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RESUMO

Este trabalho apresenta um estudo a respeito de métodos de projeto para controladores prediti-
vos baseados em modelo. Este estudo consiste sobretudo no desenvolvimento de metodologias
originais propostas para o controle de processos de primeira e de segunda ordem. Estas meto-
dologias baseiam-se em uma normaliza¢do originalmente proposta nesta tese. Tal normalizagdo
permite equalizar a ponderacdo entre o rastreamento e o gasto de energia no funcional de custo
do controlador preditivo. Além disso, considera-se o uso de uma formulacdo de funcional de
custo que penaliza diretamente o erro acumulado. Desta maneira, a estrutura de controle pre-
ditivo proposta possui acdo integral e consegue compensar perturbacdes e erros paramétricos.
Além disso, com a formulacdo adotada, o sistema em malha fechada pode rastrear referéncias
nao constantes até um certo limite de frequéncia, estabelecido pelos critérios de projeto propos-
tos. Desse modo, um outro ponto importante das metodologias propostas, € a correlacdo feita
entre os parametros de otimizacao e os parametros de controle baseados em modelos frequen-
ciais, como a frequéncia de corte. Sdo também feitas consideracdes a respeito da estabilidade
nominal. Sdo apresentados varios exemplos de aplicacdo da metodologia proposta ao longo do
trabalho. A principal aplicacdo é o acionamento do motor sincrono de imds permanentes, tanto
com forca contra-eletromotriz senoidal como trapezoidal. Assim, € apresentado o projeto de
controladores para ambos os casos, bem como, resultados de simulacdo e experimentais, para
validar a metodologia proposta. Além disso, o presente trabalho propde um modelo original
para simulacdo de motores sincronos de imas permanentes com tensdes induzidas ndo-senoidais,

polos salientes e acionamento ndo-complementar.

Palavras-chave: Motor Sincrono de Imis Permanentes; Controle Preditivo Baseado em Modelo;

PMSM; MPC; Sintonia de Controladores.
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ABSTRACT

This work presents a study about design methods for model-based predictive controllers. This
study consists of the development of original methodologies for the control of first and second-
order processes. These methodologies are based on a normalization originally proposed in
this thesis. Such normalization allows equalizing the weighting between the tracking error
and the energy spent in the cost functional. Moreover, the functional formulation considers
the accumulated error penalization. Therefore, the proposed predictive control structure has
integral action and can compensate for disturbances and parametrical errors. Furthermore,
with the adopted formulation, the closed-loop system can track non-constant references until a
certain frequency limit, which is established by the proposed design criteria. Therefore, another
important issue from the proposed methodologies is the correlation done between optimization
parameters and parameters based on frequency models, as cut-off frequency. Nominal stability
considerations are also made. Several application examples are presented in this work. The main
application is the permanent magnet synchronous motor drive, both trapezoidal and sinusoidal.
Thus, the control design for both cases is presented as well as simulation and experimental
results. Moreover, the present work proposes an original model for simulation of permanent
magnet synchronous motor with non-sinusoidal back-electromotive forces, salient poles, and

non-complementary drive.

Keywords: Permanet Magnet Synchronous Motor; Model-based Predictive Control; PMSM;
MPC; Control Tuning.
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Felizes os que temem o Senhor e trilham seus caminhos.
(Salmo 127 (128), 1)

1 INTRODUCAO

Neste capitulo, apresentam-se os conceitos introdutérios do trabalho, objetivos, meto-

dologia adotada e contribui¢des. Além disso, indica-se a organizacao geral do trabalho.

1.1 HISTORICO E VISAO GERAL DO CONTROLE PREDITIVO

O termo controle preditivo baseado em modelo designa um conjunto de algoritmos de
controle com caracteristicas comuns (MAYNE, 2014; |QIN; BADGWELL! 2003; (GARCiA;
PRETT; MORARIL |1989). Em geral, essas caracteristicas resumem-se:

* a0 uso de modelos matematicos para a predi¢do do comportamento futuro da planta em
malha aberta;

* adeterminacdo de uma sequéncia de acoes de controle calculadas com base na otimizacao
de um funcional de custo, que considera o modelo de predi¢do e possiveis restri¢des fisicas
€ operacionais;

* ao recdlculo de a sequéncia predita (ou parte dela) a cada periodo de amostragem, carac-
terizando o horizonte retrocedente.

De acordo com|Qin e Badgwell (2003)), tal estratégia de controle foi inicialmente proposta
por Richalet em 1976, em uma conferéncia, e, em 1979, os resultados finais em um periédico.
A proposic¢ado inicial baseava-se em um modelo de resposta ao impulso e € conhecida como
Model predictive heuristic control (MPHC). Paralelamente, engenheiros da petroleira Shell
desenvolveram um algoritmo de controle conhecido como Controle de Matriz de Dindmica
(DMC - Dynamic Matrix Control). Esse controlador baseia-se em um modelo de predicao
composto por pontos da resposta ao degrau de um determinado processo. Posteriormente, esse
controlador foi aprimorado, permitindo o tratamento de restri¢des. Isso foi possivel com o uso
de algoritmos de programacao quadratica para a solu¢do do problema de otimizacdo proposto.

Ainda de acordo com|Q1n e Badgwell (2003)), no final dos anos de 1980, os engenheiros da
Shell aprimoraram seu algoritmo, de modo que foi desenvolvido o Controle Otimo Multivaridvel
da Shell (SMOC - Shell Multivariable Optimizing Controller). Esse controlador lida com

modelo de predi¢ao baseado em espaco de estados, sendo ainda capaz de tratar restricdes. O uso
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do espaco de estados traz muitos beneficios ao controlador pois, como ressalta |Qin e Badgwell
(2003), permite:
* representar a planta em todas as possibilidades de modelos lineares;

* descrever efeitos de perturbacdes ndo-medidas;

aplicar o filtro de Kalman para medi¢ao de estados;

distinguir as varidveis controladas das varidveis medidas;

tratar restricoes na(s) varidveis de entrada(s), saida(s) ou estado(s).

A diferenca entre o algoritmo supracitado e o Regulador Linear Quadratico (LQR —
Linear Quadratic Regulator) ou suas variagdes reside na possibilidade de formulagdo sem
horizonte infinito. Contudo, isso implica a redu¢do das propriedades fortes de estabilidade do
LQR (QIN; BADGWELL, [2003).

Posteriormente, essa técnica que desenvolveu-se inicialmente na industria foi incorporada
pelo meio académico e multiplicou-se em uma infinddvel variedade de aplicagdes. De forma
sistematica, € possivel dividir os diferentes algoritmos de MPC atuais nas seguintes categorias
(MAYNE, 2014):

¢ Nominal;

¢ Hibrido;

¢ Econbmico;

» Explicito;

¢ Distribuido;

¢ Com horizonte unitario;

» Feedforward,

* Baseado em passividade;
¢ Sub-6timo;

¢ Robusto;

* Horizonte em movimento;
¢ Estocastico;

» Otimizacao baseada em cendrio;

* Adaptativo.
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Este trabalho de tese, em especifico, concentra-se no estudo do MPC nominal para a
aplicacao no acionamento de motores sincronos de imas permanentes. Assim, a proxima se¢ao

apresenta uma revisao de literatura nessa drea em especifico.

1.2 USO DO CONTROLE PREDITIVO PARA CONTROLE DE MOTORES

O controle de motores elétricos teve um avango significativo com o desenvolvimento de
técnicas de controle por orientagdo de campo ou controle vetorial (BLASCHKE, 1982; HIROSE;
KAWAMURA; HOFT, [1984; KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF; PEKAREK| 2013). Tais
técnicas utilizam a transformacdo das coordenadas de base trifdsica de um motor elétrico em
coordenadas de uma base bifédsica girante de valores constantes em regime permanente, a partir da
medi¢do (ou estimacdo) da posi¢ao elétrica do rotor. Com isso, o modelo dos motores elétricos
pode ser consideravelmente simplificado. Mesmo sendo ndo-linear, € possivel desenvolver
malhas em cascata para controladores proporcionais integrais (PIs) associados ao cancelamento
matemadtico das ndo-linearidades, de modo similar a uma estratégia Feedback linearization
(SLOTINE; LI, [1991; (ORTEGA; LORiA; NICKLASSON; SIRA-RAMIREZ, [1998).

Outro avanco no controle de motores foram os controladores ndo-lineares baseados
em passividade, que apesar de serem também baseados em Feedback linearization possuem
maiores garantias de estabilidade, além de melhor comportamento dindimico (ORTEGA; LORIA;
NICKLASSON; SIRA-RAMIREZ, 1998)). Desde entdo, variadas técnicas de controle t€m sido
aplicadas as mdquinas elétricas, entre as quais controle robusto, adaptativo (YU; GUO; MI,
2016)) e preditivo (LINDER; KENNEL, 2005)).

Em relacdo ao controle preditivo baseado em modelo, os primeiros trabalhos remon-
tam ao uso do Controle Preditivo Generalizado (GPC — Generalized Predictive Controller)
(BORDONS; MONTERO, 2015) SISO ou MIMO para ser aplicado em motores (KENNEL;
LINDER; LINKE, 2001; LINDER; KANCHAN; KENNEL; STOLZE, 2010). Porém, uma vez
que a dindmica dos motores € rapida, nao € possivel utilizar diretamente algoritmos MPC mais
elaborados, por exemplo, aqueles que tratam restri¢cdes utilizando algoritmos de programacgdo
quadrdtica. Isso porque ndo seria possivel executar o algoritmo de controle dentro do intervalo
de um periodo de amostragem, normalmente na faixa de 100 ps. Essa limitacdo inicialmente
foi tratada com o uso da solugdo explicita que parametrizava um conjunto de solugdes calcula-
das de forma off-line respeitando as restricdes impostas (LINDER; KENNEL, 2005; |LINDER;
KANCHAN; KENNEL; STOLZE, 2010).
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Considerando essas limitacdes do MPC para processos de dindmicas rapidas, desenvolveu-
se um algoritmo de controle preditivo que explora naturalmente as caracteristicas das fontes co-
mutadas, que usualmente acionam motores elétricos. Essa estratégia foi denominada como Con-
trolador Preditivo Baseado em Modelo com Conjunto Finito de Ac¢des de Controle (FCS-MPC
— Finite Control Set Model Based Predictive Control) (RODRIGUEZ et al., [2007; |PREINDL,
2013). Esse algoritmo utiliza 0 modelo ndo-linear da carga acionado por um conversor estd-
tico de poténcia para as diferentes agdes de controle possiveis, buscando minimizar uma fungao
objetivo pré-definida. Assim, testam-se todas as possibilidade de a¢ao de controle, dentro do
horizonte de predi¢do proposto (normalmente unitdrio, para reducao do custo computacional).
Define-se a sequéncia 6tima de a¢cdes de controle, através do caminho que apresentar 0 menor
custo (avaliado diretamente em cada teste). Dessa maneira, esse algoritmo de "forca-bruta"
consegue lidar com ndo-linearidades explicitas no modelo matematico de predi¢cdo e, inclu-
sive, inserir penalidades no funcional de custo, emulando um tratamento de restricdes suave.
Destaca-se, porém, que o conjunto de solugdes existente € ndo-convexo sendo baseado nas pos-
siveis palavras bindrias de atuagdo passiveis de serem aplicadas pelo conversor estatico utilizado
na aplicacdo (BORDONS; MONTERO, 2015; VAZQUEZ et al.| 2014)).

Especificamente no contexto de controle de motores sincronos de imas permanentes,
os trabalhos |Preindl e Schaltz (2010), Preindl, Schaltz e Thogersen (201 1)), Preindl, Bolognani
e Danielson (2013)), Preindl e Bolognani (2013c), |Preindl e Bolognani (2013b)), Preindl e
Bolognani (2013a)) e |Preindl| (2013)) foram precursores no uso FCS-MPC abordando diversos
aspectos como para o controle das diferentes possiveis varidveis nesse tipo de maquina elétrica.

Apesar de ser bem aplicdvel e de simples sintonia em boa parte dos casos, o FCS-MPC
apresenta limitacoes que vém sendo discutidas ao longo dos anos. A saber, erro em regime
permanente para o valor médio da varidvel controlada; espalhamento do sinal de controle,
ocasionando o surgimento de harmdnicas na carga controlada; inexisténcia de estabilidade as-
sintdtica, gerando oscilagdes em regime permanente; alto custo computacional para horizontes
superiores a um; entre outros (LEZANA; AGUILERA; QUEVEDO, 2009; AGUILERA; QUE-
VEDO, 2013; PREINDL, 2013;|GEYER.|2011). Além disso, hd caréncias nas metodologias de
projeto para a sintonia da funcdo objetivo, que muitas vezes sao baseadas em técnicas empiricas
(PREINDL; BOLOGNANTI, 2013a; LEZANA; AGUILERA; QUEVEDO, 2009; BARTSCH et

al., 2017)). Faltam também provas matemadticas mais s6lidas para existéncia de solug¢do e con-
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vergéncia por exemplo, dada a dificuldade imposta pela ndo-convexidade do conjunto de acdes
de controle disponiveis (AGUILERA; LEZANA; QUEVEDO, 2013; PREINDL, [2016).

Dadas essas limitacdes dos algoritmos FCS-MPC, muitos trabalhos retornaram a analisar
algoritmos preditivos que possuam um conjunto convexo de acdes de controle, que podem
ser reproduzidas por moduladores (MIRZAEVA et al., 2016; PREINDL, 2016; BARTSCH;
CAVALCANTTI; CAVALCA; NIED, 2019, BORDONS; MONTERO, 2015). Além disso, a
literatura apresenta trabalhos que buscam interpretar o controle FCS-MPC como um controlador
preditivo "convencional” no espaco de estados, apenas restrito na acdo de controle. De qualquer
maneira, o préprio controle convencional para a aplicacdo especifica em questao carece de provas
importantes, como a prova de estabilidade, bem como, de metodologias claras de sintonia para o
funcional de custo (AGUILERA; LEZANA; QUEVEDO.2013; PREINDL,2016). Essas provas
muitas vezes sdo tratadas como "ndo-importantes" uma vez que aplicacdes de motores elétricos
nao possuem a alta degradabilidade de processos quimicos, que muitas vezes sao instaveis e
podem provocar produtos de reagdes indesejaveis, se a reagao nao for controlada corretamente.

A presenca de motores sincronos aumentou nos dltimos anos tanto em aplicac¢des de uso
comercial de linha branca (como em ar-condicionados, geladeiras, miquinas-de-lavar-roupa en-
tre outros) como em aplicacoes industriais, sobretudo na drea de robdtica e em bombas especiais
(SINGH; SINGH, 2009; BARATIERI; PINHEIRO, 2014; BETIN et al., [2014). Além disso,
obrigatoriamente o motor sincrono precisa ser acionado com inversor e possuir controle em ma-
lha fechada para funcionar corretamente (KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF; PEKAREK]
2013). Dessa maneira, caso o controle seja um MPC, € necessdrio que exista uma metodologia
clara de sintonia que aproveite os recursos que o MPC permite ao projetista sem ferir requi-
sitos de projeto ja conhecidos para as aplicacoes em questao (BETIN et al., 2014)). Portanto,
justifica-se o desenvolvimento de metodologias de projeto para a sintonia de MPC voltadas para
esse tipo de aplicagao.

Além disso, com a previsao da substitui¢do dos carros a combustdo por carros elétricos
em um espaco de tempo relativamente curto, hd a necessidade de controladores para motores
elétricos com garantias de estabilidade que ndo coloquem em risco a seguranca dos passageiros
dos veiculos, por exemplo. De fato, o motor sincrono de imas permanentes é o mais cotado
para essa aplicacdo em especifico, uma vez que apresenta alta densidade de poténcia e alta
eficiéncia em comparacdo com motores de inducdo, ou seja, € indicado para locais com espago

reduzido e pouca disponibilidade de recursos energéticos (TOULABI; SALMON; KNIGHT,
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2015; CHAU; CHAN; Chunhua Liu, 2008)). Para aproveitar bem esses recursos, também ¢&
necessdrio que exista uma metodologia de projeto clara. Assim, novamente, verifica-se que

existe uma necessidade real na pesquisa desenvolvida nesse trabalho.

1.3 OBJETIVOS

Considerando o exposto, o objetivo original dessa tese era inicialmente desenvolver uma
estratégia de controle preditivo para o acionamento do motor sincrono de imas permanentes,
que seja nativamente estdvel, dada sua formulacao ou condi¢Oes impostas para sintonia.

Porém, com a evolugdo da pesquisa, o objetivo geral tornou-se: desenvolver metodologias
de projeto para controladores preditivos que possam ser aplicadas no acionamento do motor
sincrono de imds permanentes, sem comprometer sua estabilidade, dada sua formulacdo ou
condicdes impostas para sintonia.

Assim, considerando o objetivo geral proposto, sdo objetivos especificos:

* obter uma condicao para o desenvolvimento de metodologias genéricas;

* obter metodologias de projeto para processos lineares de primeira e segunda ordem;

* aplicar as metodologias em motores sincronos de imds permanentes, considerando o uso
de modelos linearizados de primeira e segunda ordem;

* obter a comprovagao experimental das metodologias desenvolvidas.

