo calcular o periodo critico:

Als)=s* +4331-10° - 5> +3326-10" - s> + (4,698-10"> = 2,12-10'* 175,79)- s + ..
..+5,589-10"% +4,24-10" -175,79 =0

A(s)=s*+4,331-10° - 5° +3,326-10" - 52 +9,7125-10"" - 5+ 7,4591-10" =0

Al -o)=(j-w)' +4331-10°-(j- @) +3,326-10" - (j- @)’ +9,7125-10" - (j - @)+ 7,4591-10" =0
o' —4331-10° - j- @’ —3326-10" - ®* +9,7125-10" - j- @ +7,4591-10" =0

o' —3326-10" - @ +7,4591-10" +(9,7125-10" - - 4331-10° - @*)- j =0

Para que a identidade acima seja verdadeira tanto a parte real quanto a parte imagindria

devem ser nulas, entao:



109

Im:9,7125-10" - @-4331-10° @’ =0=> @, =0; ®,, =+473,56
Re: @' -3326-10" - @’ +7,4591-10"° =0 = @, ; = +1,8273-10°; @, , =+473,56

Como obtivemos dois valores positivos distintos utilizamos o diagrama do lugar das

raizes para determinar o periodo critico:

Lugar das raizes

T T T T
600 =
System: Gma
400 - Gain: 175 a
Pole:-0.133 +473i
Damping: 0.000282
Overshoot (%): 99.9
Frequency (radfsec): 473
200 - —
n
Z
D O —oom— e N
E
-200 - =
System: Gma
Gain: 175
Pole:-0.192 - 473i
Damping: 0.000406
-400 Overshoot (%): 99.9 -
Frequency (rad/sec): 473
| | | I | I I |

-200 -150 -100 -50 0 50 100 150 200
Real Axis

Figura 4.5 - Grafico do lugar das raizes

A Figura 4.5 apresenta uma ampliacdo do grafico do lugar das raizes do sistema,
obtido com a utiliza¢ao do Matlab®, confirmando o valor obtido para o ganho limite e

ainda apresentando o valor para o periodo critico.

De posse da freqiiéncia ®y=473,56 (rad/s) podemos entdo calcular o periodo critico

€como seguce:
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p=27_ 2% . p 0013268 [s]
@, 47356

Os parametros de sintonia para os controladores analégicos podem ser calculados
pelas relacdes desenvolvidas por Ziegler-Nichols, apresentadas na Tabela 3.1. A

Tabela 4.3 apresenta os resultados obtidos.

Tabela 4.3 — Valores dos parametros de sintonia

Controlador K¢ T; Tq
P 87,895 - -
PI 79,105 0,011057 -
PD 105,47 - 0,0016585
PID 105,47 0,006634 0,0016585

Os parametros acima foram substituidos nas equacgdes discretizadas dos controladores

PID, no formato posicional e os seguintes controladores foram obtidos:

1-107 -z . 0.0016585- (z
0,006634.(z—1) 1-107

G.p; =105,47- (1 + Dj (integragdo retangular)

_3 _
Gpy =105,47- 110 Z+1) +0’001658_53 (z-1) (integracao trapezoidal)
0013268 (z-1) 1-107 -z
=79,105-| 1+ 110~ (integracdo retangular)
Gens 0,011057 - (z - 1) sras 8

(integracdo trapezoidal)

1-107 - z+1)
Gepro = 79,105 - (1+ ]

0,022114-(z—1)

Gepy =105,47- (14_ 0,0016585 - (Z _ 1))

1107 -z
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Gy = 87.895

A Figura 4.6 apresenta a resposta ao degrau unitario dos controladores projetados por
emulacdo comparada com a resposta dos controladores analdgicos originais. Podemos
verificar que os controladores digitais PI levaram o sistema a instabilidade, o
controlador P apresentou desempenho muito inferior ao controlador que lhe deu
origem e os controladores PID e PD apresentaram sobre-sinal levemente superior aos

controladores que lhes deram origem.

w
[#5]

| — PID - GCD7 - RET — PID - GCD8 - TRAP

[pe]

Wm(rad/s)

0
- : ; ; -1 ; ; ;
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0 0.05 0.1 0.15 0.2
1(s) t(s)
400 , . 500 ;
e DO0 e ERRTRN N —_
o : 0
E Vo E Y U
;_200 ...................... RO ; .
— PI-GCD9 - RET | | — PI-GCD10- TRAP |
-400 : : : -500 : : :
0.05 0.1 0.15 0.2 0 0.05 0.1 0.15 0.2
1(s) t(s)
2 : :
o o
o o
@ @
E £ -
= 0 : : = : '
; — PD- GCD11 1 | — P-GCD12
) 0.05 0.1 0.15 0.2 ) 0.05 0.1 0.15 0.2

1(s) t(s)

Figura 4.6 - Resposta ao degrau dos controladores digitais emulados
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4.9. Comparacao dos controladores Digitais

De forma andloga aos controladores anal6gicos submetemos os controladores digitais
obtidos a dois ensaios, utilizando o Simulink®, com objetivo de levantar parimetros

para posterior comparagao.

O algoritmo de integracdo utilizado foi o ODE23 tal qual nos ensaios em tempo
continuo. O tempo de simulacdo adotado para todas as baterias foi de 0,2 segundos. O
Simulink foi configurado ainda com fator de refinamento unitério, tolerancia relativa

de 1.10™ e tolerancia absoluta automatica e tempo de simulacdo de 0,2 segundos.

4.9.1. Resultados da primeira bateria de simulacoes

Na primeira bateria de simulagdes foi aplicado no instante t=0 um degrau unitario no
valor de referéncia a cada um dos sistemas. Foram levantados os maximos valores de
sobre-sinal e tempo de acomodagdo para cada um dos sistemas. Também foram
levantados os valores dos indices ITAE e ITSE. Os resultados obtidos sdo mostrados

nos graficos a seguir.

A Figura 4.7 apresenta a forma de onda dos controladores digitais projetados por
Ziegler Nichols. Observamos que somente os controladores Gcepi, Gepz € Geps
apresentaram respostas estdveis. Em relacdo aos controladores projetados por
emulacdo, cujas formas de onda ja foram mostradas na Figura 4.6 somente os
controladores Gcpy, Geps, Gepii € Gepiz apresentaram respostas estdveis. Por isto,

somente estes controladores serdo avaliados na analise comparativa.
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Figura 4.7 - Resposta ao degrau dos controladores digitais projetados por Ziegler-Nichols

YWniradis)

L]

| — PID- GCD1 - FET |

rh-s--- I oo o (e

'
]
]
' '
e L m——— -
1
'
'
'

0 0.05 0.1 015

105
| — PI-GCD3 - RET |

]
-
1
'
'
1
'
'
1
1

0

Y niradrs)

-2

2000

M

| — PID- GCD2 - TRAP

]
T
' '
] '
' '
______ ] 1 0 0 5 ) o e 5 e e e e
1
'
'
'

0 0.0 0.1 0.
105

| — PI- GCD4 - TRAP

113

A Figura 4.8 apresenta os valores obtidos para o sobre-sinal maximo nos controladores

digitais projetados por Ziegler Nichols e emulados. Nela podemos verificar que todos

os controladores obtidos apresentaram sobre-sinais elevados, acima de 50%.

140,00%

120,00% -
100,00% -
80,00% -
60,00% -
40,00% -
20,00% -

0,00%

PD

GCD11

PD

P

PID

PID PID PID

GCD5 GCD12 GCD8 GCD7 GCD2 GCD1

Figura 4.8 — Sobre-sinais maximos dos controladores digitais
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Comparando com a Figura 3.4 observamos que os controladores digitais PID
sintonizados pelo método das oscilagdes continuas de Ziegler-Nichols, apresentaram
sobre-sinais relativamente superiores aos controladores analégicos sintonizados pelo

mesmo método.

Os valores dos sobre-sinais obtidos para o grupo de controladores sintonizados por
Ziegler-Nichols, foram muito semelhantes aos valores obtidos para os controladores

projetados por emulacdo.

A Figura 4.9 apresenta os tempos de acomodagdo obtidos durante a primeira

simulagao.

Os valores dos tempos de acomodacdo obtidos para o grupo de controladores
sintonizados por Ziegler-Nichols, foram muito semelhantes aos valores obtidos para os
controladores projetados por emulacao. Os melhores tempos de acomodac¢ao foram os

apresentados pelos controladores PD G¢ps € Gepy .

3,00E-01

2,50E-01 - —
2,00E-01 -
1,50E-01

1,00E-01 -

5,00E-02 -
0,00E+00 I:I I:I

PD PD PID PID PID PID P
GCD5 GCD11  GCD8 GCD7 GCD2  GCD1  GCD12

Figura 4.9 — Tempos de acomodacio dos controladores digitais

Os tempos de acomodacdo obtidos em geral sdo superiores aos obtidos para os

controladores analégicos (ver Figura 3.5).

A Figura 4.10 apresenta o erro dos controladores PID digitais.