1.4 METODOLOGIA

A metodologia adotada para atender aos objetivos especificos e ao objetivo geral foi:

* Estudo da literatura de controle 6timo e preditivo, estudo da estabilidade de sistemas ndo-
lineares, estudo do motor sincrono de imas permanentes e de controle preditivo aplicado a
eletronica de poténcia e ao controle de motores. Esse estudo concentrou-se de forma mais
aprofundada sobretudo nos trabalhos de Kirk!(2004), Aguilera e Quevedo|(2013), Preindl e
Bolognani (2013a), Preindl (2013)), Preindl| (2016), |Astrom e Wittenmark! (1991)), Ortega,
Loria, Nicklasson e Sira-Ramirez (1998), Mayne, Rawlings, Rao e Scokaert (2000),
Mayne (2014), Meadows Jr (1994), Slotine e Li (1991), |Seleme Jr (1994), |Garcia, Prett
e Morari (1989), (Candido| (2010)), Tran, Kellett e Dower| (2017)), [Tran, Ruffer e Kellett
(2019), Mizumoto, Ohdaira e Iwai (2010), Falugi/ (2014).
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* Apos esse estudo, verificou-se que a formulagdo apresentada por (Candido (2010) seria a

mais adequada para esse trabalho, pelos motivos que serdo expostos na Segio[2.6] A partir
disso, partiu-se para o desenvolvimento préprio. Esse desenvolvimento consistiu na busca
de metodologias de projeto que garantissem a estabilidade do motor em malha fechada,
supondo a aplicacdo do MPC. Porém, ao longo desse estudo, verificou-se a possibilidade
de uma normalizacao genérica para o funcional de custo e, a partir dessa normalizacdo, a
possibilidade da criacdo de metodologias préprias de projeto, com €nfase no desempenho
dindmico.

Ao vislumbrar-se essa possibilidade, uma série de estudos analiticos foram desenvolvidos
para a criacdo das metodologias de projeto. Dessa forma, esses estudos associados as
metodologias de projeto sdo apresentados no Capitulos [3|e 4]

Assim, no decorrer da pesquisa, o foco principal passou a ser o projeto do controle para
desempenho dindmico em malha fechada aplicado a processos lineares. Esse estudo
também analisou a estabilidade em malha fechada da aplicacdo desses controladores. Em
um segundo momento, buscou-se adaptar as técnicas desenvolvidas para a aplicacdo em
diferentes motores sincronos de {mas permanentes, conforme visto nos Capitulos [6|e[7]

Para o desenvolvimento do texto do trabalho de tese, todavia, adotou-se a seguinte

metodologia:

* O trabalho inicia pelo estudo do controle preditivo. Os Capitulos e [] apresentam

esse estudo em diferentes situagdes. O Capitulo[2] apresenta um estudo de base e revisao.
Porém, nesse mesmo capitulo apresenta-se também a formulacao de MPC escolhida bem
como a principal proposta da tese. Essa proposta serve de fundamento para o estudo mais
aprofundado que é desenvolvido ao longo dos Capitulos[3|e[d] Esse estudo aprofundado
consiste em analisar diretamente o efeito da aplicacdo da formulacdo de MPC escolhida
em processos de primeira e segunda ordem respectivamente. E, a partir dessa andlise, sdo
propostas metodologias de projeto para essa formulagdo.

Ap6s esse estudo do controlador, apresenta-se no Capitulo [5] o principal processo a ser
controlado nesse trabalho: o motor sincrono de imas permanentes. Esse capitulo de
modo geral faz uma revisao de literatura a respeito desse motor. Porém, é apresentado
um modelo de simulag@o préprio bastante genérico que, posteriormente, € utilizado para
emular o comportamento do motor sincrono de tensdo induzida trapezoidal. Esse modelo

foi desenvolvido nesse trabalho sendo proposto inicialmente em|Bartsch, Teixeira, Oliveira
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e Cavalca (2019). Além disso, algumas provas relativas ao motor também sdo apresentadas
nesse capitulo. De todos os capitulos, esse é o mais desvinculado do controle e, em
um primeiro momento, reduz o ritmo das andlises do controlador, que sdo retomadas
posteriormente.

* Os Capitulos [6] e [7] apresentam, respectivamente, os projetos de controle desenvolvidos e
os resultados experimentais obtidos para os motores BLDC e PMSM. Os projetos levam
em consideragdo as técnicas desenvolvidas nos Capitulos [3 e ] bem como a modelagem
apresentada no Capitulo [5] Destaca-se que sdo apresentados projetos para diferentes
situacoes e diferentes possibilidades de aplica¢do. Dessa forma, procura-se unir os pontos
de destaque tedricos obtidos na formulacao das técnicas com as demandas que a aplicagao
prética exige.

* Nos proprios Capitulos [3] e H] jd se visualizam requisitos de projeto demandados de
possiveis aplicagdes nas dreas de interesse do trabalho como eletronica de poténcia e
madquinas elétricas. Destaca-se, porém, que o estudo feito ndo estd limitado a essas dreas.

* Pode-se dizer que a estrutura de texto desse trabalho foi inspirada nas estruturas adotadas
por [Meadows Jr (1994), Candido| (2010) e Preindl| (2013). Além disso, a simbologia e a
nomenclatura técnica foram fortemente inspiradas nos trabalhos de Kirk! (2004), Krause,
Wasynczuk, Sudhoft e Pekarek (2013) e Ortega, Loria, Nicklasson e Sira-Ramirez/(1998)).

De certa forma, esse trabalho de tese pode ser encarado como uma consolidacdo dos
trabalhos Bartsch, Cavalcanti, Cavalca e Nied (2019) e Bartsch, Teixeira, Oliveira e Cavalca

(2019).

1.5 CONTRIBUICOES

As principais contribuicdes desse trabalho sdo:

* Desenvolvimento de normalizacdo do funcional de custo de um controlador preditivo
(Conferir Se¢do [2.8);

* Desenvolvimento de diversas metodologias de projeto para o controlador MPC livre de
erro em regime, para processos em malha aberta de primeira e segunda-ordem (Conferir
Capitulos [3|e d);

* Modelo de simulagdo para o motor sincrono de imas permanentes que considera o uso de

tensdes induzidas de formas nao-senoidais e polos salientes (conferir Capitulo [5);
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* Comprovagao experimental dos modelos tedricos apresentados nos capitulos anteriores
(conferir Capitulos[6] e [7).
Dessa maneira, a excegdo da introducdo (Capitulo([I]) e da conclusao (Capitulo [§)), todos

os capitulos dessa tese apresentam algum tipo de contribuicao.

1.6 DIVISAO DO TRABALHO

A divisao do trabalho segue a metodologia de desenvolvimento do texto, de modo que:

* No Capitulo |2} apresentam-se os fundamentos do controlador preditivo, a formulagcdo de
controle preditivo adotada e a principal contribui¢do da tese: o fator de normalizacao;

* No Capitulo 3] exibe-se um conjunto de andlises e metodologias de projetos da aplicacdo
do MPC em processos de primeira ordem;

* No Capitulo[] mostra-se um conjunto de andlises e metodologias de projetos da aplicagdo
do MPC em processos de segunda ordem;

* No Capitulo[5] fundamenta-se o motor sincrono de fmas permanentes;

* No Capitulos [0] e [7} apresenta-se o projeto dos controladores a serem aplicados experi-
mentalmente e os resultados desse trabalho;

* No Capitulo[8] sao desenvolvidas as consideragdes finais desse trabalho. Aqui também é
feita a recapitulagdo do trabalho e a discussao de algumas dificuldades encontradas, o que

pode ser ttil para se entender algumas escolhas feitas durante o trabalho.



Quando as coisas ndo estdo funcionando, é preciso do
pensador, do homem com uma doutrina que explica por
que elas ndo estdo funcionando. Enquanto Roma arde
em chamas, € errado tocar violino; mas € correto estudar
teoria hidriulica.

(G. K. Chesterton)

2 CONTROLADOR PREDITIVO E NORMALIZACAO

Neste capitulo, as ideias propostas sobre projeto de controladores preditivo baseados em
modelo sdo apresentadas.

Inicialmente, faz-se uma apresentacdo de conceitos bdsicos relacionados a essa classe
de controladores j4 associados a estrutura de controlador preditivo a ser adotada ao longo do
trabalho. Tal estrutura baseia-se na penalizacdo do erro acumulado no funcional de custo (CAN-
DIDO, 2010). Apresentam-se também outras estruturas de controladores preditivo associadas.

Este trabalho concentra-se no estudo de controladores preditivos com problemas de
otimizagdo irrestritos, com excegdo da restrigdo imposta pelo modelo de predi¢ddf] Dessa
maneira, este capitulo preconiza o estudo dos conceitos e formulagdes gerais de controladores
preditivos. Ao longo das secdes, também sao apresentados pontos negativos e positivos de cada
formulacao, incluindo a formulacdo a ser utilizada nesse trabalho.

Ao fim, na Secdo [2.8] apresenta-se a uma importante contribui¢do da tese: um fator
de normalizagdo genérico para processos lineares de uma entrada e uma saida (SISO — Single
input single ouput). Essa normalizacdo também serve para alguns processos ndo lineares e
para alguns processo de multiplas entradas e multiplas saidas (MIMO — Multiple input multiple
output), conforme evidenciados na prépria Se¢do[2.8] Tal normalizagdo servird de base para as

metodologias desenvolvidas nos Capitulos [3|e[3]

2.1 CONCEITOS GERAIS

O controle preditivo € um controle 6timo, ou seja, a acao de controle calculada € baseada
naresolu¢ao de um problema de otimizacdo. Esse problema, por sua vez, € gerado pela definicao

de um funcional? de custo (ou de objetivo) que expressas termos geradores de custos. Desse

Para mais detalhes a respeito do tratamento de restricdes conferir |Qin e Badgwell| (2003)) para conceitos mais
genéricos e Candido|(2010), (Candido, Galvao e Yoneyama|(2014)) para as formulacdes especificas desse trabalho.

2Um funcional pode ser entendido como uma "funcao de funcgdes”, ou seja, € um ente matematico que reine
todas as possiveis trajetérias de um dado conjunto de fungdes vetoriais, delimitada por uma caracteristica comum,
definida pelo préprio funcional.
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modo, o problema de otimiza¢ao consiste em minimizar os custos desse funcional em relagdo a
uma sequéncia de acdes de controle (KIRK] 2004; MAYNE, 2014).

O regulador linear quadrético (LQR — Linear Quadratic Regulator) é o controlador
6timo mais simples e mais conhecido. Normalmente, o funcional de custo do LQR considera a
penalizacao de estados (considera-se um custo o estado ndo estar na origem) e sobre a acao de
controle (considera-se um custo o esforco de controle), sendo definido como um problema de
regulacdo (ndo ha rastreamento de referéncia) (QIN; BADGWELL! 2003; GARCiA; PRETT;
MORARI, 1989; KIRK] 2004). Assim, a acdo de controle € resultado da minimizacdo desse
funcional de custo considerando um horizonte infinito de cdlculo, ou seja, a penalizacio de
todos os estados do processo e da acdo de controle, para cada instante de tempo até o infinito.
A solucao do regulador linear quadratico, para o caso discreto, consiste em uma lei de controle,
do tipo realimentagcdo de estados, com ganhos obtidos apenas através de processos recursivos
ou com truncamentos. Assim, ¢ comum adotar-se um limite de convergéncia para os ganhos e
tratar o valor obtido como os ganhos fixos do controlador e como a solu¢@o 6tima do problema
de otimizacdo. Assim, dada a aplicagdo da lei de controle 6tima, os estados e a agao de controle
seguem a trajetoria 6tima, que minimiza o funcional de custo estabelecido (KIRK] 2004).

Portanto, ao analisar-se o regulador linear quadrético, evidenciam-se os principais fun-
damentos de um controlador 6timo, que se inter-relacionam: problema de otimizacao; funcional
de custo; horizonte de célculo; e, penalizacao de custos.

O problema de otimizagdo € definido por um funcional de custo e restrito por uma série
de possiveis restricdes de igualdade e desigualdade. Assim, busca-se obter a trajetoria Gtima,
ou seja, que minimiza (assumindo que o problema de otimizacdo busque minimizar 0s custos)
o funcional de custo, e que respeite todas as restricdes impostas ao problema de otimizagao.

Esse funcional possui uma avaliagdo temporal, ou seja, pode considerar apenas o custo
presente, mas também, pode considerar custos de /V passos a frente ou, até mesmo, como no
caso do LQR, infinitos passos a frente. Dessa forma, existe um horizonte de cdlculo N de modo
que o custo do funcional serd minimo dentro desse horizonte (KIRK] 2004; RODRIGUEZ et
al.,2013; BORDONS; MONTERO, [2015).

Os custos sao penalizados de modo a indicar-se a importancia de cada um no problema
de otimizacdo. Deve-se, porém, destacar que, em muitos casos, a ponderagcao de cada custo ndo
¢ direta, pois hda um significado fisico distinto de cada ente penalizado. Desse modo, pode ser

dificil expressar adequadamente o efeito de cada penaliza¢do no funcional de custo. A solugdo
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do problema de otimizacdo oferece a trajetoria 6tima, dentro do horizonte de célculo previsto,
do ente avaliado.

Controladores preditivos sdao algoritmos para a resolucao de problemas de otimizacdo
que possuem algumas caracteristicas em comum. De modo geral, o horizonte de cdlculo de
controladores preditivos € finito e € definido como horizonte de predi¢do N. Porém, de todo
modo, existem controladores preditivos com horizonte infinito ou guasi-infinito (KEERTHI;
GILBERT, |1988; ROSSITER; GOSSNER; KOUVARITAKIS, [1996; CHEN; ALLGOWER|
1997), apesar de alguns autores ndo classificarem tais controladores como preditivos (MAYNE,
2014; MAYNE; RAWLINGS; RAO; SCOKAERT, 2000; MEADOWS JR| [1994).

Os funcionais de custo associados a controladores preditivos envolvem erros futuros de
rastreamento, considerados até o horizonte de predi¢do, e a sequéncia de acdes de controle
de malha aberta do controlador. Existem formulacdes de controle preditivo que consideram
outros custos no funcional como estados, variagdo da acdo de controle e variacdo da saida,
por exemplo. A formula¢do do funcional de custo pode diferenciar um controlador preditivo de
outro (PREINDL; BOLOGNANIL 2013a;/AGUILERA; LEZANA; QUEVEDO, 2013 GEYER;
PAPAFOTIOU; MORARI, 2009, VAZQUEZ et al., 2014; [VAZQUEZ et al., 2017; BORDONS;
MONTERO, 2015)).

O método (ou algoritmo) para solu¢do do problema de otimizagao também pode ser um
critério para diferenciar diferentes controladores preditivos, visto que podem ou ndo utilizar
derivadas do funcional, podem ser de busca extensiva, podem considerar um conjunto finito
de solucdes, entre outros (AGUILERA; LEZANA; QUEVEDO, 2013 MAYNE! 2014} QIN;
BADGWELL, 2003; PREINDL, 2016; RODRIGUEZ et al., [2013).

A prépria forma como a solu¢do do problema é desenvolvida, de forma explicita ou
implicita, também pode ser utilizada para distinguir controladores preditivos (VAZQUEZ et al.,
2017). Ainda em relac@o ao problema de otimizacdo, muitos controladores preditivos tratam
restri¢oes fisicas ou operacionais do processo a ser controlado ao impor essas restricdes no
problema de otimizacdo. Assim, o tratamento ou ndo de restri¢des € a forma como as restrigoes
sdo tratadas (soft ou hard) podem caracterizar um determinado algoritmo de controle preditivo
(VAZQUEZ et al., 2017).

Os erros futuros de predi¢do sdo calculados conforme um determinado modelo de pre-
dicdo, que pode ser baseado em diversas técnicas de modelagem de processos como fun¢do

de transferéncia, espaco de estados, equagdes a diferengas, pontos da curva de dinamica, entre
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outras. Um algoritmo de controle preditivo pode, assim, também ser definido pelo modelo de
predicao adotado na formulagdo do problema de otimizagdo (QIN; BADGWELL! 2003; BOR-
DONS; MONTERO; 2015).

Entretanto, uma condicdo sine qua non para classificar um controlador 6timo como
controlador preditivo, defendida por vérios autores, € a aplicacdo de horizonte retrocedente
(GARCiA; PRETT; MORARI, [1989; QIN; BADGWELL, 2003; MAYNE; RAWLINGS; RAO;
SCOKAERT, 2000). De fato, o Controle Preditivo Baseado em Modelo (MPC — Model-
based Predictive Control) também é chamado de Controle de Horizonte Retrocedente (RHC —
Receeding Horizon Control) dada aimportancia dessa condi¢cao na formula¢do de um controlador
preditivo (GARCiA; PRETT; MORARI, 1989; MAYNE; RAWLINGS; RAO; SCOKAERT,
2000; MEADOWS JR| 1994).