115

1,40E-03
1,20E-03 - — —
1,00E-03 -
8,00E-04 -
6,00E-04 -
4,00E-04 —
2,00E-04 —
0,00E+00

PID PID PID PID P PD PD
GCD8 GCD7 GCD2 GCD1 GCD12 GCD5 GCD11

Figura 4.10 - Erro dos controladores digitais

Observamos que os controladores PID ndo apresentaram erro em regime estacionério,
conforme esperado enquanto que os controladores PD apresentaram erro superior ao

controlador P.

7,00E-05

6,00E-05 ||

5,00E-05 ||

4,00E-05 —

3,00E-05 —

2,00E-05 -

1,00E-05 -

0,00E+00 : . ! 2
PD PD PID PID PID PID P

GCD11 GCD5 GCD8 GCD7 GCD2 GCD1 GCD12

Figura 4.11 - Indices ITAE dos controladores digitais — 1* bateria

Os valores para o indice ITAE sdo apresentados na Figura 4.11, onde verificamos que
os controladores que utilizam o algoritmo com integracao trapezoidal apresentam

indices melhores que os controladores cujo algoritmo utiliza a integracao retangular.
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Os controladores PID e PD sao os que apresentam os melhores indices ITAE dentre os
demais, sendo que o melhor de todos € o do controlador PD projetado por emulacio

Gcpyy seguido do controlador PD sintonizado por Ziegler-Nichols Geps.

O controlador com pior desempenho para o indice ITAE é Gcpj,. Em geral os
controladores P e PI s@o os de pior desempenho, tanto que os controladores PI

apresentaram resposta instavel e ndo foram avaliados.

A Figura 4.12 mostra os valores para o indice ITSE, onde novamente os controladores
com melhor desempenho sdo os controladores PD e o pior de todos é o controlador

proporcional Gepys.

3,50E-07

3,00E-07 -
2,50E-07 -
2,00E-07 -

1,50E-07 -+

1,00E-07 ||

5,00E-08 ,_| |
0,00E+00 | l

PD PD PID PID PID PID P
GCD11 GCD5 GCD8 GCD7 GCD2 GCD1 GCD12

Figura 4.12 - Indices ITSE dos controladores digitais — 1a bateria
4.9.2. Resultados da segunda bateria de simulacoes

Na segunda bateria de simulagdes foi aplicado um degrau unitirio no valor de
referéncia em t=0 e passado o tempo de acomodacdo de todos os controladores,
levantados na primeira bateria de simulagdes, em t=0,25 s, foi aplicado um degrau de

0,2 na carga. A simulagdo conclui-se apos 0,7 s.
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10000 10000
_ — PID-GCDT-FET | | _ | — PID- GCD2 - TRAF
o o
% 5000 | ' ' CEOTolvT v SRR I
g g
E o 1E o
= = .
-5000 -5000 : :
0. 202 04 06 08
5 : x10 1]
[— PI-GCD4- TRAP
2
) |— PI-Gcos-RET |
0 02 04 0& 08 0.8
5000 i1
[— PD-GCDS
£ £
g ; ] ] ]
-5000 : : -1 : : :
0 02 04 0& 0.8 0 02 04 0& 08
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Figura 4.13 - Resposta ao degrau e variacao de carga — Controladores digitais projetados por Ziegler-
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Figura 4.14 - Resposta ao degrau e variacio de carga - Controladores digitais emulados

As formas de onda obtidas nos ensaios sdo apresentadas na Figura 4.13 e Figura 4.14

onde novamente verificamos que os controladores Geps, Gepss Gepss Gepo € Gepio
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apresentaram resposta instavel. Além disso, observamos que a introducdo de carga
proporciona uma oscilacio em todos os controladores que é muito maior que a

observada nos controladores analogicos (Figura 3.11 e Figura 3.12).

Os indices ITAE obtidos nos ensaios sdo apresentados na Figura 4.15. O controlador
com o pior indice é o proporcional G¢cpj; € os de melhor desempenho sdo os

controladores PD Gc¢ps € Gepyi.

2,50E+00

2,00E+00

1,50E+00

1,00E+00

5,00E-01 -

0,00E+00 | I | I

PD PD PID PID PID PID P

GCD5 GCD11 GCD8 GCD7 GCD2 GCD1 GCD12

Figura 4.15 — Indices ITAE dos controladores digitais — 2a bateria

8,00E+01

7,00E+01

6,00E+01 -
5,00E+01 -
4,00E+01
3,00E+01 -

2,00E+01

1,00E+01
0,00E+00 I | | |
PD PD PID PID PID PID P

GCD5 GCD11 GCD8 GCD7 GCD2 GCD1 GCD12

Figura 4.16 — Indices ITSE dos controladores digitais — 2a bateria
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Os valores dos indices ITSE sdo apresentados na Figura 4.16. O controlador com o

melhor desempenho foi o PD G¢ps € o pior, novamente, foi PI G¢pys.

4.10. Conclusoes

Analisando os dados obtidos em conjunto percebemos que dentre os doze projetados
os controladores Geps, Geps, Geps, Gepo € Gepro apresentaram resposta instavel e
mesmo o controlador Gcpj; ndo apresentou bom desempenho. Os melhores
controladores sdo na sequéncia Gepiy, Geps (ambos PD) e Gepg (PID). Observamos
também que os controladores PID projetados com algoritmo de integracdo trapezoidal
apresentaram melhor desempenho que aqueles desenvolvidos por integracao

retangular.

Finalmente é importante destacar que, devido a introducdo da amostragem hd uma
piora consideravel no desempenho do sistema com os controladores digitais,

principalmente com a introdugdo da carga.
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5. CONTROLADORES NEBULOSOS (FUZZY)

Varios métodos de ajuste de controladores disponiveis na literatura t€ém sido
largamente utilizados para sintonia de controladores PID, mesmo nos casos onde a
dindmica do sistema ndo € totalmente conhecida (OGATA, 1998), porém, sabemos
que para sistemas com altos valores de tempo morto, comportamentos oscilatorios e
sistemas de ordem superior o controlador PID nio apresenta bom desempenho
(ASTROM et al, 1995). Adicionalmente sabemos que as regras de sintonia propostas
sd0 em sua maioria baseadas em modelos simplificados dos processos justificando,

portanto o pobre desempenho do PID para processos mais complexos.

Meétodos analiticos para cdlculo dos pardmetros do controlador tais como a Sintese
Direta e o Cancelamento de Poélos, partem da premissa de que o modelo do processo a
ser controlado deve ser conhecido, porém nem sempre € possivel modelar com
exatiddo um sistema devido ao desconhecimento do processo em questao (SHAW et

al, 1999).

Outras dificuldades para o controle com o algoritmo PID incluem os sistemas que
possuem alguma ndo-linearidade (saturagdo, zona-morta, histerese), onde € necessaria
a lineariza¢do do modelo do sistema em torno de um ponto de operacdo o que acarreta
mais imprecisdes no modelo, e parametros variantes no tempo que podem ser causados
por desgastes dos componentes de uma valvula ou de um atuador, ou ainda por

distirbios externos nao previstos tais como variagdes nas condi¢des ambientais.

O controle nebuloso supre estas lacunas do PID uma vez que na realidade trata-se de
um controlador ndo linear (SHAW et al, 1999) onde nao hi necessidade do
conhecimento do modelo matematico do sistema. Outra caracteristica fundamental nos

sistemas nebulosos € que o conhecimento do operador humano, ou de um especialista,
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a respeito de um processo pode ser codificado em regras lingiiisticas, tornando estes
controladores capazes de raciocinar de forma semelhante ao ser humano. O
controlador nebuloso tem a habilidade de gerar respostas precisas com base em
informagdes imprecisas tais como “o erro € muito grande” ou “o erro esta crescendo
muito rapidamente” ou ainda “o erro estd proximo de zero”, e regras nebulosas tais
como ‘“‘se o erro € muito alto entdo a saida do controlador é muito alta”, inferidas
através do conhecimento humano do processo. Desta forma os sistemas construidos
com controladores nebulosos baseados em regras sdao facilmente compreendidos pelos

operadores das plantas.

O controlador nebuloso transforma as varidveis analdgicas ou discretas de sua entrada
em varidveis lingiiisticas, através do processo de fuzzificacdo, e entdo utilizando um
conjunto de regras do tipo ‘“‘se <premissa> entdo <conclusdo>" e um processo de
inferéncia nebulosa (agregacdo e composicdo) calcula o valor da varidvel lingiiistica
de saida do controlador. Esta para que possa ser utilizada no processo passa por um
processo de defuzzificacdo transformando o valor lingiiistico obtido numa varidvel
“crisp” ou exata uma vez que os atuadores ou circuitos de acionamento necessitam de

valores exatos para seu funcionamento.

O projeto de um controlador nebuloso compreende as seguintes etapas: selecdo das
entradas e saidas do controlador; definicdo das varidveis lingiiisticas das entradas e
saidas; definicdo da base de regras; escolha do método de inferéncia associada as
regras nebulosas, selecio do método de fuzzificacdo e defuzzificacdo e avaliagdo do

controlador (COELHO et al, 2003).