O horizonte retrocedente, por sua vez, caracteriza-se como o recalculo da sequéncia
6tima de acdes de controle de malha aberta a cada periodo de amostragem, sendo aplicado
apenas o primeiro termo no dado periodo de amostragem. Obviamente, em muitos casos, nao
se calcula a sequéncia toda novamente, mas apenas o primeiro termo da sequéncia, que sera
aplicado. Isso € possivel quando, para o dado problema, hd uma solucao analitica ou numérica
direta para o primeiro termo da sequéncia. Em alguns casos, porém, para determinar o primeiro
termo, € necessdrio conhecer os termos futuros da sequéncia, de modo que seja necessario
calcular as demais a¢des antes de calcular o primeiro termo. Ha alguns controladores preditivos
que realizam o chamado blocking, em que aplica-se, sem recélculo, alguns termos da sequéncia
6tima de acdes de controle em sequéncia. Caso toda a sequéncia 6tima seja aplicada, sem
recélculo, o controlador gerado pela solucao desse tipo de problema € conhecido como Controle
Otimo de Malha Aberta (OLOC — Open-Loop Optimal Control) (MEADOWS JR|,[1994).

O beneficio proporcionado pelo horizonte retrocedente € a atualizacdo das informacdes
disponibilizadas pelo processo na solu¢ao do problema de otimizacao, uma vez que € possivel
que haja descasamento de modelo, ruidos, distirbios e outros fendmenos durante uma possivel
aplicagdo da sequéncia 6tima de acOes de controle. Essas novas informacdes, por sua vez,

poderiam implicar alteragdes na trajetéria 6tima de minimizagao do custo. Porém, caso nao haja
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horizonte retrocedente, o controlador pode nao compensar esses fendmenos e o processo, em

malha fechada, pode ndo se comportar como desejado pelo projetista (MEADOWS JR| |1994).

2.2 FORMULACAO CONVENCIONAL EM ESPACO DE ESTADOS

Considerando o uso de modelos do processo em espaco de estados, apresenta-se as
formulacdes mais comuns para o funcional de custo bem como suas respectivas solugdes para
0 caso irrestrito, ou seja, sem tratamento de restricdes, para processos discretos lineares e
invariantes no tempo (GARCiA; PRETT; MORARI, 1989).

PROBLEMA 1 Considere um processo linear invariante no tempo discreto, modelado em espagco

de estados, de modo que:

z(ty + 1) =Ax(ty,) + Bu(ty)

y(te) =Cx(ty)

ey

em que A € R"**" ¢ a matriz de dindmica, B € R"*™ é a matriz de entrada, C' € R™* " ¢
a matriz de saida, y € R™*! é o vetor de saida, u € R™*! é o vetor de entrada e x € R"*!
é o vetor de estados. Tem-se que n, = n é o niimero de estados ou a ordem, n,, é o niimero de
saidas e n, é o niimero de entradas. Usualmente, a relagdo n, = n, é valida. Quando isso
ocorre, ha a possibilidade de controlar todas as saidas do processo.

Considere o funcional de custo:
Fu= —~R"M(Y — R)+ UM, U )

emqueY € RWN*! ¢ qsequéncia de saidas preditas, R € RN *!

é a sequéncia de referéncias
futuras, U e RulN*1 g g sequéncia de varidveis manipuladas (acoes de controle) preditas,
M, = MY > 0 € RwN*™N ¢ q matriz de penalizagdo do erro predito das saidas, M, =
MY > 0 € RwN*ndN ¢ g matriz de penalizacio das agbes de controle preditas e N é o

horizonte de predi¢ao.

A sequéncia de saidas preditas é dada por

N T
V= [T+ 1U6) 5720t . 9T+ NIt | 3)
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A sequéncia de referéncias futuras preditas é dada por:

~

A sequéncia de acoes de controle é dada por
. T
U= [ aT(tlt) @™t +106) .. @+ N —1]t) |

em que u € R™*1 é acdo de controle.

A matriz de penalizacdo do erro é definida como:

M, O .. O

O M, ... O
Me: . . . . ’

o 0 .. M,

sendo O € R ™ yma matriz de zeros e

frer 0 0
0 e 0
M,, = u' ? SRING I
0 0 .o fey,

em que [i.; € Ry é a penalizagcdo do i-ésimo erro de saida do processo.

A matriz de penalizacdo da acdo de controle é definida como:

M Hu O’u Ou
O, M,, Oy
M, u = . >
O, O, M,,

T
R = [ Pt +1tk) 7t +20t) .. Ptk + Nltg) } '

“)

(&)

(6)

(7

®)
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sendo O,, € R"™*™ yma matriz de zeros e

My 0 ..o 0
0 fuy .. O

M, =| " T ermem ©)
0 0 o Hup,

em que [,; € Ry é a penalizagdo da i-ésima agdo de controle do processo.

A notagdo (A) (ti+1ti|tr) expressa que uma determinada varidvel é predita (considerando
o super-escrito circunflexo) no instante ti, + t; dadas as condi¢oes atuais, no tempo ty, sendo
que ty, t; € 7.

O funcional 2) é sujeito a (I). O problema de otimizagcdo consiste em encontrar a
sequéncia otima de agdo de controle U* que minimiza o funcional de custo em relagdo a U.
Desse modo:

U* =arg{min 7,(U)}
o (10)

sujeito a (1)).

O primeiro termo da sequéncia 6tima que soluciona o Problema [I| na auséncia de

restricoes € dado por (CANDIDO, 2010):
0 = —Kpox(ty) + Koo R (11)

em que K,, € R™*" & o ganho 6timo de estado e K,, € R">*™" ¢ o ganho 6timo de
referéncia.

Define-se o ganho 6timo de referéncia como:
Ko=[1, O, ... O, IMgM.My+ M,)""M}jM. (12)

sendo [, € R™*™ uma matriz identidade e My € R™*™N a matriz de predi¢do de resposta
forcada.

Define-se o ganho 6timo de estado como:

Keo=1[1, O, ... O, |IMFMMpy + M) "MFMM; = K,,M;. (13)
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sendo My € R™"N*"= g matriz de predigdo de resposta livre.

Definem-se:
CB Oy Oy Oyu
CAB CB Oyu Oyu
My % | CA:B  CAB CB Oy | > (14)
CAN-1B CAN—?2B CAN—3B ... CB
sendo O,,, € R™*" uma matriz de zeros e
My 2[CA CA2 CA3 ... CAN M. (15)

A Solugdo (T1)) do Problema[I|minimiza o Funcional (2)). Porém, o Funcional (2) pondera
apenas o erro de rastreamento e o valor absoluto das acdes de controle futuras. Dessa forma,
quando (IT)) for aplicada ao Processo Fisico (I) ndo haverd compensagdo de erro de regime
permanente, exceto se o processo possuir integrador natural. Isso € explicado facilmente em
virtude de que para que o erro seja nulo, a acdo de controle deve ser nula também. Contudo, de
modo geral, para um processo fisico manter-se na referéncia é necessdrio que exista uma acgao
forcada ndo-nula. Desse modo, a fun¢do de custo que minimiza o funcional consiste em um
equilibrio entre o erro de rastreamento e um valor ndo-nulo de acdo de controle. De fato, de
acordo com Rossiter| (2003) as condi¢des para que ndo exista erro em regime permanente em
um MPC sdo:

1. a coincidéncia entre 0 minimo do funcional de custo e a auséncia de erro da saida em
regime estaciondrio;
2. ndo deve haver polarizacdo no modelo de predi¢cdo, ou seja, deve-se corrigir o efeito de

perturbacdes constantes e o descasamento de ganho esttico entre o modelo e a planta.

2.3 FORMULACAO QUE PENALIZA A VARIACAO DA ACAO DE CONTROLE

A formulagio apresentada no Problema(I|ndo € interessante quando objetiva-se erro nulo
em regime permanente, o que constitui boa parte dos problemas de controle na drea de mdquinas
elétricas (LEZANA; AGUILERA; QUEVEDO! 2009). Um modo de compensar esse problema

¢ a inclusao de um controlador do tipo integral, em uma malha externa. Porém, esse integrador,
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apesar de ser acessivel e controldvel, serd ndo observavel para um controlador na malha interna
e, consequentemente, ndo serd predizivel. O Exemplo [I]discute essa condicao.

Exemplo 1: Considere um sistema de primeira ordem do tipo:
y(tr +1) = ay(ty) + bu(tx) (16)

emque a # 1,0 € R, b € R sdo pardmetros constantes, u € a agdo de controle e y é a saida do
processo. Assuma que um integrador em malha externa w € adicionado ao processo, de modo

que:
w(ty) = w(ty — 1) + r(te) — y(ts) (17)

em que r € a referéncia do processo. Assuma que a ag¢do de controle seja calculada através da

minimizacao do funcional:

F =yt +1) —r(te + 1)) + par® () (18)

sendo 1, > 0 € Rer(ty+1) = r(tx) = r. Verifica-se que, como o integrador néo estd incluido
na formulacdo do funcional de custo, que estd referido apenas a parametros da malha interna,
a acdo de controle 6tima 4* nao terd influéncia do integrador. Assim, este precisard fazer um
ajuste de referéncia ou procedimento similar para compensar o erro em regime permanente.
O
Desse modo, uma solu¢@o encontrada na literatura baseia-se no uso de matrizes de estado
aumentadas e na penalizagdo da variacdo da acdo de controle no funcional de custo (GARCiA;
PRETT; MORARI, [1989).
PROBLEMA 2 Considere que o processo linear invariante no tempo discreto (1) é aumentado

da seguinte forma:

A O,
Ay = ; (19)
CA I,
B
B, = 7 (20)
CB
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Co=10, I, @1)
A

= | 22)
)

em que O, € R"*"= e O,, € R"™*" sdo matrizes nulas, I, € R"*" é uma matriz identidade,
A, € Retr)x(natny) 6 g matriz aumentada de dindmica do processo, B, € R +m)xnu
¢ a matriz aumentada de entrada do processo, C, € Rrv*(etmy) 6 o matriz aumentada de

saida do processo, x, € RMetmy)x1

é o vetor de estados aumentado do processo e Ax, =
z(ty, + 1) — z(t,) € R"™>* ¢ a variagdo do vetor de estados aumentado do processo, de tal

modo que o modelo do processo aumentado é dado por:

l’b(tk + 1) :Abl'b(tk) + BbAu(tk)

(23)
y(tr) =Coap(ty)
Considere o funcional de custo:
Iy=( = R)"M.(Y — R) + AU M, AU (24)

em que AU € R™N*! ¢ g sequéncia de variagées de variaveis manipuladas (acdes de controle)
preditas.

A sequéncia de variagoes de agoes de controle é dada por

~ T

em que Au(ty) = u(ty) — u(ty — 1) € R™*! é variacdo da agao de controle.
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O Funcional (24)) é sujeito a 23). O problema de otimiza¢do consiste em encontrar a
sequéncia otima de agdo de controle AU* que minimiza o funcional de custo em relacdo a AU.

Desse modo:

AU* =arg{min _#,(AU)}
AU (26)
sujeito a (23).

O primeiro termo da sequéncia 6tima que soluciona o Problema 2] na auséncia de

restri¢des € dado por (CANDIDO, 2010):
W = — Ky (ty) + KR 27)

em que K,, € R™*"+m) & o ganho 6timo de estado e K,, € R™*™ & o ganho 6timo de
referéncia.

Define-se o ganho 6timo de referéncia como:
Koy=[1, O, ... O, [M&MMcg+ M, " MEM, (28)

sendo I, € R™>*™ uma matriz identidade e M € R™" >N a matriz de predigdo de resposta
forcada.

Define-se o ganho 6timo de estado como:
Koy=[1, O, ... O,]IMEZM.Mg+ M) "MZM.Mg = K,,Mg (29)

sendo Mg € R(wFne)Nx(ny+ne) 3 matriz de predigdo de resposta livre.

Definem-se:
C, B, Oyu Oyu Oyu
Cy Ay By C, B, Oyu Oyu
Mg = | C,A2B,  C,AB, Cy B, Oy | > (30)
CyAY By, CLAY 2By, CAY By, ... CyBy
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Mg [ C,A, CA2 CoAY ... CAN T (31)

A formulagdo apresentada no Problema [2] possibilita ao processo em malha fechada
rastrear referéncias constantes e rejeitar perturbacdes constantes na saida. Porém, tal formulagdo
¢ incapaz de rastrear referéncias senoidais (ou modelada por um conjunto de senoides) ou rejeitar
perturbacdes senoidais (ou modelada por um conjunto de senoides) (BONCI CAVALCA; NIED;
CAVALCA; DE OLIVEIRA| 2017; PANNOCCHIA; GABICCINI; ARTONI, 2015). Além
disso, essa formulagdo € bastante sensivel a ruidos de medi¢do nos estados, pois depende da
variacdo de estados precisa entre periodos de amostragem para manter a sua validade tedrica
(GARCiA; PRETT; MORARIL|1989). Outra dificuldade € a impossibilidade de ajuste da atuacao
do efeito integrativo, pois este efeito estd intrinseco no modelo de predi¢cao aumentado. De fato,
ndo existe equivalente em tempo continuo para esse método de inclusdo de integrador, de modo

que o integrador obtido é puramente discreto.
2.4 FORMULACAO QUE PENALIZA O ERRO ACUMULADO

Nota-se que existem alguns problemas nas formulagdes anteriores apresentadas relativos
ao rastreamento de sinais de referéncia. Além disso, a segunda formulacdo pode apresentar pro-
blemas com ruidos, especialmente, quando aplicada a periodos de amostragem muito pequenos.

A literatura apresenta varios meios para de alguma forma lidar com esses problemas.
Um estimador de perturbagdo € proposto por Preindl e Schaltz| (2010) e reutilizado em |Preindl
e Bolognani (2013a) para compensar o torque de carga em uma aplicacdo de controle de
rotacdo de um motor. Uma malha externa com um controlador integral trifdsico é proposta
por Bonci Cavalca, Nied, Cavalca e de Oliveira (2017) com a mesma funcionalidade. Porém,
o projeto da acdo integral ndo é desenvolvido em conjunto com a otimizagdo do MPC. Uma
modificacdo na formulagdo do modelo de predi¢do, para incluir a predi¢do da perturbacao,
¢ apresentada por Santana, Bim e Amaral| (2008). Assim, esse trabalho lida com o mesmo
funcional de custo da formulagdo apresentada no Problema 2] mas o modelo de predi¢do incluir
uma informacao extra sobre a perturbacdo. Contudo, nesse caso, continua a ndo haver qualquer
tipo de controle sobre o efeito integral. Essa formulacdo € bastante similar a apresentada por

Maeder e Morari| (2010). Outra abordagem ¢€ feita por Negri et al. (2017)), em que um modelo
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de predi¢do emulado, chamado modelo de referéncia, trabalha em conjunto com a aplicacdo do
controle. O erro existente entre o modelo de referéncia e o processo é compensado, considerando
adiferenca existente entre a resposta emulada e areal. Esse método de compensagao foi inspirado
no método de compensacdo intrinseco de uma técnica mais antiga de controle preditivo: o
Controle de Matriz de Dindmica (DMC), ja comentado no Capitulo [1| (QIN; BADGWELL,
2003). A literatura também apresenta propostas de modelos decentralizados (BETTI; FARINA;
SCATTOLINIL 2013a) ou solucdes com restrigdes terminais (BETTI; FARINA; SCATTOLINI,
2013b). Além disso, os trabalhos de Grimble, Andnej e Ordys| (2001) e Pannocchia, Gabiccini e
Artoni|(2015) apresentam um conjunto de técnicas de compensagdo de erro em regime associadas
ao MPC. Porém, todas as abordagens anteriores ndo agregam a informacao do efeito integral ao
projeto geral do MPC, o que implica ganhos ndo 6timos para a rejeicao de perturbacdo ou para
o rastreamento de referéncia.

Assim, para tratar esses problemas, opta-se por uma variacdo que se utiliza de um
acumulador (varidvel de integracao) apresentada por|Candido| (2010). Porém, esse acumulador,
diferentemente de|Bonci Cavalca, Nied, Cavalca e de Oliveiral (2017) e |Preindl e Schaltz (2010),
ndo serd aplicado em uma malha externa, mas sim, penalizado no funcional de custo, que
ponderard erros acumulados futuros. Dessa maneira, hd mais um parametro de sintonia, que
aumenta os graus de liberdade do controlador. Ademais, hda um aumento de banda passante
do processo em malha fechada, permitindo ao controlador rastrear referéncias em multiplas
frequéncias, sendo, porém, menos suscetivel a ruidos em altas frequéncias (caso seja ajustado
corretamente). Por fim, o acumulador participa do problema de otimizacdo, de modo que o
ganho atribuido a essa varidvel também € 6timo.

PROBLEMA 3 Considerar o erro acumulado w € R™** definido por:
w(ty) = w(ty — 1) +rtr) — y(te) (32)

onde r € R™*1 ¢ a referéncia das varidveis controladas e y € R™*! é o vetor de varidveis
controladas (ou saidas) do processo em malha aberta.

Define-se o funcional de custo de forma matricial, de modo que:

7= (Y =R"M.(Y - R)+ U "M, U + WM, W (33)
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W e RwN*1 ¢ a sequéncia de erros acumulados preditos e M,, = M} > 0 € RwNxwh g ¢
matriz de penalizacdo dos erros acumulados das saidas preditos.

A sequéncia de erros acumulados preditos é dada por:

A

T
W= | Wty + 1ty) Wty +2lte) ... w(tk+N|tk)] : (34)

A matriz de penalizacdo do erro acumulado é definida como:

M, O ... O
o M, ... O
My=| T (35)
@) @] M,
sendo
fwp O 0
0 wy .- 0
Muw _ . :U’ 2 ‘ ' c Rnyxny’ (36)
0 U

em que [,; € R<q é a penalizacdo do i-ésimo erro acumulado do processo.
Considere o Funcional (33)) sujeito a (32) e a (I). O problema de otimizagdo consiste
em encontrar a sequéncia otima de agdo de controle U* que minimiza o funcional de custo em

relacdo a U. Desse modo:

U = arg{m{}n 7O}

sujeito a e (1)

(37)

O Problema [3] ¢ irrestrito, ou seja, ndo hd restricdes de desigualdade. Dessa forma, é
possivel encontrar uma solugao fechada para (37)), conforme desenvolvida por Candido (2010).

Assim, o primeiro termo da sequéncia 6tima de controle u*(t;) é dado por:

A

ﬁ*(tk) = —wa(tk) + wa(tk) + KRR(tk) (38)
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em que:
Ky =K { M} MMy + [Mp Mg M, MpMy}" € R (39)
Ky =Ky [MyMpMg)* 1, € R™™, (40)
Kp =K, {M.My + Mf M, MpMy}* € RN, (41)
Ko =[1, O, ... O, IMgMMy + M, + (MyMy)" M,(MrMp)]™" (42)

c RnuxnuN

Y

sendo I, € R™N*"" yma matriz identidade e [, € R™*™ uma matriz triangular inferior de

matrizes identidade.

Define-se:
I, O O . O
I, 1, O . O

Mp= |1, I, I, ... O . (43)
I, 1, I, ... I,

A Solugido (38) para o Problema [3| possui uma estrutura que pode ser associada a uma
estrutura convencional de controle. Para o caso SISO (n, = 1), o ganho K, = Y1 {K}
atua sobre a referéncia, podendo ser considerado uma parcela feedforward ou associada a um
polindmio 7 em uma estrutura de controle digital baseada em operadores atraso (ASTROM;
WITTENMARK. 1991). Além disso, se as referéncias futuras forem conhecidas, esse ganho
permitird cardter antecipativo, de modo que o processo poderd atingir a referéncia futura de forma
antecipada. O ganho K, atua sobre os estados, podendo ser considerada uma parcela feedback,
ou seja, de realimentagdo de estados, sendo associado a um polindmio R em uma estrutura de
controle digital baseada em operadores atraso. Esse ganho € o principal mantedor da estabilidade
em malha fechada, a0 menos para processos mais simples, conforme serd visto no Capitulo [3|
(ASTROM; WITTENMARK.|1991). O ganho K, atua sobre o erro acumulado, sendo a Gnica
parcela na malha direta, associado a um ganho integral ou a um compensador de perturbacoes,
sendo associado a um polindmio S em uma estrutura de controle digital baseada em operadores
atraso. Em processos mais complexos, porém, esse ganho pode ocasionar a instabilidade do

processo, como serd discutido no Capitulo §] (ASTROM; WITTENMARK. [1991).
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A formulacdo apresentada no Problema [3] possui maior complexidade de sintonia, se
comparada as formulacdes anteriores. As proprias expressoes para os ganhos sdo consideravel-
mente mais complexas, o que torna o préprio processo de projeto mais trabalhoso. De fato, é
possivel instabilizar em malha fechada um processo estdvel em malha aberta, dadas as possibi-
lidade de sintonia, como discutido anteriormente. Dessa forma, ha a necessidade de um estudo
mais completo para entender as implicacdes dessa formulagdo de controle em um dado processo
a ser controlado. Esse estudo serd feito nos Capitulos [3]e {]

Destaca-se como ponto negativo dessa formulagdo a incapacidade intrinseca de correcao
de possiveis erros de predi¢do. Dessa forma, ao se tratar restricdes no problema de otimizagao,

¢ possivel que certas restricdes ndo sejam respeitadas.

2.5 FORMULACAO SOB CONJUNTO FINITO DE ACOES DE CONTROLE

Uma formulagdo de controle preditivo aplicada na 4rea de eletronica de poténcia e mé-
quinas elétricas, que foi popularizada na dltima década, é conhecida como Conjunto Finito de
Acoes de Controle (FCS — Finite Control Set) (RODRIGUEZ et al., 2007; GEYER; PAPA-
FOTIOU; MORARI, 2009; PREINDL; BOLOGNANI, 2013a; AGUILERA; LEZANA; QUE-
VEDO, 2013; MAYNE| |2014). Essa formulacao considera que as a¢des de controle passiveis de
serem aplicadas estdo restritas a um conjunto ndo-convexo com um nimero finito de elementos,
equivalente, por exemplo, aos possiveis estados de comutacdo dos interruptores eletronicos de
uma determinada fonte (PREINDL, |[2016; BORDONS; MONTERO|, [2015)).

Nesse caso, é possivel aplicar como formulacdo do problema de otimizacao os Proble-
mas (1| e 3} adaptados a inclusdo da restricao sobre a acdo de controle. A diferenca em relagdo
aos casos apresentados nas Subsecoes [2.2] e [2.4] estd na forma como a solugdo 6tima ¢ obtida.
Apesar de alguns trabalhos utilizarem outros algoritmos, a solu¢cdo 6tima geralmente € obtida
apos a aplicacao de um algoritmo "forca-bruta" que testa todas (ou uma parte pré-selecionada)
as possiveis agdes de controle, avalia o funcional de custo de cada uma delas e aplica aquela que
possuir o menor custo (PREINDL), 2016; AGUILERA; LEZANA; QUEVEDO; 2013)).

Dessa maneira, € possivel estabelecer penalizacdes ndo lineares no funcional de custo,
caso determinada varidvel ultrapasse algum valor limite, por exemplo. Além disso, pode-se
utilizar modelos ndo lineares para a predicao do comportamento futuro do processo, pois nao
hd a necessidade de uma solucao fechada em forma de lei de controle (VAZQUEZ et al., 2014;
VAZQUEZ et al., 2017).
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E possivel utilizar como conjunto de agdes de controle o conjunto de todas as possi-
bilidades fisicas do atuador, que eventualmente pode aumentar as oscilagdes do processo em
regime permanente, ou entdo adotar-se valores modulados preestabelecidos (ou regidos con-
forme determina regra), visando reduzir (ou eliminar) essas oscilagcdes em regime permanente
(BARTSCH; CAVALCANTI; CAVALCA; NIED, 2019).

Praticamente todos os trabalhos envolvendo o uso de algoritmo FCS para solu¢dao do
problema de otimizagdo adotam a formulagao vista no Problema|T|ou alguma variagao, contendo
apenas o erro de rastreamento futuro. Contudo, isso implica erro em regime permanente em
malha fechada para a varidvel controlada. O uso da formulacdo do Problema [2.4] ¢ pouco
explorado, porém, € ttil para resolver esse tipo de problema. Os estudos a serem feitos a partir do
Capitulo[3]para a sintonia de controladores que utilizam a formulagio do Problema|[l]sdo também
uteis para a sintonia de controladores do tipo FCS que adotem o mesmo funcional de custo no
processo de otimizacdo. Ressalta-se, porém, que, como esperado, hd problemdticas préprias
do uso de um algoritmo FCS na solu¢dao do problema de otimizacdo, além da possibilidade
de inclusdo de termos extras e variagdo de modelo (BARTSCH; CAVALCANTI; CAVALCA;
NIED, 2019).

2.6 SOBRE A FORMULACAO ESCOLHIDA

Refor¢am-se alguns pontos dos motivos da escolha dessa formulagdo de controle predi-
tivo e a respeito da necessidade do estudo que serd realizado nas Secoes subsequentes:

* O presente trabalho de tese, de modo especifico, prevé a aplicacdo do controle preditivo
para estabilizagdo do motor sincrono de imas permanentes. Desse modo, o controla-
dor precisa ser embarcado em um microcontrolador que deve operar em um periodo de
amostragem reduzido (de 100 us ou inferior). Com a tecnologia atual, considerando a dis-
ponibilidade para aplicacdo comercial (mesmo considerando microprocessadores de alto
desempenho), nao € possivel utilizar um algoritmo complexo para resolu¢do de um pro-
blema nao linear, por exemplo, nesse intervalo de tempo, sem comprometer a otimalidade
da solug@o. Entre os algoritmos normalmente utilizados para tratamento de restri¢des,
como um algoritmo de Programac¢do Quadratica (QP — Quadratic Programing) ou até
mesmo resolucido de Desigualdades Matriciais Lineares (LMI — Linear Matrix Inequa-
lities), de forma on-line, ndo foi possivel encontrar referéncias de aplicacdo prética na

literatura com esse tempo de amostragem, para dispositivos de at€ 200 MHz de processa-

49



48

mento. Encontra-se, porém, trabalhos que o utilizam o método do gradiente rdpido como
Preindl, Bolognani e Danielson|(2013) e Bachle, Hentzelt e Graichen (2013)). Porém, esse
método realiza linearizagdes no modelo de otimizacdo. Além disso, em ambos os casos,
foi necessdrio limitar consideravelmente o nimero de iteragdes, resultando na aplicacao
de solucdes subdtimas.

Além disso, a formula¢do do Problema [2] ndo é capaz de rastrear sinais senoidais ou,
até mesmo, sinais constantes quando uma das varidveis internas € senoidal. Isso acaba
limitando a aplicacao dessa técnica em motores elétricos ou mesmo no desenvolvimento
de fontes de eletronica de poténcia de corrente alternada que, invariavelmente, lidam com
alguma varidvel senoidal. Mesmo considerando a hipétese do uso de transformagdes
matematicas que tornem todos os sinais constantes e de que essas transformacgdes estarao
perfeitamente casadas com o processo a ser controlado, muitas vezes, a perturbacdo de
carga ndo ¢ constante e a formulacdo do Problema [2] poderia nao ser capaz de rejeita-
la adequadamente. Outro problema dessa formulacdo € dificuldade de lidar com ruidos
aleatorios de medicao e interferéncias provocadas pela comutacdo das fontes, de modo
que isso também torna essa formula¢do inadequada.

A formulagdo do Problema [I] sequer é capaz de compensar perturbagdes constantes,
apesar disso, € muito aplicada em algoritmos FCS. Contudo, um dos objetivos desse
trabalho € contribuir sobre os algoritmos FCS, adaptando-os a formulagio do Problema [3]
e permitindo a compensac¢do de perturbacdes. Essa adaptacdo também justifica o estudo
do controlador preditivo com pequenos horizontes de predi¢do, pois o algoritmo FCS, que
faz o teste de todas as possibilidades, ndo € capaz de encontrar a solu¢gdo para o problema
de otimizacao no intervalo de tempo requerido, quando ha um horizonte N > 3, dados os
processadores disponiveis. A suposi¢do de um algoritmo FCS para a solu¢do do problema
de otimizacao ndo serd discutida nesse capitulo, porém serd avaliada no Capitulo|/| Além
disso, o estudo de sintonia e estabilidade considerando a formulacdo do Problema 3| é
indiretamente um estudo sobre a sintonia e estabilidade de um controlador que utiliza um
algoritmo FCS na solucdo do problema de otimizag¢do. Na literatura, hd poucos estudos a
esse respeito, sendo um problema levantado por alguns autores (LEZANA; AGUILERA;
QUEVEDQO, [2009; BARTSCH et al.l 2017; BARTSCH; CAVALCANTTI; CAVALCA;
NIED, 2019; PREINDL, 20165 AGUILERA; LEZANA; QUEVEDO, 2013} AGUILERA;
QUEVEDQ, 2013).
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* Poderia-se conjecturar no uso de um controlador preditivo robusto off-line, sem trata-
mento de restri¢oes, para lidar com esse problema (MAYNE| 2014). Porém, de qualquer
maneira, seria preciso adotar a formula¢do do Problema [3] para que houvesse compen-
sacdo de perturbacdes nao senoidais. Além disso, assume-se a possibilidade de uma
reparametriza¢do do controle, em caso de variagdes paramétricas ao invés da adicdo de
robustez no projeto do controlador. De fato, controladores robustos em geral usualmente
possuem ganhos elevados, que muitas vezes podem ser inadequados para a aplicacdo em
motores devido a presenca de ruidos de modo geral. Além disso, no projeto desenvolvido
nos Capitulos [6] e [7] serd analisada a robustez intrinseca dos projetos realizados. Ainda,
caso julgue-se necessdrio, a reparametrizacdo embarcada dos ganhos é mais ficil de ser
realizada considerando a formulagéo do Problema[3|sem as condigdes de robustez no pro-
blema de otimizacdo. Essas condicdes exigiriam o uso de algoritmos para a solucio de
LMIs embarcados, que, apesar de ndo precisarem ser resolvidos no intervalo do periodo
de amostragem, consomem um grande espago na memoria de programa dos dispositivos
embarcados.

* Os estudos desenvolvidos servem de base para a sintonia de outras formulacoes de con-
troladores preditivos. Apesar de ndo precisarem seguirem os procedimentos aqui desen-
volvidos, as metodologias para cada formulacdo podem basear-se nesses principios para
estabelecer seus procedimentos de sintonia para o funcional de custo proprio.

* Destaca-se, por fim, que existem poucos estudos na literatura sobre a formulagado especifica
a ser utilizada, o que também evidencia a necessidade dos estudos a serem desenvolvidos
nos proximos capitulos.

Considerando o apresentado, na Se¢do [2.7] faz-se uma discussdo a respeito da discreti-
zacdo do processo de tempo continuo e sua influéncia no projeto do controlador. Por fim, na
Segdo [2.8] apresenta-se uma proposta de normalizagdo para o funcional de custo que pode ser
aplicada para qualquer uma das formulagcdes de MPC apresentadas no presente capitulo. Apods
essas duas secoes, serd possivel aprofundar o estudo da formulagdo apresentada no Problema 3|

no decorrer dos Capitulos [3e A}

2.7 METODOS DE DISCRETIZACAO E PERIODO DE AMOSTRAGEM

Considere as matrizes que representam um processo de tempo continuo A., B. e C,. em

espaco de estados. Dado um periodo de amostragem t,, diferentes métodos de discretizacao

51



50

podem ser usados para representar tal processo no dominio de tempo discreto. O método
mais simples é conhecido como método de Euler Forward de primeira ordem. Esse método é
bastante aplicado em mdquinas elétricas e eletronica de poténcia (PREINDL; BOLOGNANI,
2013a; RODRIGUEZ et al., 2007; BARATIERI; PINHEIRO, [2014))

Nesse método, o operador derivada é representado por dx /dt = (x(t; + 1) — x(ty))/ts.
Dessa maneira, as matrizes de tempo discreto podem ser aproximadas por (ASTROM; WIT-

TENMARK,|1991):

Al + Aty
B ~B.t, (44)

C =C.

em que / é uma matriz identidade de ordem correspondente.

Uma caracteristica da discretizacdo (d4) é preservar a quantidade de polos e de zeros do
processo em tempo continuo, o que para algumas situagdes, pode ser interessante. Porém, o
fato dessa discretiza¢do nao criar zeros artificiais limita a possibilidade do uso de modelos de
predi¢do baseados nessa discretiza¢do. Entre outras funcdes, esses zeros artificiais criados por
outras discretizacdes indicam ao preditor que € possivel atuar em multiplos estados a partir de
uma acao de controle inica. Uma segunda possibilidade de aproximagao € o uso da discretiza¢ao

de Euler de segunda ordem, dada por (ASTROM; WITTENMARK] 1991)):

1
Al + Aty + §A§t§

1
B ~B.t, + §Acht§ 45)

C =C..

A discretizacdo (@3) cria zeros artificiais em decorréncia do termo %ACBJE na discre-
tizacdo da matriz B.. Nesse sentido, essa discretizagdo € util para substituir a discretizag@o de
Euler de primeira ordem em processos que o uso de uma discretizacdo aproximada € necessdria
e que necessita-se dos zeros artificiais. De modo geral, essas aproximagdes sao solicitadas para
discretizar processos nao lineares, em que nao hd uma solugdo exata existente para a discretiza-
cao.

O Exemplo2]ilustra a situacdo dos zeros artificiais e da diferenca entre as discretizagdes.

Utilizou-se um processo linear para facilitar a compreensao do fendmeno.
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Exemplo 2: Considere o seguinte processo de tempo continuo:

i1 (t) = — zo(t) (46)

Fa(t) = — 21(t) — 22(t) + ult). 47)

Ao discretizar-se esse processo, com periodo de amostragem ¢, pelo método de Euler

de primeira ordem, tem-se:

To(ty + 1) = — tswy + (1 — tg)xe + tsu. (49)

Ao discretizar-se esse processo, com periodo de amostragem ¢, pelo método de Euler

de segunda ordem, tem-se:

zy(ty + 1) =1+ t2/2)x1(t) + (£2/2 — ty)as — t2/2u (50)

To(ty + 1) =(2/2 —to)ay + (1 —ts + t2)ag + (t, — t2/2)u. 51

Verifica-se que na Equagdo (48)) ndo existe a¢do de controle. Deste modo, ao considerar
condicdes iniciais nulas, no préximo periodo de amostragem, o valor de x; serd mantido nulo,
mesmo com um valor de ag¢do de controle aplicado. Contudo, esse mesmo estado modelado pela
Equacdo (50) teria valor ndo nulo no préximo periodo de amostragem, caso a a¢do de controle
seja aplicada. Esse valor, de fato, seria ndao nulo pela solucdo de tempo continuo. Dessa forma,
a segunda aproximagdo € mais precisa. Porém, essa solu¢do cria um zero em 1 que € inexistente
no modelo de tempo continuo. Esse seria um zero virtual.