Cabe ressaltar que embora o modelo do processo ndo seja necessario para o projeto de
um controlador nebuloso é desejdvel obté-lo, mesmo que seja aproximado, uma vez
que o entendimento do sistema a ser controlado certamente serd melhor se
conhecermos seu modelo e, portanto as regras lingiiisticas podem ser mais bem

compreendidas (PASSINO et al, 1998). Outro aspecto é que os modelos sdo
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necessdrios para simulacdes em computador, ferramenta fundamental no

desenvolvimento de controladores nebulosos (PASSINO et al, 1998).

5.1. Fundamentos da Logica Nebulosa
5.1.1. Conjuntos Nebulosos e funcoes de pertinéncia

Na teoria de conjuntos cldssica, ou “crisp”, um elemento € caracterizado como
pertencente ou ndo a um conjunto definido num universo de discurso U, que € o
conjunto que contém todos os elementos individuais habilitados a serem citados ou
quantificados (TSOUKALAS et al, 1997), através de uma fun¢do caracteristica do tipo

tudo ou nada (bivalente ou Booleana) definida como:

1 para xe A
= 5.1
Z (x) {O para x¢& A -1

Por exemplo, seja o universo de discurso U das pessoas com idades menores ou igual a
30 anos e o conjunto A, representando os adolescentes, cujas idades estdao entre 12 e
18 anos, verificamos que uma pessoa que possua 12 anos pertence a este conjunto

enquanto que uma com 11 anos nao pertence.

2,00

Figura 5.1 — Grifico da funcio caracteristica do conjunto classico A

A Figura 5.1 ilustra a descontinuidade abrupta entre os elementos que pertencem ou

ndo ao conjunto A, através da plotagem do grafico de sua func¢ao caracteristica.
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A teoria dos conjuntos nebulosos € uma extensao da teoria classica (TSOUKALAS et
al, 1997). Nesta o elemento x pertence ou ndo a um conjunto nebuloso A, definido no
universo de discurso U, com certo grau de pertinéncia ou verdade. A fungdo
caracteristica, agora chamada de fun¢do de pertinéncia, mapeia todos os elementos do
universo de discurso para o intervalo [0,1]. Neste caso uma pessoa que possua 12 anos
pertence ao conjunto dos adolescentes com determinada pertinéncia ou grau de

certeza.

Abaixo temos um exemplo de funcdo de pertinéncia nebulosa com formato

trapezoidal:

0 se x<ux

x—x
—L se x <x<x,
Xy =X

i, (x)=41 se x, <x<ux, (5.2)
X, —X

se X, Sx< X,
X, — Xy

0 se x>ux

N,_\(t? 1

Figura 5.2 - Diagrama de Zadeh para o conjunto nebuloso A

A Figura 5.2 ilustra a fungdo de pertinéncia descrita acima através do Diagrama de
Zadeh, que representa graficamente a relacdo de pertinéncia de cada elemento do
universo de discurso a determinado conjunto nebuloso, neste caso o conjunto A dos

adolescentes.
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Podemos verificar que existe uma faixa de transicao entre os elementos que pertencem
ou ndo ao conjunto dos adolescentes, de forma oposta a um conjunto cldssico onde a

transicao € abrupta.

Verificamos ainda que uma pessoa que possua 11 anos pertence ao conjunto dos
adolescentes definido acima com um grau de certeza de 0,67 enquanto que outra que

possua 12 pertence com um grau de certeza de 1.

Um conjunto nebuloso € expresso como um conjunto de pares ordenados conforme

abaixo:

A={{x.p,(x)xeU}

As fungdes de pertinéncia podem possuir varios formatos, mas os mais comuns, por
serem mais faceis de serem gerados, sdo o triangular e o trapezoidal (SHAW et al,
1999). Outros formatos utilizados sdo o sigmoidal, a curva gaussiana e etc. A Figura

5.3 ilustra algumas dessas funcdes de pertinéncia.

Figura 5.3 - Funcées de Pertinéncia usuais

5.1.2. Operacodes Basicas entre conjuntos nebulosos

De forma aniloga aos conjuntos cldssicos podemos definir as opera¢des de unido,

interse¢do e complemento dos conjuntos nebulosos.
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A unido de dois conjuntos nebulosos, pertencentes ao mesmo universo de discurso, é

fornecida pela equagdo abaixo:

HAGOUHE(X)=max[p(x),up(X)] (5.3)

Por exemplo, seja o universo de discurso U={x1,X,,X3,X4,X5} € 0s conjuntos nebulosos
AeU e BeU, sendo A={0,1;0,5;0,3;0,9;1} e B={0,7;0,5;0;1;0,6} entdo o vetor de
pertinéncias do conjunto unido AUB serd dado pelo mdximo das pertinéncias tomadas
elemento a elemento. Por conseqiiéncia o conjunto unido serd dado por

AuUB={0,7;0,5;0,3;1;1};

A unido de conjuntos nebulosos pertencentes ao mesmo universo de discurso é

utilizada para representar o operador booleano “ou” (PASSINO et al, 1998).

A Figura 5.4 ilustra a unido de dois conjuntos nebulosos. No eixo horizontal temos a
representacdo do universo de discurso € no eixo vertical os valores da funcdo de

pertinéncia do conjunto unido, para cada um dos elementos do universo de discurso.

Nz
Mgt Mz

Figura 5.4 — Diagrama de Zadeh para a uniao dos conjuntos NM e Z

A interseccdo de conjuntos nebulosos, pertencentes ao mesmo universo de discurso, €

dada pela expressao:

HAG)NUp(X)=min[La(X),Up(X)] (.4
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A Figura 5.5 apresenta o resultado da interseccdo de dois conjuntos nebulosos.
Novamente o eixo horizontal representa o universo de discurso e o eixo vertical os
valores da funcdo de pertinéncia do conjunto intersec¢do para cada elemento do

universo de discurso.

PS PL

HpgMHp

Figura 5.5 — Diagrama de Zadeh para interseccao dos conjuntos A e B

Sejam os conjuntos nebulosos A e B, pertencentes ao universo de discurso U,
definidos anteriormente entdo o vetor de pertinéncias do conjunto interseccdo ANB
serd dado pelo minimo das pertinéncias tomadas elemento a elemento. Por

conseqiiéncia o conjunto interseccdo serd dado AnB={0,1;0,5;0;0,9;0,6};

A intersec¢do de conjuntos nebulosos pertencentes a0 mesmo universo de discurso €
utilizada para representar o operador booleano “e” (PASSINO et al, 1998).
Verificamos que o conjunto nebuloso resultante ndo € normal, ou seja, ndo possui

nenhum elemento com grau de pertinéncia igual a um.

O Complemento do conjunto nebuloso A, pertencente ao universo de discurso U, é
composto por todos os elementos que ndo pertencem ao conjunto A, mas pertencem ao

universo de discurso em questao. O complemento € dado pela expressao:

HA)=1-pAX) (5.5)

A Figura 5.6 ilustra o complemento de um conjunto nebuloso.
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Figura 5.6 — Diagrama de Zadeh para o conjunto nebuloso “complemento de A”

A intersec¢ao de conjuntos nebulosos pertencentes ao mesmo universo de discurso é

utilizada para representar o operador booleano “ndao” (PASSINO et al, 1998).

Seja o conjunto A definido anteriormente, o seu complemento, no universo de discurso

U, sera dado por mA={0,9;0,5;0,7;0,1;0}.

As propriedades dos conjuntos cldssicos (associatividade, comutatividade,
distributividade e etc.) também valem, em sua maioria, para os conjuntos nebulosos

exceto pelas leis do meio excluido e da contradigao.

Na teoria clédssica dos conjuntos a unido de um conjunto com o seu complemento é
sempre igual ao universo de discurso. Esta € a lei do meio excluido. Podemos verificar
através da Figura 5.6 que esta lei ndo vale para os conjuntos nebulosos, logo

Au—A=£U.

A interseccdo de um conjunto cldssico com o seu complemento é o conjunto vazio,
esta propriedade € conhecida como lei da contradi¢do. Podemos verificar, através da
Figura 5.6, que a interseccao de um conjunto nebuloso com o seu complemento €

diferente do conjunto vazio, logo AN—A#&.

A intersec¢do de um conjunto nebuloso com o conjunto vazio é o préprio conjunto

vazio, logo An&#&.
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Um conjunto nebuloso € dito normal se, no minimo, um de seus elementos X,, possuir

grau de pertinéncia ao conjunto igual a 1.

5.1.3. Variaveis linglisticas

Varidveis lingiiisticas sdo varidveis cujos valores sdo palavras ou sentencas em
linguagem natural ou artificial (ZADEH, 1975). Estas palavras podem ser
representadas por conjuntos nebulosos (TSOUKALAS et al, 1997).

29

O Diagrama de Zadeh da Figura 5.7 apresenta a varidvel lingiiistica “erro”,

correspondente a varidvel numérica erro de entrada de um controlador.

NL NS z PS PL

0.8 B

0.4+ 1
02h 1
0

I I I I
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8
erro

Figura 5.7 - Diagrama de Zadeh para a variavel lingiiistica ‘“‘erro”

Associamos aos valores lingiiisticos da varidvel erro conjuntos nebulosos, cujas
fungdes de pertinéncia apresentadas em nosso exemplo sdo trapezoidais e triangulares,
representando os valores que esta varidvel pode assumir e modificando seu

significado.