O

Para processos lineares, usualmente, modela-se o fendmeno da discretizacdo como um
Retentor de Ordem Zero (ZOH — Zero-order Holder). Desse modo, obtém-se uma solugdo dita

exata para a discretizacdo do processo continuo, pois essa discretizacdo mapeia o ponto exato
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em que o processo continuo estaria, dados periodos de amostragem com intervalos fixos £;. A

discretizagdo exata € dada por (ASTROM; WITTENMARK] 1991)):

A =efets
B—A(A—I)B, (52)
C =C..

A discretizacdo exata obviamente apresenta um modelo mais confidvel e, consequente-
mente, a predicdo com essa discretizacdo melhora. O valor exato € obtido ndo sé pelo mapea-
mento dos polos, mas também, pela presenca dos zeros artificiais fornecidos pela discretizacao
(52), tornando menores as regides de instabilidade no caminho dos polos de malha fechada in-
duzidos por esse controlador. Dessa forma, as andlises de caminho dos polos posteriores, apesar
de valerem-se unicamente de processos puramente discretos, pressupdem o uso de uma discre-
tizacdo exata (ou ao menos Euler de segunda ordem) na representacao discreta de um processo
continuo. Caso o processo de segunda ordem em malha aberta possua um zero, a discretizagao
(52) (ou mesmo a discretizacao {#5))) nao produzird um novo zero artificial. Porém, o zero exis-
tente no processo discretizado ndo possui relagdo direta com zero existente no tempo continuo,
como no caso da discretizacdo (44).

Outro fator relativo ao zero artificial produzido pela discretizagao refere-se a sua posigao,
que € dada pelo periodo de amostragem escolhido. Quanto mais préximo do limite inferior de
Nyquist, "melhor" serd a posi¢ao desse zero. Assim, casos de "super-amostragem" "pioram" a
posicao do zero artificial. Esse "melhor" representa o fato de que o zero artificial estard mais
préximo do eixo real positivo, mesmo ainda pertencente ao eixo real negativo, no interior do
circulo unitdrio. Essa posi¢do, como serd visto adiante na Secdo 4.2] aumenta a regido de
estabilidade para sintonia. J4 no caso de "super-amostragem", esse zero artificial tende ao valor
-1. Esse valor indica que o controlador pouco pode atuar em todos os estados. Numericamente,
o valor de atuacdo naquele estado em especifico torna-se muito pequeno, o que indica a baixa
possibilidade de atuagcao de um periodo de amostragem para o outro. Isso explica-se justamente
pelo pouco tempo passado entre os dois periodos, de modo que a movimentacao do estado serd
pequena em fungdo disso.

Essa relacdao dos zeros com o periodo de amostragem pode ser interpretada da seguinte
forma: com um periodo de amostragem maior, o controlador preditivo possui modelado um

tempo maior de comportamento, para um mesmo horizonte de predicdo. Assim, apesar da
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reducao da velocidade de atuacdo do controlador, os efeitos da a¢do de controle atual ficam "mais
claros" para o preditor, melhorando sua resposta para horizontes de predi¢do menores. Além
disso, hd maior tempo para o cdlculo da acao de controle, o que reduz ruidos relacionados a esse
atraso de atuag@o. Outra vantagem € a redu¢ao de memoria para armazenamento de informacoes,
com o uso de horizontes de predicio menores. Evidentemente, para o aumento equivalente de
N, considerando um periodo de amostragem menor, produz uma resposta dindmica "melhor".
Além disso, essa reducdo do periodo de amostragem pressupde que nenhuma dinamica da planta
serd suprimida. Deve-se ainda considerar a densidade espectral de poténcia das perturbacoes
e do ruido de medi¢cdo. Conforme o caso, talvez seja conveniente usar um filtro analégico

anti-aliasing.

2.8 FATOR DE NORMALIZACAO

A representacdo genérica de um processo proprio linear e invariante no tempo, sem
atrasos, SISO, sem transferéncia direta da entrada para a saida, em funcdo de transferéncia

discreta € dado por:

k(2 — 251) ... (2 — Z2m,)

(2= 2p0) (2 — 2p1) ... (2 — 2pn)

G(z) =

(53)

em que 2,0,%p 1, - - - ,2p,n SA0 0s polos de malha aberta, 2z, 1,...,2,,_ sd0 0s possiveis zeros de
malha aberta e k,, é o ganho da planta. Com a representagdo (53)), verifica-se que a entrada é
sempre afetada pelo ganho x, do processo, independentemente do modo interno em que atue.
Considerando a representacao em espago de estados, verifica-se que o ganho do processo pode

ser calculado por:

ky = CB. (54)

Demonstragdo. Basta utilizar a relagdo G(z) = C(zI — A)~'B de retorno de um processo
genérico em espago de estados para fungdo de transferéncia e comparar termo a termo com (53)).
Verifica-se que todos os termos do polindmio superior sao multiplicados por C'B caracterizando

o ganho. 0
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TEOREMA 1 Para um processo linear, invariante no tempo, SISO, considerando (33) e o
Problema 3| (com qualquer horizonte de predicdo), ao definir-se as matrizes de ponderagdo

como matrizes diagonais na forma:

M, =1y, (55)
Mw é:uwINy (56)
M, éf@i,quNu (57)

emque Iy, € R NXmN 6 uma matriz identidade e Iy, € R™N*"N ¢ outra matriz identidade,
o processo em malha fechada torna-se independente dos termos da matriz B. Além disso, o
fator de penalizacdo da acdo de controle torna-se adimensional.

Demonstragcdo. Considere a matriz:

M; & (MEM My + M,) ™ (58)
e a matriz:
M = (MEM My + M, + (Mp M) My, (MpMp))™ (59)

Considerando que M, = k2u,I e M, = I, tem-se que

M; = (MgMy + &2p, 1)t (60)

M = (Mp My + K2, I + (MM )Y My, (Mp M)~ (61)

Para o caso SISO, tem-se que C'B = k,, € um escalar. Assim:

K?LASHLH(”) HzAseq,w(n) R HZA(TL_I)T
Ko AS@ n) k. Ase n) ... R2A(n—2)T
MEIMH = v q’21( ) u q722( ) u 62)
HiAn_l /ﬂ}iAn_2 .. Ki[n
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Aseq,ll(n) Aseq,12(n) A(n—l)T
Ase n Ase n A(n72)T
MjMy = &, q’_m( ) q’_”( ) = k2 Myry 4
AN—l An—2 In
com
seqll(n) A(n 1)TAn1+An QTAn 2—|—+ATA—|—In
seq 22(’[’L) A(n—?) TAn—Q + A(n—3) TAn—?) N ATA + ]n _ Aseq,ll(n . 1)
seq 12(”) A(n—l) TAn_2 + A(n_Z) TAn—3 + ... AT
seq21(n) A(n 2)TAn 1+An 3)TAn 2—|—A
Define-se:
[n An72 Anfl
o, I, ... A2 1
M4 = = — M}
0, O, I,
€
I, On O,
A I, O, 1
Mya = = —My.
Ry
Anfl An72 ]n
Com isso,

M; =(koMyry 4+ Kopd) ™

1
T2
1

M; =
K

- (Myrga+ 1)

1
(Mprga+ pod) ™' —.

u
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(64)
(65)
(66)
(67)

(68)

(69)

(70)

(71)

(72)
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e
M =(KMpr g a + Ko + K5 (Mp My a) " My, (Mp My a)) ™ (73)
1
M; :E(MHTH,A + o + (MTMH,A)TMw(MTMH,A))_l (74)
1 1
M; :_\(MHTH,A + o + (MTMH,A)TMw(MTMH,A))_iH_' (75)
U M:{Tw u
Para a formulagdo convencional, tem-se que:
Kxa - K’I’aMf (76)
com
Kg=1[1, O, ... O, M;Mp. (7
Assim,
1 o
Kra :[ [u Ou .. Ou }_(MHTH,A + :U’u]) H_MH]Ny (78)
1 1
K”'a :[ [u Ou e Ou }_(MHTH,A + MUI)_IME,A = R_Kr; (79)
1 1
Kl‘a :[ [u Ou e Ou }_(MHTH,A + MUI)_IME,AMJC - /{_Kmiz (80)

Desse modo, a dindmica da saida controlada pelo MPC convencional, em malha fechada é dada

por:

y(t, + 1) =C(Ax(ty) + Bu(ty)) (81)
y(ty + 1) =CAz(ty) + CB(K, R(t) — Kpox(ty)) (82)
Vit + 1) =CAs(t) + (KL R(0) — Kot (83)
y(te + 1) =(CA — K,)a(te) + K., R(ty). (84)

Como K,| e K,! ndo possuem termos relativos a matriz B, conclui-se que a dinAmica da saida de
malha fechada também nao € influenciada por termos da matriz B ao utilizar-se a normaliza¢ao

proposta com a formulagao MPC convencional.
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Para a formulag@o com a penalizagcao do erro acumulado, tem-se que:

Tre s
Ky =T I, O, ... O, ?[ME,MeMH + My, + (MpMp) " My(MrMp)]) ™! (85)
Ky =1k, M;,. (86)
Ko =1 ML, 87)
Ky Ky

Logo, para o ganho sobre o erro acumulado:

1 1

Ky =—Ig,. M ,—[M,MrMy]"I, (88)
1

Kw :_]Ku* Mz‘,’w[MwMTMH,A]T]w (89)
1

K,=—K!, (90)
Ky

para o ganho sobre o vetor de referéncias:

K :%UIKU* le’w%u{MeMH + M7 My My My}t 91)
Kp ZLIKU* M (A MMy + My MMy My a}" (92)
Ky :%UK;%, 93)

(94)

e, para o ganho sobre os estados:

K, :%IKM M;wﬁi{M}fMeMH + [Mp M) My My My }* 95)
K, :iIKu* M {MF M My 4+ [MypMg]" MMy My a}" (96)
K, =LK 97)
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Assim, a dindmica da saida controlada pelo MPC com penaliza¢ao do erro acumulado,

torna-se:
y(te + 1) =C(Az(tr) + Bu(ty)) (98)
y(tk -+ 1) :CAI(tk) + CB(KRR(tk) — le‘(tk) + wa(tk)) (99)
1 o
y(ty +1) =CAx(tx) + HU[H—(K}%R(tk) — Ia(ty) + K,w(ty))] (100)
y(tr+1) =(CA — Kl)z(ty) + K} R(t) + K w(ty). (101)

Como K ;%, K] e K! ndo possuem termos relativos a matriz B, conclui-se que a dindmica da
saida de malha fechada também ndo € influenciada por termos da matriz B ao utilizar-se a
normalizacdo proposta com a formulag@o que penaliza o erro acumulado no funcional de custo.

Notar também que o fator x,, possui unidade de conversdo da entrada para a saida. Logo,

k2 converte a unidade da entrada ao quadrado para a saida ao quadrado. Dessa forma, i, torna-

u
se adimensional para que a equacdo do funcional de custo (independentemente da utilizada)
torne-se coerente dimensionalmente. [
COROLARIO 1 Do Teoremall} ocasiona-se que:

* todos os termos do funcional de custo possuem a mesma unidade: a unidade da saida ao
quadrado;

* 0s pardmetros i, € |, possuirdo o mesmo significado para todas as possiveis represen-
tacoes do mesmo processo, uma vez que ambos sdo adimensionais e os demais termos
estdo na mesma unidade no funcional de custo.

OBSERVACAO 1 Observar que Shridhar e Cooper (1997) propds um fator de normalizacdo
similar para o projeto de controladores DMC. Esse trabalho aproxima o processo DMC por
uma funcdo de transferéncia e propoe o uso de k> como fator de normalizagéo de sintonia. Pelo
uso da funcdo de transferéncia, esse trabalho também observa similaridade entre 0 DMC e o
GPC. Destaca-se que as conclusoes obtidas sdo similares para o caso proposto em espago de
estados, como serd visto no Exemplo[Ble nos capitulos posteriores. De certa forma, pode-se dizer
que Shridhar e Cooper| (1997) reforca a validade da proposta feita no presente trabalho, que
busca normalizar o funcional de custo para prover um método de sintonia para o controlador

preditivo. U
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Figura 1 — Dindmica do processo para o Exemplo

1.0 1
z 0.5 1 ,// —— Ref. [A] para p,, = 0.5
B % —— 1, =05
— u, =1.0
== 1, =2.0
0.0 1
150 4 —— pu, =0.5
T My = 1.0
> i =TT My = 2.0
S 100
3
50
0-

0 4 8 12 16 20
Amostra ou tempo x 10~°s

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

OBSERVACAO 2 Destaca-se que o ganhos associados serdo logicamente diferentes para diferentes
processos equivalentes, para corresponder ao significado dos estados adotados, tendo, porém,
a mesma influéncia. U
OBSERVAGAO 3 Considerando o Coroldrio I} verifica-se que o peso atribuido no funcional de
custo ao parametro [, Serd efetivamente o peso do custo da energia. Desse modo, por exemplo,
caso escolha-se, na formulacdo convencional 1, = 1, significa que metade da energia serd
utilizada para rastreamento (que possui implicitamente o peso unitdrio) e metade da energia
serd utilizada para agdo de controle. U
Exemplo 3: Considere um circuito de primeira ordem RL linear em série, com resisténcia de
0,5 €2 e indutancia de 25 mH. Assuma que a tensdo da fonte que controla o processo é a acio
de controle e que a saida do processo € a corrente do circuito. Assuma que ndo haja ruido ou
erro de medicdo. Assuma que o periodo de amostragem € 0,1 ms e que uma discretizacao ZOH
¢ aplicada. Desse modo, o parametro de dindmica desse processo a ~ 0,998 e o parametro de
entrada desse processo b ~ 0,004. Considerando N = 1 e a aplica¢@o do fator de normalizagio,
uma solucdo numérica € apresentada em trés casos: f, = 0,5, p, = 1,0 e p,, = 2,0. A
resposta dindmica da solucdo ¢ apresentada na Figura[I] A dindmica de custo € apresentada na

Figura O
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Figura 2 — Func¢des de custo 6timas para o Exemplo

—%— Custo de entrada para p,, = 0.5
:.\z 0.2 —== Custo de rastreamento para j,, = 0.5
= —— Funcional de custo para y,, = 0.5
0.0 1
0.4 - —— Custo de entrada para y,, = 1.0
C\Z -== Custo de rastreamento para p,, = 1.0
= 0.2 —— Funcional de custo para p,, = 1.0
0.0 1
0.50 —%— Custo de entrada para p,, = 2.0
i ’ —== Custo de rastreamento para p,, = 2.0
= 0.25 - —— Funcional de custo para y,, = 2.0

Amostra ou tempo x 1075

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Nota-se nos resultados do Exemplo 3] pela Figura [2] que a normalizagdo foi precisa na
ponderacdo dos custos. Dessa maneira, quando a p,, = 1,0, o custo para a a¢cdo de controle e
para o rastreamento foi exatamente o mesmo ao longo de todo o tempo. Quando a ponderacao
foi p, = 0,5, o custo da acdo de controle foi metade do custo de rastreamento (ou um terco do
custo total). Quando a ponderacdo foi p,, = 2,0, o custo da ag@o de controle foi exatamente
o dobro do custo de rastreamento (ou dois tercos do custo total). Destaca-se que o custo total
aumenta a medida que o custo da acdo de controle aumenta, pois com a reduciao do custo de
controle, mais rapidamente o objetivo de rastreamento € atingido e, consequentemente, seu valor
é reduzido mais rapidamente. Obviamente, como observado na Figura[I] a a¢do de controle para
as dinamicas testadas provavelmente € inexequivel para o circuito em questdo. De fato, para
uma acdo de controle maxima de 10 V, u,, ~ 24,0. Nessa situacdo, o tempo de convergéncia é
de aproximadamente 90 amostras. De toda forma, o processo de sintonia fica consideravelmente
mais intuitivo com a normaliza¢do. Cabe destacar que o fator x2 = 1,6 x 107°. Dessa forma,
sem a normalizagio, seria preciso sintonizar a ponderaciio em 1,6 x 1075 para a obtencdo da
igualdade de custos. Além disso, caso utiliza-se a suposicao de ponderacao unitdria direta, sem
a normalizacdo, isso equivaleria a j,, = 62500,0. Em outras palavras, a suposta ponderagao
unitdria tornaria o custo da acdo de controle 62500,0 vezes maior que o custo do rastreamento,

caso o fator de normalizacao ndo fosse aplicado.
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OBSERVACAO 4 Para um sistema ndo linear do tipo:
w(te +1) = A(x(tr))x(tr) + Bu(te) y(te) = Cx(ty) (102)

o teorema pode continuar vdlido desde que os estados em que a matriz A tenha dependéncia
ndo dependam de termos da matriz B. U

Exemplo 4: Considere o processo em malha aberta:

(L’l(tk + 1) aq $2(tk) fL‘l(tk) b1
I’Q(tk + 1) 0 a9 x'z(tk) 0

y(te) =1 (tx)

onde by # 0,0 < a; < 1e0 < ap < 1 s3o constantes. O processo ndo é completamente
controldvel, mas € estabilizdvel. Para o caso sem restricdo e para o funcional do problema
convencional, com N = 2, R = [r r]" e M, = diag([( ft.]) normalizado por 2 = b?, ¢ para

M. sendo uma identidade de segunda ordem, a solucao Gtima é:

% Uy + Wy
w(t) = 2 2
bi(py, + (2 + af)pu + 1)
com
Uy = — afpua (t) — afp@y(te) — aragpay(te) — arpe (te)

Uy =ay o7 (tr) — ar1z1(te) — pay(te) + par(te) — 23 () + 7(ts).