Podemos verificar através do diagrama que esta varidvel pode assumir os valores

lingiiisticos {NL, NS, Z, PS, PL} que a qualificam e a modificam. Neste diagrama NS
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(Negative Small) € o conjunto dos erros negativos proximos de zero (Z) e PL (Positive
Large) é o conjunto dos erros positivos distantes de zero. Da mesma forma PS

(Positive Small) significa o conjunto dos erros positivos pequenos € assim por diante.

Os termos “positive”, “zero” e “negative” sdo chamados de primdarios e os termos

“small”, “medium” e “large” de modificadores.

Verificamos ainda que os conjuntos nebulosos adotados ocupam toda a faixa de

variacdo (universo de discurso) desta varidvel [-1 1].

Para perfeita caracterizagdo de uma varidvel lingiiistica devemos entio definir o nome
da variavel, o universo de discurso, os termos primarios, os modificadores e ainda as

fungdes de pertinéncia associadas a cada valor da varidvel.

5.2. Estrutura e funcionamento do controlador nebuloso

A Figura 5.8 apresenta a estrutura bdsica de um controlador nebuloso com uma entrada

€ uma saida.

Base de
Conhecimento

Y riy

T
=
=

Entrada | 8 Maquina
= " | de inferéncia
=
=

Saida
P

]

¥
Defuzzificador
2

Figura 5.8 - Estrutura do controlador nebuloso

Verificamos que ele ¢ composto dos seguintes elementos:

e Base de Conhecimento
e Fuzzificador

e Magquina de inferéncia
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e Defuzzificador

A base de conhecimento do controlador é composta de um conjunto de regras do tipo
“se <premissa> entdo <conclusdao>" e das informacdes relacionadas as varidveis
lingiiisticas de entrada e saida do controlador tais como quantidade, formato e
sobreposicdo das fungdes de pertinéncia, bem como a definicdo do universo de
discurso de cada varidvel. A base de conhecimento representa o modelo do sistema a

ser controlado (SHAW et al, 1999).

O Universo de discurso € escolhido em funcdo da faixa de variacdo das varidveis
“crisp” de entrada ou saida, porém em geral sdo utilizados fatores de escala de forma a
normalizar os intervalos utilizados o que simplifica os cédlculos (TSOUKALAS et al,

1997) e diminui o esforco computacional.

As varidveis lingiifsticas mais comuns utilizadas como entrada do controlador sdo o
erro e(t) e a variacdo (derivada) do erro de(t)/dt. A varidvel de saida ¢ m(t) (varidavel

manipulada).

A escolha do formato e da quantidade de funcdes de pertinéncia para cada varidvel
lingiiistica € subjetiva (PASSINO et al, 1998) e pode variar conforme a aplicagcdo
desejada. Em geral temos um nimero pequeno de funcdes de pertinéncia (ASTROM et
al, 1995) e os formatos mais utilizados sdo o triangular e o trapezoidal, pois sdo mais
faceis de serem gerados (SHAW et al, 1999). As funcdes de pertinéncia devem cobrir
todo o universo de discurso e a sobreposicao entre elas deve estar no intervalo de 25%

a75% (SHAW et al, 1999).

A Base de regras € construida utilizando relagdes entre varidveis lingiiisticas e podem
ser expressas através de declaracdes condicionais nebulosas, utilizando os conectivos

“E”, “0U”, “NAO”, “SE”, “ENTAO” e “SENAO”, entre outros, por exemplo:

SE erro é PL E variaciodoerroé PL  ENTAO saida é PL
%ff
ANTECEDENTES CONSEQUENTE
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Os antecedentes sdo avaliados pela miquina de inferéncia, através da implicacdo
nebulosa, que entdo calcula o valor dos conseqiientes de cada regra num processo
chamado de agregacdo. O processo de composi¢do calcula a contribui¢do individual de

cada regra na saida total do controlador.

A quantidade de regras necessdrias € funcdo da quantidade de varidveis lingiiisticas de
entrada e dos respectivos valores lingiiisticos, por exemplo, seja um controlador cujas
variaveis lingiiisticas de entrada sejam o “erro” com trés termos lingiiisticos (N, Z e P)
e a “variacdo do erro” com trés termos lingiiisticos (N, Z e P) e cuja saida seja “m” (de
varidvel manipulada) com cinco termos lingiiisticos (NL, NS, Z, PS, PL), seriam
necessdrias entdo nove regras nebulosas para representar todo o conhecimento relativo
ao processo. Nao se devem eliminar regras, pois caracteristicas importantes do

processo poderiam ser suprimidas (ASSIS, 1997).

Para o controlador descrito acima teriamos entdo o seguinte conjunto de regras:

e R1:se “erro é N” e “derivada do erro é P” entao “saida do controlador é Z”

e R2:se “erro &€ N” e “derivada do erro é Z” entao “saida do controlador &€ NS”
e R3:se “erro é N” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador € NL”
e R4:se “erro & Z” e “derivada do erro é P” entdo “saida do controlador é PS”
e R5:se “erro é Z” e “derivada do erro é Z” entao “saida do controlador é Z”

e R6:se “erro & Z” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador &€ NS”
e R7:se “erro & P” e “derivada do erro é P” entdo “saida do controlador é PL”
e R8:se “erro é P” e “derivada do erro é Z” entao “saida do controlador é PS”

e R9:se “erro é P” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador é Z”

O “Fuzzificador” é o elemento responsdvel por transformar os valores exatos, ou
v e :

crisp”, que as varidveis de entrada do controlador podem assumir, em valores
nebulosos para que possam ser avaliados pelo processo de inferéncia. O fuzzificador
mapeia os valores continuos ou discretos dos sinais de entrada, calculando a
pertinéncia desses valores a cada um dos subconjuntos da varidvel nebulosa em

questao.
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A Figura 5.9 apresenta um exemplo do processo de fuzzificacdo para as varidveis
lingiiisticas erro e derivada do erro de entrada de um controlador nebuloso.
Verificamos que o valor do erro igual a —0,3 pertence ao conjunto Z, dos erros
“proximos do zero”, com pertinéncia 0,25 e ao conjunto N, dos erros negativos, com
pertinéncia 0,75. J4 o valor da derivada igual a 0.25 pertence ao conjunto P, das
derivadas positivas com pertinéncia 0,625 e ao conjunto Z das derivadas “proximas de

zero” com pertinéncia 0,375.

et TR
BIG=-0S =l gl 2

Figura 5.9 - Fuzzificacao

As entradas fuzzificadas definem quais regras serdo ativadas para entdo serem
avaliadas pela médquina de inferéncia. Esta calcula a saida de cada regra a partir dos
valores das entradas através de operadores de implicacdo. Varios operadores de
implicacdo estdo disponiveis tais como o operador Max-Min de Zadeh, o operador

Max-Min de Mandami, e etc.

No exemplo acima, para o erro=-0,3 {(-0,3)=0,25 e un(-0,3)=0,75} e a derivada do
erro=0,25 {up(0,25)=0,625 e uz(0,25)=0,375} sdo ativadas as regras um, dois, quatro e

cinco.

O valor da saida de cada regra € calculado pelo método de implicacio de Mandami.
Neste método o minimo dos valores das pertinéncias das entradas (antecedentes) €

selecionado através do operador de implicagdo de Mandami e a fun¢do de pertinéncia



133

da saida (conseqiiente) de cada regra é obtida calculando-se o maximo entre o valor da
funcdo de pertinéncia de saida e o resultado da avaliacdo dos antecedentes. Esta
operagdo corresponde ao truncamento da func¢do de pertinéncia de saida da regra no

valor minimo das funcdes de pertinéncia das entradas. Este processo ¢ chamado de

agregacao.
N Z P N Z P NL NS ZPS PL
(¥} 4 n{x) 4 nix) 4
0.75 0.75 0.75
<t
g 05 0.5 0.5
]
n:
0.25 0.25 0.25
0 0
4 05 0 05 1 41 05 0 05 4 05 0 05 1
e(t)=-0,3 - py(x)=0,75 Ae(t)=0,25 - pp(x)=0,625 mit)
N Z P N Z P NL NS ZPS PL
(%) 4 n{x) 4 nix) 4
0.75 0.75 0.75
(']
<
5 05 0.5 0.5
[IT]
o
0.25 0.25 0.25
0 0
4 05 0 05 1 41 05 0 05 1 44 05 0 05 1
e(t)=-0,3 - py(x)=0,75 A8(t)=0,25 5 p5(x)=0,375 mit)

Figura 5.10 - Inferéncia Nebulosa

A Figura 5.10 apresenta uma ilustragdo do processo de agregacdo para as regras um e

dois.

O valor obtido de cada regra deve ser combinado, através de um processo chamado de
composi¢do, de forma a obter a saida total para cada conjunto de entradas. Neste
processo 0 maximo das pertinéncias de cada conjunto de saida deve ser utilizado de

forma a se obter a contribuicao total de cada regra para a saida.
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As dreas sombreadas da Figura 5.11 representam a saida obtida apos o processo de
composicao. Elas representam a funcio de pertinéncia do conjunto nebuloso de saida
de controlador. Para que essa informacao possa ser utilizada no controle ela deve ser
transformada em um valor “crisp” para que possa ser utilizada na entrada de um

atuador ou de um acionamento.