Desse modo, aplicando u(t;) = 4*(t;) a dindmica em malha fechada para y(¢;) é independente
de b; que € o termo da matriz B. Assim, o teorema da normaliza¢do permanece vélido para
esse processo nao linear. Note também que o Teorema [I] vale para qualquer valor de N. E,
pela solucdo 6tima, 1, € evidentemente adimensional, de modo que esse parametro nao realiza

a conversdo da unidade da entrada para a saida do processo. O

2.9 CONCLUSOES DO CAPITULO

Nesse capitulo, foram apresentadas diferentes formulagdes para o controlador preditivo,

entre as quais a formulacdo convencional, a formulacdo de velocidade e a formulagdo com
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penalizacdo do erro acumulado. Dessas, a ultima foi escolhida para ser estudada em mais
profundidade nesse trabalho, nos Capitulos [3|e 4]

Além disso, os métodos de discretizacdo foram revisitados. Com isso, fez-se uma dis-
cussao da influéncia desses métodos no controle preditivo aplicado a um processo discretizado.

Por fim, apresentou-se um método de normalizagdo proposto nessa tese. Esse método
garante que todos os termos possuam a mesma unidade no funcional de custo, facilitando
a interpretagdo fisica do mesmo. Para utilizar esse método, basta multiplicar o termo de
penalizacdo da acdo de controle pelo ganho do processo de malha aberta ao quadrado. Esse
método pode ser utilizado com qualquer uma das formulacdes apresentadas no inicio desse
capitulo.

No seguinte Capitulo [3] aprofundar-se-d o estudo da formulagdo com penaliza¢do do

erro acumulado aplicada a processos de primeira ordem.
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Se vocé perscrutasse tudo, entdo tudo seria transparente,
mas um mundo totalmente transparente € um mundo in-
visivel.

(C. S. Lewis)

3 PROJETO DE MPC PARA PROCESSOS DE PRIMEIRA ORDEM

Neste capitulo, serdo apresentados conceitos relacionados ao projeto de um controlador
preditivo, com capacidade de rastreamento em frequéncia, para sistemas lineares de primeira
ordem. Essa secdo é importante para o entendimento de maneira mais simplificada da técnica
de projeto proposta. Além disso, muitos processos de ordem superior podem ser decompostos]T]
em processos de primeira ordem, o que também torna vantajosa a existéncia de uma técnica de
projeto para esse tipo de sistema.

Assim, inicialmente, serd feita a andlise dos ganhos calculados. Na sequéncia, serd
verificado o lugar das raizes de malha fechada, a partir da varia¢ao das pondera¢des no funcional
de custo. Em seguida, serd feita a andlise de banda de passagem em fun¢do das ponderacdes
do funcional de custo e do horizonte adotado. Por fim, serd feita uma andlise da funcao de
transferéncia de malha fechada, da estabilidade dos polos e algumas considera¢des a respeito da
resposta temporal em fun¢do das ponderagdes do funcional de custo, da variagdao dos horizontes
e do emprego de restricdes terminais.

Concluida a aplicacdo dessas diferentes técnicas de andlise, serdo apresentadas meto-
dologias para o projeto dos parametros do funcional de custo sem que haja a necessidade de
recorrer-se a essas técnicas de andlise para ter uma boa estimativa do comportamento em malha
fechada do sistema.

Destaca-se que, como a andlise realizada serd feita para processos com horizontes de
predi¢do pequenos, optou-se voluntariamente por niao adotar o custo terminal, em funcao de
possiveis respostas abruptas causadas por esse tipo de custo (MEADOWS JR| 1994).

Observa-se que um estudo similar ao que € desenvolvido ao longo deste Capitulo foi
apresentado por Bagheri e Sedigh|(2013). Ali apresentam-se diversas andlises analiticas para a
aplicagao do MPC a processos de primeira ordem, considerando inclusive atraso de transporte,
que nao € considerado na presente andlise. Contudo, essa andlise desenvolvida ndo considera a
formulacdo com penalizag¢do do erro acumulado no funcional de custo, mas sim, a formulacio

na forma de velocidade. Um desenvolvimento desse trabalho é apresentado em (Gholaminejad,

'Essa decomposicdo € ttil para reduzir a complexidade do processo de ordem superior, de modo que seja
possivel atuar sobre seus diferentes subprocessos, mesmo que, para isso, ocorram simplificacdes no modelo.
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Khaki-Sedigh e Bagheri| (2017) em que essa teoria de projeto baseado em modelos analiticos
€ utilizada para projetar um controlador preditivo com sintonia adaptativa, dentro do mesmo
contexto de modelos de primeira ordem com atraso. Aqui também verifica-se 0 uso dessa
teoria em processos MIMO que possam ser subdivididos em processos de primeira ordem.
Portanto, esses trabalhos sdo fatores de motivagdo para o uso de técnicas analiticas no projeto de
controladores preditivos. Destaca-se que uma possivel expansao para o presente trabalho poderia
ser, justamente, a aplicacdo da abordagem analitica proposta para a sintonia de controladores

preditivos adaptativos com penaliza¢ao da ag¢ao de controle no funcional de custo.
3.1 PROBLEMA DE OTIMIZACAO

Considerar, inicialmente, o seguinte funcional de custo:

N
H1(lseg) =D [(F(tk + i) — Gt + 1)) + path® (b + £3) + 0 @ (1 + £ — 1)] (103)

ti=1
sendo IV o horizonte de predi¢do, (7 — y) € R o erro de saida predito, & € R a a¢do de controle
predita, tise, = [0(tr) G4(ty +1) ... a(ty + N — 1)]T € RY é a sequéncia de a¢des de controle
calculadas, w € R o erro acumulado predito, § € R € a saida predita, 7 € R € a referéncia de
saida futura, predita dado o instante t;, € R, u,, € R* a ponderagdo do erro acumulado, p,, € R*
a ponderacdo da agdo de controle e b é o parAmetro de entrada do processo de primeira ordem
a ser controlado. Essa referéncia futura pode ou ndo ser conhecida. Caso ndo seja conhecida, é
mantida constante ao longo de todo o intervalo de predicao.

O erro acumulado predito € dado por:

Wty +t;) = w(tp +t; — 1) + 7(ty + ;) — y(te + t;). (104)

*

PROBLEMA 4 Encontrar a sequéncia dtima de agoes de controle de malha aberta i,

que
minimize o funcional de custo (103)) ao longo do horizonte de predicdo N, dado o modelo de

predicdo do processo

y(tr +1) = x(te + 1) = ax(tx) + bu(ty), (105)
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sem restricoes na acdo de controle, nos estados ou na saida, assim:

ﬁ’:eq = %1111 /(aseq)

ool (106)
sujeito a (105

em que x(ty) é a condi¢do atual do estado do processo a ser controlado, a é o pardmetro de
dindmica do processo, b é o pardmetro de entrada do processo e u(ty) é a agdo de controle
atual do processo.

Aplica-se o horizonte retrocedente ao escolher-se como lei de controle u(ty) = 4, ou
seja, toma-se como acdo de controle no instante atual a primeiro termo da sequéncia 6tima de
acoes de controle determinada como solucao do problema de otimizagdo. Assume-se que a acao

de controle 6tima € da forma:
fba = —kxx(tk) + kww(tk) -+ Krfseq (107)

em que k, € R é um ganho aplicado ao estado, k,, € R é um ganho aplicado ao erro acumulado
e K, = [ky1 ko ... k.n] € RPN € um vetor de ganhos aplicados a sequéncia de referéncias
futuras 7y, = [y 7o ... Pyt € RV,

Dessa maneira, ao se resolver o problema de otimizagao irrestrito (106)), considerando a
solucdo do primeiro termo da sequéncia 6tima na forma (I07)), os ganhos calculados de forma

analitica para horizonte de predi¢do N = 1 sdo:

a  py+1
= 108

b ph + pooy + 1 (108)
1 Lo

ky =———"— 109
1 iy +1

krlz_L. (110)
b py + o + 1
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3.2 POLINOMIO DE MALHA FECHADA E REGIAO DE ESTABILIDADE

Ao se utilizar os ganhos presentes em (108]), (109) e (110), o processo em malha fechada

torna-se:
z(ty +1) =—(ap,x(ty) + ppw(ty) + (o + 17T 111
(k ) . j 1(,“ (k:) 2 (k) (M )1) ( )
w(ty +1) =———(—apu,x(ty) + (g + Dw(ty) + fy,7 112
(k ) L + fl 1( 12 (k) (M )(k) H 1) ( )

Aplicando-se a Transformada z, verifica-se que o polindmio caracteristico do sistema em malha

fechada (denominador da funcdo de transferéncia de malha fechada) é:

P(z) =2+ 20, 4 20 (113)
Pd Pa

COm pg = fly + plo + 1, p1 = —(((I + 1),U/u + ].) € Do = Qlly,.

Os polos de malha fechada sdo:

1
2(ftwy + flo + 1)

[+ (14 @)y V(1= a)p + 1)% = dajuyn,)] (114)

21,2 =

TEOREMA 2 Se 0 < a < 1, ou seja, se o processo for estavel (ou ao menos integrativo) em
malha aberta, o sistema em malha fechada sera estavel. Caso o processo seja instavel em malha
aberta (a > 1, considerando o uso da discretizacdo exata), é necessdrio que [i,, > 1, (a—1)—1.
Demonstragdo. Aplicando-se o critério de Jury (ASTROM; WITTENMARK] |1991)) para um
sistema de segunda ordem (P(1) > 0, (—=1)2P(=1) > 0, |p2| — |po| > 0) no polindmio

caracteristico (113), tem-se que (0 < a < 1):

[
P(1)=——H S 115
@ P+ oy + 1 (115
2a+ 1)ty + iy + 2
(—12p(—1) <2t Dt +2 (116)
flu + oy + 1
1pa] = [po =ftw + pra(l — @) +1> 0 (117)
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Verifica-se, pelo terceiro critério, que, caso:
M > ,uu(a - 1) —1 (118)
o sistema serd estdvel em malha fechada mesmo se o processo em malha aberta for instavel.

Obviamente, € necessario que i, > 0, logo:

1

Py > —, (119)
a—1

para que haja uma escolha arbitréria de y,, € ji,, sobre a fronteira de estabilidade. Caso:

0 < py < —, (120)
a—1

0 processo sempre serd estdvel, independentemente de fi,,. 0

OBSERVACAO 5 Para valores de N maiores, a estabilidade em malha fechada é mantida. U

OBSERVACAO 6 As limitacoes de escolha dos pardmetros de sintonia reduzem-se para o caso do
processo ser instavel em malha aberta. 0
OBSERVACAO 7 Ndo é possivel obter garantia de estabilidade em malha fechada caso o processo
em malha aberta seja instavel, para quaisquer sintonias de i, e |, Sem a existéncia de um
custo ou restricdo terminal no problema de otimizacdo. Contudo, para qualquer N, a condi¢do
suficiente é que (118) e (I19) sejam respeitados simultaneamente ou que assuma-se (120)).
Porém, essas condicoes podem ser deveras restritivas. Desse modo, pode ser interessante
verificar a estabilidade para valores de N maiores.
U
A Figura [3] apresenta os limites das regides de estabilidade para diferentes valores
de N. Essas regides foram obtidas resolvendo numericamente o Problema [ para valores
de p, € [107%10%], p, € [107%;10°] e @ = 1,5, considerando as solugdes que causavam
instabilidade no sistema em malha fechada. Observa-se que a regido de instabilidade apresenta
a mesma forma para diferentes valores de N. Porém, conforme previsto na Observagao
as regides de instabilidade para N > 1 estdo contidas na regido de instabilidade de N = 1,

sendo sempre menores que esta. Assim, nesse caso, observando que a Figura [3|estd em escala
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logaritmica decimal, a borda de estabilidade] para N = 1 é u, = 2, com x, — 0. Para
N =4, u, ~ 33,1, com y,, — 0. E importante destacar que o uso de s, < 2 garante que
o sistema em malha fechada seja estdvel, independentemente de /N ou ,,. De outra forma,
permitindo maior liberacdo de energia, o controlador consegue conter a dindmica instdvel do

sistema, independentemente da velocidade de alcance do objetivo em regime permanente.

Figura 3 — Limites das regioes de estabilidade para diferentes valores de N e a = 1,5

Regido de estabilidade para diferentes N

6
44 Regido estivel
2 -
f:z
= 0+
g0 N=2
<
24 N=1—
«— N=4
—4
a=1.50 Regido instavel
-6 T T T T T
-6 -4 -2 0 2 4 6

log o (4eu)

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Observe que os eixos estdo em escala logaritmica decimal. A regido abaixo das

curvas € instavel e acima das curvas € estavel.

3.3 ANALISE DOS POLOS DE MALHA FECHADA

As Figuras [] [5] [6] ¢ [7] apresentam o caminho dos polos de malha fechada, considerando
a variacao de y,, paraa = 1,5, b = 1,0 (apesar de que o valor de b € indiferente para esta anélise,
uma vez que ele é sempre cancelado ao se utilizar a sintonia (T03)), independentemente de N,
gragas ao Teorema[I) e p,, = 0,1, p1,, = 1,0, p1,, = 10,0 e 1, = 100,0 respectivamente. Sdo
apresentados caminhos para diferentes valores de N. O sentido de crescimento de (i, assim
como os valores de 1, necessarios para atingir determinado polo também sao apresentados.
Os comportamentos apresentados nessas figuras sdo similares para outros valores de a. Obvia-

mente, para processos estaveis em malha aberta, em nenhum caso verificam-se polos instdveis.

2Pode-se obter o valor para N = 1 via cdlculo direto, considerando que 1, = pto, (1,5 —1)—1 = p1yy = 2p0 +2.
Assim, para j,, — 0, @, — 2. Para outros valores de N seria necessdrio obter a expressdo direta, utilizando o
critério de Jury para o polindmio caracteristico de malha fechada.
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Escolheu-se esse valor para dar maior generalidade ao estudo da localizagao dos polos de malha

fechada, em funcao da sintonia do funcional de custo.

Figura 4 — Polos de malha fechada para y,, = 0,1 e variagdo de p,,, para diferentes horizontes

Polos em funcio de p,, para diferentes N

48 30
72
0.10 - ”'zx ) a=1.50
’ 17.>< XX 19 1, =0.10
26§( 1246 % X
X 3.0
0051 3
x >< /‘l“'
X
19
12 0.8 0.5 03 02 01
0.00 - B X HXKKHXK K XK A RKAK XA J K KO
12 0.8 0.5
X
§ X
—0.05 1 X
%X
X% X x
X
—0.10 X X N=3
X X N=2
x X X N=1
0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Os valores acima (ou abaixo) dos polos representam o valor de 1, necessério

para alcangar aquele polo em especifico.

Analisando-se as Figuras 4] [5] [6]¢[7] obtém-se as seguintes conclusdes:

* Para valores baixos de i, o controlador pode liberar mais energia ao processo. Dessa
forma, o sistema em malha fechada s6 torna-se oscilatério para valores elevados de fu,,
(acdo integral alta).

* Ainda para valores baixos de i, € (i, observa-se que um dos polos de malha fechada
¢ dominante, de modo que a dindmica € similar a dindmica de um sistema de primeira
ordem.

* Para p,, = 0,1 e ,, = 1,0 ndo se verifica nenhum polo instdvel de malha fechada. Porém,
com o aumento de (i, 0 sistema em malha fechada tende a ser mais oscilatdrio para valores
mais baixos de p,,. Verifica-se que, com o aumento de /N, o comportamento oscilatério
fica relegado para valores maiores de fi,,.

* A medida que o valor do horizonte aumenta, hd uma redu¢do nas oscilagdes, para um
mesmo /i, (verifique na Figura @] que para p,, = 3,0, com N = 1, a amplitude da parte

imagindria € maior do que para o mesmo valor com N = 2, por exemplo). Além disso,
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Figura 5 — Polos de malha fechada para y,, = 1,0 e variagao de p,,, para diferentes horizontes

Polos em funcio de p,, para diferentes N

3.0 1.9 12
041 gox X a.=1.50
: 72
11.2 X 1, =1.00
X
173
268 2l72 46 39 19
0.2 a1 2685 XK XK X X
1.9

6425416 T 5 7.2 460 30
1737

64.5 } 5
0.2 X
0.0 - : 04— MK XK RO

X X
0.2 % XX % % % (X
X X
x X

pd x X N=3
-0.4 X X N=
0.4 x | x X X Nex
0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Os valores acima (ou abaixo) dos polos representam o valor de 1, necessério
para alcangar aquele polo em especifico.