NL NS F4 PS PL

n(x) 1

075

05

0 1 I I 1 I L L 1 I 1 I I 1
-1 -09 -08 -07 -06 -05 -04 -03 -02-01 0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
m(t)

Figura 5.11 - Composicao

Tal funcdo € executada pelo defuzzificador que pode ser desenvolvido utilizando

alguns dos métodos listados abaixo:

e Método do centro-de-gravidade (centréide) ou Centro-da-Area (C-0-A)

e Método do Centro-do-Maximo (C-0-M)

e Método da Média-do-Maximo (M-o0-M)
O método mais comum € o do centro-de-gravidade onde a saida € obtida através do
célculo do centro de massa da figura resultante. O calculo da saida é efetuado da

seguinte forma:
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5.3. Controladores Nebulosos projetados

Oito controladores nebulosos foram projetados e simulados, utilizando-se a planta

analdgica e a planta digital, com o auxilio do Simulink®.

Todos os controladores utilizaram o método do centréide para a defuzzificacdo e a

inferéncia max-min de Mandami para avaliacdo das regras.

Como entradas dos controladores foram utilizadas as varidveis lingiiisticas erro,
derivada do erro e integral do erro, sozinhas ou combinadas entre si. Como saida

destes controladores foi utilizada a varidvel lingiiistica m (varidvel manipulada).

O universo de discurso de todas as varidveis foi normalizado no intervalo [-1 1] e o
formato das fun¢des de pertinéncia foi definido através de tentativa e erro, sendo que

os mais utilizados foram os trapezoidais e triangulares.

De forma a manter as varidveis de entrada e saida dentro das faixas de valores
normalizados foram utilizados ganhos, ajustados através de tentativa e erro, para cada

uma delas.

Os seguintes termos lingiiisticos foram associados as fungdes de pertinéncia:

e NL - “negative large’

e NM - “negative medium”
e NS - "“negative small”

e Z-Zero

e PS - “positive small”

e PM - “positive medium”

e PL - “positive large”
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5.3.1. Controlador CNO1

O controlador CNO1 possui como entradas as varidveis lingiiisticas erro e variacdo do

erro e m (varidvel manipulada) como saida.

1.523e55+1.172e9

s2+7.6924235+1.078e6

1.2 5.0149e7 -
EIEN __ o.biRser W
s+1.2 52+7.6924235+1.078e6

c Wm
L3 cm !

5.8714e4 |,
i
=—4.3225e6

Gmm

Figura 5.12 - Controlador CN01

A Figura 5.12 ilustra o sistema de controle por retroacdo utilizando o controlador
CNOI e o universo de discurso normalizado onde as funcdes de pertinéncia deste

controlador sdo apresentadas na Figura 5.13.

Para o controlador descrito foi utilizado o seguinte conjunto de regras:

e R1:se “erro é N” e “derivada do erro é P” entao “saida do controlador é Z”

e R2:se “erro &€ N” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador & NL”
e R3:se “erro é Z” e “derivada do erro é P” entao “saida do controlador é PS”
e R4:se “erro & Z” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador &€ NS”
e R5:se “erro é P” e “derivada do erro é P” entao “saida do controlador é PL”

e R6:se “erro é P” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador é Z”

Os fatores de escala utilizados foram:

e K,=0,07 para a variavel erro;
e Kp=1x10" para variavel derivada do erro;

e Kcu=250 para variavel m (saida do controlador).
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CONTROLADOR NEBULOSO CNO1

02 0.4 0.6 08 1

0 |
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 08 1

Figura 5.13 — Funcoes de Pertinéncia do Controlador CN01

5.3.2. Controlador CNO2

O controlador CNO2 foi projetado apenas com a varidvel erro como entrada. A Figura

5.14 apresenta o sistema de controle por retroacao utilizando o controlador.

1.523e55+1.172e3
52+7.6924a3s+1.078e6

Tc Gl

‘; 5.0149e7 :
52+7.6924235+1.078e6
Kac Gm wWm
5.871d4e4d
Wrmm 5+4.3229e6
Gmm

Figura 5.14 - Controlador CN02

Para este controlador foi utilizado o seguinte conjunto de regras:

e R1:se “erro é NL” entao “saida do controlador € NL”



e R2:se “erro é NS” entao “saida do controlador € NS”
e R3:se “erro & Z” entdo “saida do controlador é Z”

e R4:se “erro é PS” entao “saida do controlador é PS”
e Rb5:se “erro é PL” entdo “saida do controlador é PL”

O universo de discurso normalizado e as fungdes de pertinéncia deste

podem ser verificadas na Figura 5.15.

CONTROLADOR NEBULOSO CND2

NL NS Z PS _ ! pL

0
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 08

Figura 5.15 — Funcoes de pertinéncia do Controlador CN02

Os fatores de escala utilizados foram:

e K,=0,07 para a variavel erro;

e  Kcu=250 para variavel m (saida do controlador).

5.3.3. Controlador CN0O3

138

controlador

Este controlador possui como entradas as varidveis lingiiisticas erro e integral do erro e

m como saida, conforme verificamos na Figura 5.16.



Para o controlador descrito acima teremos o seguinte conjunto de regras:
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Figura 5.16 - Controlador CN03

e R1:se “erro € N” e “integral do erro é P” entdo “saida do controlador & Z”

e R2:se “erro é N” e “integral do erro € N” entao “saida do controlador é NL”
e R3:se “erro é Z” e “integral do erro € P” entdo “saida do controlador é PS”

e R4:se “erro é Z” e “integral do erro é N” entédo “saida do controlador é NS”

e R5:se “erro é P” e “integral do erro é P” entdo “saida do controlador é PL”

* R6: se “erro é P” e “integral do erro é N” entédo “saida do controlador é Z”

| Wm

Wm
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O universo de discurso normalizado e as fun¢des de pertinéncia podem ser verificadas

na Figura 5.17.

CONTROLADOR NEBULOSO CNO3
T

T T T T T T
1 N : P
=
=05+
0 Il 1 Il Il 1 I I I
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 o 0.2 0.4 0.6 0.8
Erro
T T T T
1 M B
=
=.0.5F
0 L 1 Il L 1 L Il 1
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 o} 0.2 0.4 0.6 0.8
Integral do Erro
T T T T T T T
1 NL NS PS PL
=
=05+
0 Il I Il i i 1
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 o 0.2 0.4 0.6 0.8
m

Figura 5.17 - Funcoes de pertinéncia do Controlador CN03
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Os fatores de escala utilizados foram:

e K,=0,01 para a variavel erro;
e K=1x10" para variavel integral do erro;

e Kcu=250 para variavel m (saida do controlador).

5.3.4. Controlador CN04

Este controlador possui como entradas as varidveis lingiiisticas erro e variacdo do erro

e m como saida, conforme pode ser verificado através da Figura 5.18.

CONTROLADOR NEBULOSO CNO4

T T T T T T T T
g : : N
| | | I | | i l
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0.2 0.4 0.6 0.8 1
T T T T
1 N P
)
205+ -
0 | i I 1 | i | |
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Derivada do Erro
T T T T T I I

Figura 5.18 - Funcoes de pertinéncia do Controlador CN04

Para este controlador teremos o seguinte conjunto de regras:

e R1:se “erro é N” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador é NL”
e R2:se “erro é Z” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador é NS”
e R3:se “erro é P” e “derivada do erro € N” entao “saida do controlador é Z”

e R4:se “erro é N” e “derivada do erro é Z” entao “saida do controlador é NS”
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e R5:se “erro é Z” e “derivada do erro é Z” entao “saida do controlador é Z”
e R6:se “erro é P” e “derivada do erro € Z” entao “saida do controlador é PS”
e R7:se “erro é N” e “derivada do erro é P” entao “saida do controlador é Z”
e R8:se “erro & Z” e “derivada do erro é P” entdo “saida do controlador é PS”

e R9:se “erro é P” e “derivada do erro é P” entao “saida do controlador é PL

Os fatores de escala utilizados foram:

e K,=0,01 para a variavel erro;
e Kg=1x10" para variavel derivada do erro;

e  Kcu=250 para variavel m (saida do controlador).

5.3.5. Controlador CNO1d

O controlador CNO1d € andlogo ao controlador CNO1, possui como entradas as
varidveis erro e variagao do erro e como saida a varidvel m (varidvel manipulada). A

estrutura deste controlador pode ser verificada na Figura 5.19.

=
denzliz)
Pulse
Generator U

oo N
S Vm
denz(z)
N Eem HGz Vm
Discrete
Wrl Zero-Fole
e
LEmm Y

Figura 5.19 - Controlador CN0O1d

O universo de discurso normalizado e as fungdes de pertinéncia deste controlador sdo
apresentados na Figura 5.20. Podemos verificar que o formato utilizado para as
fungdes de pertinéncia € diferente dos adotados para CNO1 uma vez que as funcdes de

pertinéncia possuem bases maiores.
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CONTROLADOR NEBULOSO CNO1d

0 | | 1
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 08 1

Derivada do Erro

Figura 5.20 - Funcoes de pertinéncia do Controlador CN01d

Para o controlador descrito foi utilizado o seguinte conjunto de regras:

e R1:se “erro € N” e “derivada do erro é P” entao “saida do controlador é Z”

e R2:se “erro é N” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador € NL”
e R3:se “erro & Z” e “derivada do erro é P” entdo “saida do controlador é PS”
e R4:se “erro é Z” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador € NS”
* Rb5:se “erro é P” e “derivada do erro é P” entdo “saida do controlador é PL”

e R6:se “erro é P” e “derivada do erro € N” entao “saida do controlador é Z”

Os fatores de escala utilizados foram:

e K,=1,75 para a variavel erro;
e Kp=1x10" para variavel derivada do erro;

e Kcu=250 para variavel m (saida do controlador).

5.3.6. Controlador CNO2d

O controlador CNO2d possui como varidvel de entrada o erro e como saida a varidvel

m. Sua estrutura pode ser verificada na Figura 5.21.
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Figura 5.21 - Controlador CN02d

O formato escolhido, através de tentativa e erro, para as funcdes de pertinéncia foi a

Gaussiana e pode ser verificado através da Figura 5.22.

CONTROLADOR NEBULOSO CN02d

Figura 5.22 - Funcoes de pertinéncia do controlador CN02d

Para este controlador foi utilizada a seguinte base de regras:

e R1:se “erro é NL” entao “saida do controlador € NL”
e R2:se “erro € NM” entdo “saida do controlador € NM”
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e R3:se “erro é NS” entao “saida do controlador € NS”
e R4:se “erro & Z” entdo “saida do controlador é Z”

e R5: se “erro é PS” entao “saida do controlador é PS”
e R6: se “erro € PM” entao “saida do controlador é PM”
e R7:se “erro é PL” entdo “saida do controlador é PL”

Os fatores de escala utilizados foram:

e K,=1para a variavel erro;

e Kcu=150 para variavel m (saida do controlador).

5.3.7. Controlador CNO3d
O controlador CN03d ¢ andlogo ao controlador CNO1d, conforme podemos verificar

na Figura 5.23. Ele possui como entradas as varidveis erro e variagdo do erro e como

saida a varidvel m (varidvel manipulada).
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Figura 5.23 - Controlador CN03d

A Figura 5.24 ilustra as fungdes de pertinéncia deste controlador onde podemos

perceber que diferem em formato e quantidade das fungdes do controlador CNO1d.
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Figura 5.24 - Funcoes de pertinéncia do controlador CN03d

Para o controlador descrito foi utilizado o seguinte conjunto de regras:

e Ri1:
e R2:
e RS:
e R4:
e R5:
e Re6:

se “erro é N” e “derivada do erro € P” entao “saida do controlador & Z”
se “erro é N” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador é NL”
se “erro é Z” e “derivada do erro é P” entdo “saida do controlador é PS”
se “erro é Z” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador é NS”
se “erro é P” e “derivada do erro é P” entao “saida do controlador é PL”
se “erro é P” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador é Z”

Os fatores de escala utilizados foram:

e K,=0,75 para a variavel erro;

o Kp=1x1 0° para variavel derivada do erro;

e Kcu=100 para variavel m (saida do controlador).

145
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5.3.8. Controlador CN04d

O controlador CN04d foi projetado considerando o somatério de dois controles fuzzy,
o primeiro, CN04PDd, que apresenta como entradas o erro e a derivada do erro e um

segundo, CN041d, que apresenta como entrada a integral do erro.
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Figura 5.25 - Controlador CN04d

CONTROLADOR NEBULOSO CN04PDd
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Figura 5.26 - Funcoes de pertinéncia do controlador CN04PDd
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Figura 5.27 - Funcoes de pertinéncia do controlador CN041d
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A Figura 5.26 e a Figura 5.27 ilustram os conjuntos de pertinéncia para cada um dos

controles fuzzy.

O seguinte conjunto de regras foi utilizado para o termo nebuloso do controlador

CN04PDd:

e R1:se “erro é N” e “derivada do erro é P” entao “saida do controlador é Z”

e R2:se “erro é N” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador é NL”
e R3:se “erro é Z” e “derivada do erro é P” entao “saida do controlador é PS”
e R4:se “erro é Z” e “derivada do erro é N” entao “saida do controlador é NS~

e Rb5:se “erro é P” e “derivada do erro é P” entao “saida do controlador é PL”

e R6:se “erro é P” e “derivada do erro € N” entao “saida do controlador é Z”

Os fatores de escala utilizados foram:

e Ky=1,75 para a variavel erro;

e Ky=0,001 para variavel derivada do erro;

e  Kcu=250 para variavel m (saida do controlador).
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Para o termo nebuloso do controlador CNO4Id utilizamos o seguinte conjunto de

regras:

e R1:se “erro € NL” entdo “saida do controlador é NL”
e R2:se “erro é NS” entao “saida do controlador € NS”
e R3:se “erro & Z” entdo “saida do controlador é Z”

e R4:se “erro é PS” entao “saida do controlador é PS”

e R5:se “erro é PL” entao “saida do controlador é PL”

Os fatores de escala utilizados foram:

e K=1 para a variavel integral do erro;

e Kicu=150 para variavel m (saida do controlador).

5.4. Comparacao dos controladores Nebulosos

Os controladores nebulosos projetados foram submetidos a duas baterias de ensaios,
utilizando o Simulink®, com objetivo de levantar parimetros para posterior
compara¢cdo. O modelo adotado para estas baterias de simulagcdes foi o modelo em

tempo continuo do servossistema.

O algoritmo de integragdo utilizado foi o ODE23 com fator de refinamento unitério,

tolerancia relativa de 1.10” e tolerancia absoluta automatica.

5.4.1. Resultados da primeira bateria de simulacoes

Na primeira bateria de simulagdes foi aplicado no instante t=0 um degrau unitario no
valor de referéncia a cada um dos sistemas. Foram levantados os méximos valores de
sobre-sinal e tempo de acomodagdo para cada um dos sistemas, além disso, foram
registrados os valores para o erro em regime permanente € os indices ITAE e ITSE da

resposta de cada um dos controladores.
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Figura 5.28 — Resposta a degrau unitario — Controladores nebulosos analégicos

A Figura 5.28 ilustra o resultado obtido para os controladores fuzzy analdgicos
projetados. A Figura 5.29 ilustra o resultado obtido para os controladores fuzzy
digitais. Comparando os resultados notamos que todos controladores digitais
apresentaram maior sobre-sinal que os controladores analégicos, bem como suas
respostas apresentaram um cardter oscilatério muito mais acentuado que o0s

controladores fuzzy analégicos.
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Figura 5.29 — Resposta a degrau unitario — Controladores nebulosos digitais
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A Figura 5.30 apresenta os valores obtidos para os maximos sobre-sinais dos 0ito

controladores nebulosos (analdgicos e digitais) obtidos para a resposta ao degrau.

100,00%
90,00% - —
80,00% -
70,00% - — —
60,00% -
50,00% - ]
40,00% | —
30,00% - —
20,00% - —
10,00% - —

0,00%

CNo4 CNo02 CNO03 CNO1 CN04D CNO2D  CNO1D  CNO3D

Figura 5.30 - Sobre-sinal maximo dos controladores nebulosos

Comparando os resultados obtidos verificamos que neste quesito os controladores
analdgicos apresentaram melhor desempenho que os digitais com exce¢dao de CNO1

que apresentou um sobre-sinal muito proximo de CNO4D.

O controlador CN04 foi o que apresentou o menor sobre-sinal dentre os controladores

nebulosos seguido do controlador CNO2.

A Figura 5.31 apresenta os tempos de acomodacdo dos controladores nebulosos para a
resposta ao degrau. Os tempos obtidos para os controladores nebulosos foram em geral

superiores aos dos controladores PID anal6gicos (ver Figura 3.5).

O controlador CNO4 apresentou o menor tempo de acomodacdo dentre os
controladores nebulosos comparados, contudo apresentou um dos maiores erros
estaciondrios como mostrado na Figura 5.32. Comparando os resultados obtidos nos
controladores nebulosos com os controladores PID digitais (Figura 4.9) observamos
que, com excecao do controlador CNO1d, todos os outros controladores nebulosos

apresentaram tempo de acomodagio com a mesma ordem de grandeza daqueles.
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Figura 5.31 - Tempos de acomodacio dos controladores nebulosos
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Figura 5.32 - Erro em regime permanente dos controladores nebulosos

Todos os controladores nebulosos apresentaram erro em regime estaciondrio, sendo

que CNO2D foi o que apresentou 0 maior erro.

Os indices ITAE obtidos sdo apresentados na Figura 5.33. Observamos que,
comparando com os resultados apresentados pelos controladores PID analdgicos

(Figura 3.7) e controladores PID digitais (Figura 4.11) verificamos que os todos os
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controladores nebulosos digitais apresentaram desempenho semelhante aos

controladores PID digitais e superiores aos analégicos.
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Figura 5.33 - Indices ITAE para os controladores nebulosos — 1a bateria

A Figura 5.34 apresenta os valores obtidos para o indice ITSE. Comparando com os
controladores PID analégicos (Figura 3.8) e PID digitais (Figura 4.12) verificamos que
para este indice todos os controladores nebulosos digitais apresentaram desempenho

compativel aos controladores PID analdgicos e digitais.