Figura 6 — Polos de malha fechada para p,, = 10 e variagdo de y,,, para diferentes horizontes

Polos em funcio de p,, para diferentes N

] 112
0.6 26.8 l>7&3 X 7><2 b
a6 X
X
64.5
155.0¢ 1.5 81>7<.31>l&2 X
X 4.5 0y
X 1B K XXX 5 o o 4 % X
0.2 1 X X 17341244 X X . .3
. 246301912 08 05 \IX
X MWX}S( \ "¢ X
0.1 6% VU x 3
| x X
!X 0.2 0.1
0.0 1 ROME X XK
| £
XX
X X / %
—0.2 x)( )X(»( X % X X /XX <
KN x| X XXX XX ¢
X X/ X Regiio instavel
X X X I/ 8
X X
—0.4 1 % X // X Jow < 4.00
/X
X / X N=3
X % x 35’ X N=2
0.6 1 X ’ X N-f
0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2 14

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Os valores acima (ou abaixo) dos polos representam o valor de j,, necessario
para alcangar aquele polo em especifico. O tracejado indica o limite do circulo unitario.

em muitos casos, o mesmo valor de i, implica um polo de dindmica mais rdpida para

maiores horizontes.
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Figura 7 — Polos de malha fechada para y,, = 100 e variacdo de p,,, para diferentes horizontes

Polos em funcio de p,, para diferentes N

4 150 100 s
0.6 % X X X .\\41‘6 =150
x . \\>\< 264 11, =100.00
268 173 112
0.4 1 a wsh XXX \%Xz
: X 10005
X XX 8 % X X X ;2\ %
e X()’(XX HXxxXX ™ 30 N\ x .
11.2 1.9\
0.2 1 X d Ty XXX
%S \ X 12
\ X4.6
| x7
3.0 1912
0.0 - llho«
[ %
024 % |
—0.2 1 X XXX
X ¥ XXX /%
X A X X X
X X X X X x X X >/<ll N X Regido instavel
/
—0.4 X < X x X% X /),( X Jlw < 49.00
// X
X /X X N=3
X X // X N=2
—=0.6 X X X N=1
0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2 14

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Os valores acima (ou abaixo) dos polos representam o valor de 1, necessério

para alcangar aquele polo em especifico. O tracejado indica o limite do circulo unitério.

e Para N = 1, em todos os casos, os polos fazem uma circunferéncia perfeita (ou elipse
perfeita) até zero, com o aumento de j,,. Para NV = 2, inicia-se uma circunferéncia que
se encontra com o caminho convergente de valores maiores de /N. Omite-se nas figuras,
porém, para valores maiores que N = 2, ha pouca varia¢cdo no caminho dos polos com o
aumento de N. Todas as demais trajetdrias oscilantes (para N > 1) estdo no interior da
circunferéncia formada na trajetéria de N = 1.

Para p,, — 00, ha uma tendéncia dos polos de malha fechada caminharem para a origem,
independentemente de 1, € NV, implicando uma tendéncia de rastreamento instantaneo da
referéncia (auséncia de dindmica ou controle em um passo).

Para p, = 10,0, verifica-se que existem polos instdveis de malha fechada, conforme
esperado. Assim, caso j,, < 4,0, verificar (I17), os polos estdo fora do circulo unitdrio
para N = 1. Para N = 2, alguns polos estdo fora do circulo unitdrio (aqueles com
fw < 0,3), mas a regido de instabilidade € menor que para N = 1. Para N = 3, néo had
polos instdveis para j,, = 10,0. E curioso observar que, caso haja polos instdveis, todos os
polos sdo instdveis nesse caso. Outro detalhe importante é que, mesmo para N = 3, ndo

ha polo dominante para baixos valores de i,,. Assim, mesmo antes dos polos convergirem
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para a dinamica oscilatéria, h4 um comportamento de segunda ordem sobreamortecido
predominante.

Para o caso de p,, = 100,0, todos os trés valores de /V analisados atravessam a regido de
instabilidade. Nesse caso, verifica-se novamente que, com valores menores de fi,,, para
valores maiores de [V, € possivel estabilizar o sistema em malha fechada. Contudo, para
esses valores de /V, o sistema em malha fechada sempre apresentard dindmica oscilatdria.
Destaca-se que o Lugar Geométrico das Raizes (LGR) apresentado nas Figuras [4] [5] [6] e
¢ diferente do LGR convencional no plano z, pois ndo se varia o ganho do sistema de
malha aberta, mas diretamente o parametro ji,, da sintonia do funcional de custo. De fato,
outros autores, mesmo em projeto de controladores no dominio da frequéncia, apresentam
outras andlises distintas do LGR convencional que exploram a posi¢do dos polos de malha
fechada (OGATA, 2010). Porém, no caso especifico que estd sendo analisado nesse
trabalho, as "regras" de trajeto dos polos sdo diferentes das tradicionais e variam em
funcdo de N. Além disso, o inicio dos trajetos parte sempre do polo integrativo (z = 1) e
de outro ponto. Caso i, pertenca a regido instdvel, a trajetéria parte de um polo préximo
ao polo instavel de malha aberta. Caso contrério, a trajetoria part de um polo z € [0,1],
sempre real, que varia de acordo com V.

Destaca-se, assim, que apesar do MPC ser projetado no tempo, a dinamica de malha
fechada estd sujeita a um LGR, imposto pela otimizacdo. Nesse sentido, hd menor
liberdade de escolha de dinamica de malha fechada que um controlador de realimentacao
de estados, baseado na alocacdo de polos. Porém, os polos escolhidos pelo MPC sao
6timos, de acordo com o funcional de custo utilizado. De outra forma, o controlador
preditivo possui ganhos especificos para a solu¢do 6tima. Obviamente, esses ganhos

limitam as possibilidades de aloca¢ao de polos.

3.4 ANALISE DA RESPOSTA EM FREQUENCIA DE MALHA FECHADA

Considerando os aspectos observados na andlise das Figuras[4] [5] [6|e[7] julgou-se conve-

niente realizar a anélise da resposta em frequéncia do sistema em malha fechada, com o objetivo

de elucidar a relagdo da banda passante com a sintonia de (i, € j,,. Assim, foram escolhidos

3Para demonstrar essa afirmac@o, basta substituir o limite da condigdo de estabilidade dada por (I20) em (TT4),

com /i, = 0, ou seja, na posicdo inicial do polo de malha fechada. Verifica-se que os dois polos de partida sdo
integradores nesse caso. Para y,, ligeiramente menor que a condicdo, o resultado serd uma expressao dependente
de a sempre menor que 1,0.
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alguns diagramas de resposta em frequéncia para o sistema em malha fechada relacionados es-
pecialmente as Figuras ] e[6] Para obtengdo desses diagramas, manteve-se a = 1,5 e b = 1,0.
Na sequéncia, foram obtidos ganhos para valores especificos de i, € 1., € diversos valores de
N. Por fim, utilizando-se a fun¢do bode sobre o sistema realimentado, ap6s a aplica¢do dos
construtores ss e tf do pacote ControlSystems da linguagem Julia (BEZANSON; EDELMAN;
KARPINSKI; SHAH, 2017), para um range de frequéncias entre [1 X 1075:1 x 104] Hz (limite
de Nyquist, para periodo de amostragem t, = 5 x 10" s), foram obtidas as curvas. As Figuras
O] [10] e [TT] apresentam as respostas em frequéncias (médulo e fase), para ji,, = 1,0 e p,, = 10
(instavel para N = 1), p,, = 10 e p,, = 10 (estdvel para todos os valores de V), p,, = 0,1 ¢
tyw = 10 (instdvel para N = 1e N = 2) e pu,, = 0,1 e p, = 0,1 (estdvel para todos os valores

de N), respectivamente.

Figura 8 — Resposta em frequéncia para diferentes valores de N ea = 1,5

Diagrama de bode, para u,, = 1, para u,, = 10 e diferentes N

0 1 \
% — N=1
‘3‘ N=2
—_— o =— N=3
% 10— ~=
= .
—20 1 N=7
— N=8
103 107! 10! 103 10°

200 1

= 1001
= —_— N=1
s N=2
o0 04— ~=3
g — N =4
< — N=5
= —100 4 — v=o
N=7
—— N=8

107 107! 10! 10° 10°

Frequéncia [rad/s]

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Reitera-se que, apesar do diagrama de resposta em frequéncia ndo possuir sentido fisico
para sistemas instdveis, a caracteristica de instabilidade pode ser observada pela sua anélise

matematica. Algumas observagdes aos resultados obtidos:

* Nota-se, na Figura[§] (compare com a Figura[6), que apenas a fase da curva para N = 1
comeca a subir com a redu¢do da amplitude, indicando a existéncia de um polo instdvel na
frequéncia de corte. Destaca-se que acurvade N = 2 € atinica que apresentou ressonancia

se comparada com as demais. Isso se justifica porque p, = 10 € suficiente para criar
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Figura 9 — Resposta em frequéncia para diferentes valores de N e a = 1,5

Diagrama de bode, para p,, = 10, para p,, = 10 e diferentes N
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Figura 10 — Resposta em frequéncia para diferentes valoresde N e a = 1,5

Diagrama de bode, para u,, = 0.1, para u, = 10 e diferentes N
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

modos instdveis em N = 2, mesmo que para [, = 1, o sistema em malha fechada seja
estdvel. Para todos os demais valores de /N, ndo hd possibilidade de modos instaveis
para nenhum /,,, considerando p,, = 10. Dessa forma, todas as respostas em frequéncia
apresentam comportamento similar, com pequena (ou nenhuma) ressonancia. Observa-

se também que a queda apds a frequéncia de corte € de aproximadamente —20 dB/dec,
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Figura 11 — Resposta em frequéncia para diferentes valoresde N e a = 1,5

Diagrama de bode, para p,, = 0.1, para p,, = 0.1 e diferentes IV
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

indicando que, apesar de existirem dois polos, deve haver a influéncia de um zero préximo.
Porém, para N = 2, a queda inicia a -40 db/dec, uma vez que os polos estdveis sdo sempre

complexos conjugados, a influéncia do zero é posterior.

Na Figura 9] verifica-se que, para todos os valores de N, a estabilidade é garantida.
Destaca-se o elevado pico de ressondncia em N = 1 e a queda mais acentuada de fase.
Essas caracteristicas sao similares ao caso de N = 2, na Figura@ Nesse caso, N = 2
lembra o comportamento das demais curvas. Ao se observar a Figura[6] verifica-se que
para j,, = 10, o comportamento dos polos estd proximo ao de N = 3 (e dos demais
valores de V). Para o caso de y,, = 1,0, os polos estdo anteriores ao pico € mais proximos

da regido de instabilidade.

Na Figura [0} verifica-se que tanto N = 1, como N = 2 possuem polos instdveis pois
a fase aumenta com a elevacgdo da frequéncia. Destaca-se também que N = 3 apresenta
comportamento similar a N = 2 na Figura[§e N = 1 na Figura[0] Porém, apesar de
a sintonia deixar os polos proximos da regido de instabilidade, para p, = 10,0, N = 3
ndo apresenta polos instdveis. Isso indica que o zero de malha fechada deve ser mais
préximo da regido com o "baixamento” dos polos na Figura [6] Isso também explica a

auséncia de ressonancia para valores de N maiores, pois para um mesmo [i,,, 0 polos
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complexos ja passaram a regido do zero. Polos préximos a regido de instabilidade ainda

nao se aproximaram do zero de malha fechada.

* Na Figura |l 1} ndo existem modos instdveis para nenhum valor de N. Contudo, apenas
N =1 apresenta um pico de ressonancia nessa condicao. Destaca-se que, para os demais
N, houve uma redugdo da banda passante se comparada com a vista na Figura[9] o que
indica que a redu¢do dos parametros de sintonia reduz a banda de passagem. De fato,
a reducao de p,, reduz a banda de passagem do sistema em malha fechada enquanto a
reducao de i, para um mesmo /i, € mesmo /N aumenta a banda de passagem. Porém, a

influéncia de y,, aparenta ser mais significativa.

* A estrutura do funcional custo, com a penalizacao do erro acumulado, evidencia uma
banda passante de rastreamento em frequéncia, em todos os casos analisados, mostrando-
se uma forma importante de inserir rastreamento em frequéncia, sem erro em regime

permanente, para controladores preditivos.

* Caso haja modos instaveis para dado N com sintonia estdvel, a largura de banda desse N
serd maior que para os demais. Contudo, caso ndo haja nenhum modo instavel, o aumento

de N alarga um pouco a banda em relacdo a valores de N menores, para a mesma sintonia

de 11, € [y

3.5 ANALISE DOS GANHOS

Além da resposta em frequéncia, julgou-se interessante realizar a andlise dos ganhos
otimos obtidos para diferentes sintonias de j,, € f,,. Assim, as Figuras [12] e |13| apresentam,
respectivamente, os ganhos k&, e k,,, em funcdo de i, € (1, paraa = 1,5 e N = 1. Para os demais
valores de IV, o perfil de ambos os ganhos € similar, com a Gnica alteracdo das amplitudes dos
ganhos. O ganho de referéncia nao influencia na estabilidade de um processo linear, pois nao
se relaciona com a matriz de dindmica do sistema de malha fechada. Para melhor visualizacao
(e pela propria variagdo logaritmica dos ganhos em func¢do da variacdo logaritmica da sintonia),
preferiu-se exibir o logaritmo decimal de todas as grandezas envolvidas. Porém, ndo hd nenhuma
ferramenta de Plot 3D gratuita conhecida pelo autor que gere o grafico diretamente em escala
logaritmica. Dessa maneira, nos eixos das Figuras[I2]e[13] exibem-se os expoentes das poténcias
de 10 dos valores reais das grandezas. Além disso, fez-se um destaque nos ganhos que levam o

sistema em malha fechada a instabilidade.
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Figura 12 — Ganho £, em funcdo de p,, e i,y para N =lea = 1,5

k, em fungdo de p,, € py, paraa=15e N=1

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Os ganhos que levam para a regido instdvel estdo em destaque. Os eixos exibem

o logaritmo decimal dos valores reais das grandezas.

Figura 13 — Ganho k,, em funcdo de i, e j1, para N =lea = 1,5

k,, em fungdo de p,, e py, paraa=15e N=1

log g (k,,)

-1
log,, u) 0 -3

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Os ganhos que levam para a regido instdvel estdo em destaque. Os eixos exibem

o logaritmo decimal dos valores reais das grandezas.

Algumas consideragdes e inferéncias sobre os resultados expostos nas Figuras[12]e[13}

* O ganho k, para valores muito pequenos de j, se estabiliza em um valor especifico,

independentemente de f,,. Contudo, a elevagdo de p,, também causa esse estado de
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saturacdo. Esse estado de saturacdo do ganho de estado relaciona-se com a tendéncia dos

polos de malha fechada de alcangarem a condi¢ao "deadbeat". Observe-que, em (108) e

em (T10), caso p,, — 0,

1

ky =2 fim et ¢ (121)
1 w1 1

k== lim —Fe 2 (122)
b rnu=0 fly + ply +1 b

Desprezando o efeito de k,, teriamos que x(tx + 1) = r; em malha fechada. Esse
comportamento € o efeito do polo discreto em zero. Porém, esse estado € conhecido pelo
alto consumo energético para referéncias distantes da condi¢do inicial de z. Algo similar
ocorre para f,, — 00, 0 que explica a tendéncia dos polos de caminharem para zero com

o aumento de ., nas Figuras ] [5] [6]e

* O ganho k, reduz-se com o aumento de /i, de modo que essa redugdo de ganho € a
principal causa da instabilidade em malha fechada. De fato, essa reducdo dos ganhos é
associada com a redu¢do da energia dispensada ao sistema pelo controlador, considerando

esse fator de penalizacdo da fungdo de custo.

* Em relagdo a influéncia de y,,, o ganho k, satura inferior e superiormente, independen-
temente de zi,,. Porém, caso i, tenha um valor reduzido, a curva do ganho y,, ndo cruza
a drea de instabilidade. Isso explica a inexisténcia de um caminho proveniente da regido
instdvel para os polos na Figura[5] Ao mesmo tempo, caso o valor de /i, seja mais alto, o
ganho k, obrigatoriamente cruzard a regido de instabilidade e, consequentemente, o LGR

dos polos em fung¢do de p,, partird de uma zona instavel.

* O ganho k,, ndo possui limite inferior para nenhum dos parametros de sintonia, conforme a
Figura[I3] Verifica-se, porém, uma saturacdo superior desse ganho para valores pequenos
de 1, , cujo valor de saturacao depende de 44, (aumenta com o aumento de /i,,). Verifica-se,
também, uma satura¢do superior para valores elevados de 1, que praticamente independe
de u,. Observa-se que, como k, é praticamente sempre saturado para valores baixos de
I, (possivelmente sendo responsdvel pela estabilizacdo do processo), a variagdo de k,, €

possivelmente responsdvel pela determinacao da dinAmica de malha fechada do processo.