1,00E-06
9,00E-07 —
8,00E-07 —
7,00E-07 —
6,00E-07 —
5,00E-07 —
4,00E-07 -
3,00E-07 -
2,00E-07 -

1,00E-07 -
0,00E+00 I I I |
CNO04 CNO1 CNO04D CNO02 CNO3 CNO3D CNO02D CNO1D

Figura 5.34 - Indices ITSE para os controladores nebulosos — 1a bateria
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5.4.2. Resultados da segunda bateria de simulacoes

Na segunda bateria de simulagdes foi aplicado um degrau unitirio no valor de
referéncia em t=0 e passado o tempo de acomodac¢do aplicamos um degrau unitario na

carga de forma a verificar o seu efeito na resposta do sistema.

50
Q 7z o
- e
o s
E £
= 2 .50
: —— CNo1 :
-80 i i n -100 i i H
0.05 0.1 0.15 0.2 0 0.05 0.1 0.15 02
t(s) t(s)
50

0 0

3 3

g £ 50

£ £

= = ; ;

- .
-100 : ! ! -150 : : !
0 0.05 01 0.15 0.2 0 0.05 01 015 02

(s) t(s)

Figura 5.35 — Resposta a degrau unitario e variacao de 0,2 na carga — Controladores nebulosos analdgicos

A Figura 5.35 apresenta as formas de onda obtidas nos sistemas com controladores

nebulosos analégicos quando submetidos a resposta a degrau e a variacado de carga.

As oscilagdes produzidas pela introdu¢do da carga sdao maiores que as ocorridas no
controladores PID analogicos, porém bem menores do que as que ocorreram com 0s

controladores PID digitais.
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A Figura 5.36 apresenta as formas de onda obtidas, nas mesmas condi¢des, para os

controladores nebulosos digitais.

2000 : : 2000
0 0
= -2000 —
uw u
-_6. -_6_ _2000 L
8 4000}~ g
£ £ 4000
2 6000 =
-8000 CBOO0 e ]
10000 : : ‘ -8000 ‘ : :
0 0.5 1 15 2 0 05 1 15 2
t(s) t(s)
2000 ; ; 2000 ; :
: —— CNO04d
0 0 s
= -2000 —
[ %]
Z £ -2000¢
8 4000} 8
S £ -4000
< -6000 <
8000 -6000
-10000 : : : -8000
0 0.5 1 15 2 0

Figura 5.36 — Resposta a degrau unitario e variacio de 0,2 na carga — Controladores nebulosos digitais

Todos os controladores nebulosos digitais apresentaram um fraco desempenho para

variagdes na carga.

Os indices ITAE e ITSE foram levantados para a resposta de cada um dos

controladores e os resultados sdao apresentados na Figura 5.37e na Figura 5.38

Podemos verificar o fraco desempenho para variacdes na carga dos controladores

nebulosos digitais.
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1,80E+02

1,60E+02
1,40E+02

1,20E+02 -

1,00E+02 -

8,00E+01 -

6,00E+01

4,00E+01

2,00E+01

0,00E+00 / :

CNO1 CNO3 CNO02 CNO04 CN02D CN04D  CNO1d  CNO3D

Figura 5.37 - Indices ITAE obtidos com variaciio de carga — Controladores nebulosos

2,00E+04
1,80E+04

1,60E+04

1,40E+04

1,20E+04

1,00E+04

8,00E+03 +

6,00E+03 ~

4,00E+03 +

2,00E+03 ~

0,00E+00 =

CNO1 CNO03 CNO02 CN04 CN02D CN04D CNO1D  CNO3D

Figura 5.38 - Indices ITSE obtidos com variacao de carga — Controladores nebulosos

Todos os controladores nebulosos apresentaram fracos desempenhos para variagdes na

carga em relagdo aos controladores PID (digitais ou analégicos)
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5.5. Conclusoes

Segundo os indices ITAE e ITSE obtidos nas duas baterias de simulacdes o melhor
controlador nebuloso foi CNO1. CNO2 e CNO4 também apresentaram desempenhos

satisfatorios, pois sdo 0s que mais vezes aparecem entre os melhores.

Vale ressaltar que mesmo o desempenho desses controladores na maioria dos casos foi

inferior ao desempenho dos controladores PID.

Verificamos em geral que os controladores PID e PD apresentaram desempenhos
superiores aos controladores nebulosos, por exemplo, para variagdbes na carga oS
melhores desempenhos (considerando o ITAE e o ITSE) foram os dos controladores

PID.
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6. CONTROLE UTILIZANDO O SISTEMA DE AQUISICAO DE
DADOS

Para o desenvolvimento do controle por computador foi utilizado um kit de
desenvolvimento educacional da National Instruments (ELVIS®) conforme j4 descrito

anteriormente no item 2.6.

Para analisar o comportamento do sistema quando submetido aos diversos tipos de
controladores projetados, foram efetuados ensaios do sistema quando submetidos a um

degrau e em seguida com variagdo na carga.

6.1. Avaliacao dos Controladores na Pratica

No ensaio a degrau a meta consiste em trabalhar com a tensao nominal no servomotor
(12 V) o que corresponde a tensao medida no tacogerador de cerca de V,, = 7,6 V. Por

isto, para estes ensaios adotamos um set point SP =7.6.

Ao efetuar os ensaios praticos com todos os controladores projetados observamos que
em todos os casos o sistema controlado respondeu de forma muito mais lenta do que se
esperava e em alguns casos apresentou instabilidade. A justificativa € imediata: na
pratica o sistema de controle esta sujeito a vdrias limita¢des e ndo-linearidades como
saturagdo, zona-morta, etc. Dentre estas ndo-linearidades devemos destacar a saturacao
do sinal de controle, o qual ndo pode exceder os limites da placa de aquisicdo, ou seja,
+ 10 V. Para verificar este efeito, foram efetuadas simula¢des do sistema de controle
considerando esta limitacdo no sinal de controle e também a utilizacdo de um set point
de 7,6 V. Os resultados obtidos para os controladores projetados pelo método de

Ziegler-Nichols estdo apresentados na Figura 6.1.
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Figura 6.1 — Simulacio da resposta a degrau de 7,6 V — Controladores sintonizados pelo método de

Ziegler-Nichols — Simulaciao com saturacio do sinal de controle

Os resultados obtidos para os controladores projetados pelo método de Sintonia Direta

e Cancelamento de Pdlos estio ilustrados na Figura 6.2.

vm(s)
vm(s)

Figura 6.2 — Simulaco da resposta a degrau de 7,6 V — Controladores sintonizados por Sintese Direta e

Cancelamento de Pélos — Simulacdo com saturacio do sinal de controle
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Analisando os resultados observamos que somente apresentaram resposta satisfatoria
os controladores projetados pelo método do cancelamento de pdlos e o controle
proporcional projetado pelo método de Ziegler Nichols. Todos os outros controladores
tiveram seu desempenho comprometido pela saturacdo. Particularmente para os
controladores que possuem componente integradora (PI e PID) podemos justificar a
piora no desempenho. A componente de integracdo proporciona uma elevagdo no sinal
de controle toda vez que o erro produzido pela diferenga entre o setpoint e o sinal de
realimentacdo proveniente do sensor for positivo (ou redu¢do do sinal de controle se o
erro for negativo). A taxa de variagdo do sinal de controle depende da amplitude do
erro e também do valor da constante de integracdo (1/Ti). Devido a esta variacdo do
sinal de controle, este pode atingir os valores limites possiveis (por exemplo, atingir a
mdaxima tensdo produzida na saida de uma placa de aquisi¢cdo do controlador). Quando
isto acontece, mesmo com o aumento do sinal de controle, o valor que efetivamente ira
atuar no sistema seré diferente do sinal que efetivamente serd aplicado ao sistema, ou
seja, na Figura 6.3 temos U(s) # M(s). Isto significa que enquanto M(s) continua
atingindo valores em amplitude muito maiores o sinal em U(s) é mantido. O agravante
¢ que, quando ocorrer inversdo da polaridade do erro isto proporcionard redu¢do no
sinal de controle em M(s), mas somente afetard U(s) quando finalmente o sinal de
controle atingir valores dentro da faixa de operacdo sem saturacdo. Este efeito pode
alterar consideravelmente o comportamento do sistema, podendo inclusive produzir

instabilidade.

Sy 08

’—~ Ki's
R E M(s) Uis c
= = i ) il

Kp Hsefuragio
L Ki

EEnsor

Figura 6.3 — Diagrama de blocos de sistema hipotético com controle PID, saturaciao do sinal de controle e

controle anti-windup
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Para minimizar este efeito podemos introduzir no sistema os chamados compensadores
anti-windup (ou antireset windup). Estes compensadores objetivam evitar que o sinal
de controle atinja valores elevados quando ocorre a saturacdo. A estratégia de projeto
consiste basicamente em anular o efeito da componente de integracdo para valores de
sinal de controle que resultam em saturacdo. Para isto, devemos monitorar o sinal de
controle para verificar quando a saturacdo ocorre e quando isto acontecer o erro de
controle produzido (M(s) — U(s)) deve ser multiplicado por uma componente de
integracdo que ird subtrair o sinal de erro que serd produzido futuramente de forma a
evitar que o crescimento do erro de controle permaneca aumentando ao longo do
tempo. Existem vdarios métodos de introdu¢do do controle anti-windup e uma das
alternativas € mostrada na Figura 6.3. Observamos que, se a saturagdo nao estiver
ocorrendo, o compensador anti-windup nao tem efeito, pois M(s) = U(s). O parametro
K pode ser ajustado pelo projetista para garantir a eliminacdo da componente de
integracdo no proximo instante de tempo. Uma estratégia comumente utilizada é
ajustar Ky experimentalmente, por tentativa e erro, até que o efeito da saturacao seja
minimizado. Esta € a técnica utilizada para definir os controladores anti-windup que

foram inseridos nos controladores G¢y, Gca, Ges, Ger e Geyo.

A Figura 6.4 ilustra os resultados préticos obtidos para os controladores analdgicos
projetados utilizando o método de Ziegler-Nichols, considerando degrau de 7,6 V,
saturacdao do sinal de controle e controle anti-windup no caso dos controladores Gy,
Gc; € Ges. Os ganhos utilizados nos controladores anti-windup foram ajustados por

tentativa e erro adotando-se em todos os casos Gawy= 150.

A Figura 6.5 ilustra os resultados para os controladores projetados pelo método da
Sintese Direta e por Cancelamento de Pdlos. Nos controladores G¢; € Geyg nao foi
necessdrio utilizar controle anti-windup, pois o sistema ndo apresentou saturacao no
sinal de controle produzido, apresentando inclusive resposta ndo estavel e com elevado
erro estaciondrio. Observamos que os melhores resultados foram obtidos com os
controladores Gcy, Ges, Geg, Geg € Geg, pois apresentaram resposta rapida e sem

oscilagdo.
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,6 V — Controladores sintonizados pelo método de Ziegler-Nichols —

Figura 6.4 — Resposta a degrau de 7

Ensaio com sistema de aquisi¢cao de dados

Figura 6.5 — Resposta a degrau de 7,6 V — Controladores sintonizados por Sintese Direta e por

Cancelamento de Polos — Ensaio com sistema de aquisicao de dados
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E importante destacar a necessidade de utilizar um tempo de amostragem apropriado.
Em todos os resultados préticos o tempo de amostragem foi fixado em T=0,0001s. O
desenvolvimento da aplicacdo utilizando aquisicio de dados no LabVIEW® pode ser
efetuado de forma muito mais féacil quando ndo ha compromisso com o tempo de
amostragem, por exemplo utilizando o modo On Demand onde o tempo de
amostragem € varidvel, sendo definido pelo proprio computador. Em um dos testes
obtivemos a resposta do controlador proporcional G¢g. Um comparativo entre os
resultados obtidos no sistema com tempo de amostragem fixo em T = 0,0001 s e
utilizando o programa mais simples no modo On Demand € ilustrado na Figura 6.6.
Note que nesta situacdo muitos pontos da aquisi¢do sdo perdidos. No caso deste
controlador ndo hda considerdvel piora na estabilidade do sistema, contudo observamos
que nenhum dos outros controladores analégicos permitiu controle estidvel na situagcdao

descrita acima, sem utilizar o tempo de amostragem apropriado.

Vim(s)
A

Gc8 - T variavel Gc8 - T=0,0001s
T T T T

o] 2 4 6 4 6
t(s) t(s)

Figura 6.6 — Resposta a degrau de 7,6 V — Controlador GC8 - Efeito da utilizacdo do tempo de

amostragem apropriado

A Figura 6.7 e a Figura 6.8 ilustram as respostas obtidas para os controladores digitais
inclusive com controle anti-windup Gawy= 1/s no caso dos controladores que possuem

componente integradora.
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Figura 6.7 — Resposta a degrau de 7,6 V — Controladores digitais projetados por Ziegler Nichols — Ensaio
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Todos os controladores digitais apresentaram respostas muito semelhantes e estdveis.

A Figura 6.9 e a Figura 6.10 ilustram as respostas obtidas para os controles fuzzy.
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1(s)

— CNO03

Vm(\Volts)
E=

ts)
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8
6
4 . —— CNo04
2
0 i i i
o] 0.5 1 1.5 2
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Figura 6.9 — Resposta a degrau de 7,6 V — Controladores fuzzy analégicos — Ensaio com sistema de

aquisicao de dados
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Figura 6.10 — Resposta a degrau de 7,6 V — Controladores fuzzy digitais — Ensaio com sistema de aquisicao

de dados
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Notamos a semelhanca entre a resposta dos controladores fuzzy e os controladores PID

digitais.

Foram realizados ainda alguns ensaios para verificar a resposta de alguns
controladores a variagdes na carga. Para tal foi utilizado um motor com um pequeno

disco acoplado no eixo conforme pode ser observado na Figura 6.11.

Figura 6.11 - Motores utilizados na coleta de dados

A Figura 6.12 ilustra as respostas dos controladores GC5, GC8, CN04 e CN04d , para
um degrau de 5 volts, quando utilizamos um motor diferente. Percebemos que os
controladores PID tiveram uma mudanca sensivel no comportamento enquanto que os

controladores nebulosos nao.

Figura 6.12 - Resposta para variac0es na carga
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Figura 6.13 - Controle de Posicao

verificamos um erro estacionario elevado

A titulo de complemento e sugestdo para continuagdo do trabalho introduzimos a
forma computacional de um integrador apds o sinal medido pelo sensor de velocidade;
esta técnica permite desenvolver o sistema de controle de posi¢cdo, sem a necessidade
de substituir o tacogerador acoplado ao eixo do sistema, mas adaptando-o para medir o
deslocamento angular. A Figura 6.13 ilustra a resposta do controlador CN04 para esta

situagdo. Nenhum ajuste foi realizado nos ganhos do controlador CNO4 por isso
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7. CONCLUSOES FINAIS

Este trabalho teve como objetivo principal a avaliacdo de diversas técnicas de projeto e
sintonia de controladores aplicados no controle de velocidade de um servomotor. O
sistema inclui além do servomotor, um sistema de aquisicao de dados, um sensor de
velocidade acoplado ao motor, um programa de interface em LabVIEW® e circuito
eletrobnico de acionamento e amplificacdo de poténcia enviada para o motor. Na
abordagem efetuamos a modelagem matemdatica de todos os dispositivos que
compdem o sistema e a sintonia de diversos controladores PID e nebulosos utilizando

métodos consagrados na literatura e em aplicagdes préticas na industria.

Estes controladores foram avaliados por meio de critérios no dominio do tempo, erro
. ., . . J . . ®
em regime permanente e critérios de erro integrado utilizando o Simulink™ do

MatLab® software de simulagéo por computador.

Todos os controladores projetados foram avaliados por simulacdo e testados em
sistema com aquisicdo de dados de forma a confirmar os resultados obtidos e

estabelecer entdo uma andlise comparativa entre os controladores.

Podemos concluir que em geral os controladores PID apresentaram um melhor

desempenho em relagdo aos controladores nebulosos na simulacao.

Na aquisicao de dados devido a presenca de ndo-linearidades tais como histerese e
saturacdo do sinal de controle e ainda com a introdu¢do da amostragem os controles
fuzzy apresentaram um melhor desempenho, seguido dos controladores PID digitais
(que sdo projetados considerando a amostragem) e por fim dos controladores PID

analégicos.
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A técnica de controle nebuloso mostrou ser uma alternativa vidvel para controle

apresentando resultados semelhantes ao controle PID tradicional.

Os conceitos envolvidos neste trabalho possuem aplicabilidade prética no projeto de
controladores para vdrias outras dreas tais como a indudstria petroquimica, ar-

condicionado e automacgao de processos continuos.

Adicionalmente, a metodologia descrita neste trabalho pode ser aplicada em
laboratérios de ensino de engenharia, conforme sugerido no artigo Assis et al, 2008
para o desenvolvimento de sistemas de controle similares. A abordagem pratica em
laboratério proporciona uma melhor assimilacdo dos conceitos tedricos vistos em sala,
facilita a compreensao de todos os passos envolvidos no projeto € a0 mesmo tempo em
que permite a visualizacdo de varios aspectos praticos geralmente nao abordados em

sala de aula.

Sugerimos como trabalhos de continuidade:

- introducdo da forma computacional de um integrador apds o sinal medido pelo
sensor de velocidade; esta técnica permite desenvolver o sistema de controle de
posicdo com relativa facilidade, sem a necessidade de substituir o tacogerador

acoplado ao eixo do sistema, mas adaptando-o para medir o deslocamento angular;

- avaliacdo de outras técnicas de sintonia e projeto de controladores tais como
compensadores de avanco e atraso de fase, controladores com sintonia automdtica,

controladores adaptativos, controle por realimentacdo de estados, etc.
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ANEXO

Programa de Desenvolvimento do Controle em LabVIEW®
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