* Destaca-se, assim, a preponderancia do ganho k, na andlise da estabilidade. Para k£, < 0,5

(log14(0,5) ~ —0,301), o sistema € instdvel, independentemente de k,,. Esse valor pode
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ser obtido através de uma anélise de autovalores, para o caso de realimentacao de estados.
Verifica-se também que na condigdo limite para ¢ = 1,5 e u,, = 10,0, tem-se ,, = 4,0.
Com esses valores, k, = 0,5. De fato, adotando-se pi,, = py(a — 1) — 1, paraa = 1,5,
verifica-se que k, = 0,5, independentemente de 1. Isso evidencia que para k, < 0.5,
o sistema em malha fechada € instdvel, independentemente do valor de k,,, considerando
que a = 1,5. Verifica-se, ao substituir-se p,, = p,(a — 1) — 1 em (I08), que para um
valor genérico de a, caso k, = a — 1, o sistema em malha fechada serd marginalmente
estavel. Logo, para k, < a — 1, o sistema em malha fechada € instdvel. Dessa maneira,
apos o cdlculo dos ganhos € possivel saber se o sistema em malha fechada serd instavel,
independentemente da andlise dos polos. Esse € um caminho alternativo de anélise para
além da busca da regido de estabilidade via critério de Jury.

Analisando-se o dltimo item de forma mais profunda, tem-se que a matriz de malha

fechada do processo € dada por:
a — bk, bk,

Aps = . (123)
—(a—bky) 1— bk

O polindmio caracteristico de malha fechada é dado por:

P(z) = det(zly — Any) (124)
P(z) = 2* + (—a — bk, — bk, — 1)z + a — bk, (125)

em que /5 € a matriz identidade de segunda ordem.
Considere agora um polindmio genérico de segunda ordem, formado por autovalores
a, £ joy, o € R, o, € R, cujo médulo € unitdrio (o; = £4/1 — a2, |ay] < 1, |a,| < 1), de

modo que:
Pui(2) = 22 — 20,2 + 1. (126)

Fazendo (123) igual a (126)), obtém-se que:

a—1

b
2(1 — )
—

a—bk, =1=k, =

(127)

(—a + bky, — bk, — 1) = =20, =k, = (128)
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Figura 14 — Custo 6timo em funcao de y,, e 1y para N =lea = 1,5, wy =0,7r =1,0ezy =0

2.0
1.5
1.0
0.5
0.0
-0.5

|
=
(=)

Log. decimal do custo

-1.5

2.(1).
/()5'8.6'0

2.0
/o(((({_(lq_.q 3 _0.5—1,0_1‘5_
=2.0

05 0.
20 1.5 10 P og0lim)

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Os custos que tornam o sistema em malha fechada instdvel estdo em destaque.

Os eixos exibem o logaritmo decimal dos valores reais das grandezas.

Dessa forma, constata-se que a informacao obtida anteriormente procede para quaisquer
w € f1y. De fato, as relagdes (127) e (128)) auxiliam a encontrar os ganhos limitrofes para
qualquer sistema de primeira ordem instavel em malha aberta, que possua dindmica de integrador
do tipo w(tx, +1) = w(ty) +r(tx+1) —z(tx + 1), independentemente do valor de N (ou mesmo
do uso de um controlador preditivo). Verifica-se que k, € o responsdvel direto pela estabilidade

enquanto k,, regula o ponto de cruzamento dos autovalores pelo circulo unitario.

3.6 ANALISE DO FUNCIONAL DE CUSTO

Foi também realizada a andlise da varia¢do do custo minimo dos possiveis funcionais de
custo em funcao da variacdo dos pardmetros de sintonia. Esta andlise objetiva verificar se existe
alguma relacdo entre o funcional de custo e a instabilidade em malha fechada. Escolheu-se para
estudo o caso com a = 1,5, considerando a aplicag¢ao da acdo de controle 6tima, assumindo que
wy=0,r, =1,0ex, =0, para N = 1. A Figura[l4]apresenta o resultado obtido.

A superficie da Figura [I4] exibe o custo minimo de diferentes funcionais, dadas as
condig¢des especificas de operacdo descritas anteriormente. Independentemente do valor de a,
essa superficie apresenta a mesma forma e os mesmos valores de custo, uma vez que zo = 0,

em funcdo dos parametros de sintonia. Para outro x(, o custo minimo dos funcionais varia
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com o parametro a. De qualquer forma, o autor ndo identificou um método de, conhecendo o
funcional de custo a priori, descrever diretamente a regido de instabilidade. Nota-se, porém,
que ndo ha uma relagdo direta com o valor do custo em si, pois € possivel, para 0 mesmo custo,
estar em uma regido instavel ou estdvel. Além disso, valores maiores ou menores de custos de
regido instdvel também sdo possiveis. Destaca-se, porém, que a drea observada na Figura |3| ¢

visivelmente projetada na superficie da Figura[14]
3.7 ANALISE DA FUNCAO DE LYAPUNOV

Ainda em relacdo a andlise do sistema em malha fechada, considerou-se avaliar a esta-
bilidade através da funcdo de Lyapunov. Como o processo em malha fechada € linear, supde-se

uma fun¢ao de Lyapunov do tipo:

em que P, € R?*? é uma matriz positiva definida e z,,,; = [z w]T é o vetor de estados de malha
fechada (aumentado em relac@o ao vetor de estados de malha aberta).
Dessa forma, supde-se uma matriz positiva definida (), de modo que a Equacdo de

Lyapunov
A iPoApy — Py 4+ Q, =0 (130)

tenha solugao positiva definida para P,,.

Define-se:
p & Pvi11 Pou,12 (131)
Pvi12  DPv,22
e
1 0
Q, = N (132)
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Figura 15 — Valores do coeficiente p, 1; em fun¢do de p,, e 1, para N =lea = 1,5

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Exibe-se logaritmo decimal dos valores de (i, € (i, €m seus eixos. Porém, p, 11
¢é exibido de forma linear. Assim, essa superficie seria equivalente a um grafico semi-log.

Considerando as defini¢des (I31) e (132)), obteve-se numericamente o valor dos coefi-
cientes p,, 11 em funcdo da variagdo de i, € j1, para a = 1,5. A Figura[[5] mostra a superficie
com os resultados obtidos.

Nota-se, na superficie da Figura uma descontinuidade para valores de 1, = 1, (a —
1) —1. Isso indica que ndo hd solugéo para p,, 11 sobre essa curva, considerando a definigdo (132).
Explica-se isso pois, nessa curva, (), naturalmente é semi-definida positiva, uma vez que
o sistema em malha fechada € marginalmente estdvel nessa condi¢do. Para valores p,, <
(@ — 1) — 1 nota-se que p, 11 < 0. Isso contraria a hipétese que P, é definida positiva. Dessa
maneira, para essa condi¢ao, como observado anteriormente pelo critério de Jury, o sistema é
instdvel (verificar o teorema inverso de Lyapunov, que € satisfeito para os coeficientes obtidos

(SLOTINE; LI, (1991} TRAN; KELLETT, DOWER| 2017)). Para todos os demais valores de

Lhw € [y, as solucdes para os elementos de P, a tornam positiva definida, de modo que o sistema
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Figura 16 — Valores de p, ;1 em fungao de p,, paraa = 1,5 e 1, = 0,01 e diferentes NV

Variagdo de p, 1; em fun¢@o de y,, para diferentes NV

—_— N=1
107 4 N=2
— N=3
1064 — N=4
— N=5
—_— N=6
S J
10 N=17
— N=38
= 104 4 N=9
~ — N=10
103_ /
/é/
102 Z
10" 5
10° 4
107! 100 10! 10? 10° 10*
o

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

em malha fechada € estdvel pelo critério de Lyapunov (SLOTINE; LI, 1991; TRAN; KELLETT;
DOWER|, 2017)).

3.8 ANALISE DO FATOR DE LIMITACAO DE ESTABILIDADE

Em virtude do comportamento observado na fungdo do coeficiente p, 11, decidiu-se
verificar os valores limitrofes para diferentes valores de V. A Figura [I6] apresenta p, 11 em
funcao de y,,, para a = 1,5 e diferentes valores de V.

Nota-se, pela Figura EI, que € possivel determinar o valor de (1, =y y,, que limita a
estabilidade por independéncia de i, através da andlise dos valores limitrofes, para diferentes
valores de N. Através dessa andlise, foram obtidas trés Figuras. A Figura[l7]mostra a variagdo
de py jm €m fungdo de N para diferentes a > 1,0. A Figura@ mostra a variagdo de (i, j;,, em
funcdo de a > 1,0 para diferentes /N. Por fim, a Figura@mostra a variagao de u,, y;,,, em fungéo
de N e a.

Analisando-se os resultados obtidos nas Figuras |T_7|, verifica-se que o aumento de fy, jip,
em funcdo de N pode ndo ser tdo expressivo, dependendo do valor de a. De forma contra-
intuitiva, polos menos instdveis tem menor fi, y,, para valores maiores de N do que polos
de malha aberta mais instaveis. Porém, como esperado, ao menos para valores de N < 4

(aproximadamente), a maior instabilidade do polo em malha aberta implica uma menor regido de
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Figura 17 — Valores de 1, y,, em fung¢do de N para diferentes a

Variacdo de p,, limitrofe em funcdo de N para diferentes a

10* 4 a=105
a=1.10
a=1.15
a=1.20
a=125
a=130
10° 40000
a=145
— = 1.50
a=1.55
a=160 ///
< 107 ==
7
10' 4
2 4 6 8 10
N

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Figura 18 — Valores de 1, y;,,, em fung@o de a para diferentes N

Variacdo de p,, limitrofe em funcdo de a para diferentes N

10* { — =1
— N=2

— N =3

— N =4

— N =5

— N=6

3 | —— N=7
1034 Vo4
N=9

=1

((&

10" 4

1.1 1.2 1.3 1.4 1.5 1.6

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

estabilidade em malha fechada, considerando o limite de y,, para estabilidade independentemente
da sintonia de ji,,,.

Pela Figura verifica-se que o comportamento de i, i, dado por pi, i, = 1/(1 — a),
totalmente decrescente com o valor de a ocorre apenas para N = 1. Apesar de valores de

N préximos possuirem comportamento similar para pequenos valores de a, a medida que a
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Figura 19 — Valores de 1, y,,, em fun¢do de a e N

w
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—~

3.0
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N
W
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o= N
S wn o

e
W

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

aumenta, ap6s um valor minimo, o valor de ji, j, se eleva. Esse fendmeno € mais evidente
para valores de /N maiores. Pelos resultados obtidos para N = 2, nao foi possivel obter uma
conclusio. E possivel que M jim CONVirja para um determinado valor, tenda a zero ou tenda a
infinito com o aumento de a. Para N = 1, hd uma clara tendéncia de p,, ;;,, para zero (conforme
jé esperado) e para outros valores de /N, apds determinado a, ocorre uma elevacdo do valor
limite de fiy ;,, © que assim como na andlise anterior, € contraintuitivo. De qualquer maneira,
para qualquer a, o aumento de N implica um aumento da regido de estabilidade. A Figura [19]

clarifica o comportamento simultaneo de ambas as influéncias.
3.9 ANALISE DO POLO CRITICO E DE PARAMETROS FREQUENCIAIS

Cabe, ainda, fazer relacdes entre os pardmetros de sintonia do controlador preditivo e
grandezas caracteristicas de controladores projetados na frequéncia. Essas relagdes servem para
uma possivel técnica de projeto do controlador e para a comparagdo de diferentes controladores.

O polo critico (valor de polo em que os dois polos do sistema em malha fechada sdo
iguais) pode ser obtido de vdrias formas para o caso N = 1. Uma possivel abordagem ¢é

considerar que o termo no interior do radical em (114) € nulo. Dessa forma:

(1 = a)py + 1)* — dajiypty, = 0. (133)
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Isolando i, em (133)), obtém-se a condi¢do de criticidade em termos de a e fi,,:

1— )y, +1)2
uwcz(( ZC)LZU+). (134)

A partir da substitui¢cdo de (134) em (I14)), o polo critico é determinado por:

o= AU (135)
(a+ p, +1

Isolando y,, em (133), obtém-se a condi¢do de criticidade em termos de a e fi,,:

 2ap + a £ 2y apy(ap, +a—1) — 1
flue = (a—1)? '

(136)

A partir da substitui¢do de (136) em (I14)), o polo critico é determinado por:

o 0’y + @® + apy, — av/apy(apy +a—1) —a = \Japy(ap, +a —1) (137)

a2y + a2 — a + fy — 2+/apy(ap, +a —1)

Comparando (135)) com (137), é um procedimento mais simples encontrar i, para
um dado u, de sintonia e, posteriormente, determinar o polo critico z.. Além disso, esse
procedimento garante que o polo critico seja estdvel, considerando que a regido de estabilidade
¢ determinada diretamente pela escolha de y,,. Logicamente, para o processo estdvel em malha
aberta nao hd qualquer preocupagdo nesse sentido na escolha arbitréria de fu,,.

Para obter uma associacao direta com os parametros de controle no dominio da frequén-
cia, para o caso N = 1, supde-se que os polos do polindmio caracteristico de malha fechada
sejam z19 = exp((—Cwy, £ jwny/1 — (?)ts) em que w, é a frequéncia natural, ¢ € o coeficiente
amortecimento e ¢, € o periodo de amostragem. Desse modo, o polindmio de malha fechada

pode ser reescrito como:

P(Z) _ 22 . (e—CtSwn—jtSwn\/l—CZ + 6—Ctswn+jtswn\/1—ﬁ2)z + 6—2Ctswn (138)

em que e ~ 2,718281828 € a constante de Euler.
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Normalizando (TT3) em relagdo a py, comparando termo a termo com (138) e resolvendo

para ji, € [i,,, pode-se obter os valores de i, € 1, para um dado valor de w, ; € (; desejados.

Desse modo:
ejtswnd\/ 1*(3
fu = A —— . — (139)
aetswndcd + a€2]tsw'fld(cd+2] 1—Cd) _ (1 + a)ejtswnd 1_Cd
€
_a(ectswn + etswn(<+2j\/ 1*<2) _ etswn(2<+j \V4 17<2)) _ 6jtswn 1*<2
Py = (140)

aetswnC + a62jtswn(<+2j V 1-¢?) _ (1 + a)gjtswn 1-¢2

A fim de se evitar erros numéricos, € conveniente tomar a parte real do resultado de
(139 e (140).

Para valores de ¢, suficientemente pequenos, é possivel aproximar z12 ~ 1 + (—(w, £
Jjwny/1 — (?)ts. Dessa maneira, o polindmio caracteristico de malha fechada pode ser simpli-

ficado para:
P(z) ~ 22+ 2(Ctswnz — 1)z — 2t swy, + tiwi + 1. (141)

Fazendo o mesmo procedimento anterior, € possivel obter os valores de i, € 11, para um

dado valor de w,, e ¢ desejados. Desse modo:

2(tgw, — 2w — 1

u ~ 142
. at?w? —a — 2(tw, + t2w? + 1 (142)
€
t2 2
fw R — e (143)

at?w? —a — 2(tw, + t2w2 + 1

Além disso, nesse caso, € possivel obter valores aproximados de w,, € ( de malha fechada
para uma dada sintonia de i, € ft,,. Isso € interessante para a andlise de um controlador ja

projetado. Dessa maneira, ha dois pares de solugdes possiveis para w, e (:

TSy R R (144)
tS ,U/u + //Lw _|_ 1 tS
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%(aﬂu — b — 24ty — 1) Lon 5 1)

:uu :U’w sWn Ay — oy — w

(~7F =gt e e T T (145)
2(tw) 2(ftw)

Destaca-se que existem zeros ndo mapedveis na funcao de transferéncia de malha fechada
de frequéncia complexa relativa ao tempo discreto para a fungdo de transferéncia de frequéncia
complexa relativa ao tempo continuo e vice-versa. Além disso, esses valores obtidos sao validos
para N = 1. Para valores maiores de N, os valores de w,, ficam subdimensionados e os de (
ficam sobre dimensionados.

Contudo, observando a parte final da expressdo (144), verifica-se que hd uma relagido

direta entre w,, € o ganho k,,. Dessa forma, comparando-se (I41)) com (123) e resolvendo para

wy, € C, obtém-se que:

o~ Dlivy (146)
ts
€
¢ bw(a = bky + ko) — 1) (147)

20k,

Com os resultados obtidos em (146) e (147)), € possivel obter um valor aproximado para
w, e ¢ continuos a partir da simples andlise dos ganhos k., e k, numericamente obtidos, para
qualquer NV, considerando que o processo em malha aberta seja de primeira ordem e que ¢ seja
suficientemente pequeno.

Apds a andlise do efeito do uso de um controlador preditivo, com penalizacdo do
erro acumulado predito, em um processo de primeira ordem ser realizada, apresentam-se nas

Sec¢des [3.10] [3.11] e 3.12] técnicas de projeto desse controlador. Essas técnicas sdo baseadas em

principios analisados previamente nas se¢Oes anteriores.

3.10 PROJETO POR ESCOLHA DIRETA DOS PARAMETROS FREQUENCIAIS

A primeira, e mais simples, técnica de projeto de controlador preditivo, com penaliza¢dao
do erro integral, para um processo de primeira ordem, consiste na simples aplicacdo direta das

Equacdes (139) e (140) ou, alternativamente, (142)) e (143)), para dados w,, e ¢ desejados de malha
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Algoritmo 1: Algoritmo para calculo de y,, € i, a partir de w,, ;€ (g para N > 1

Resultado: Obtém 1, e 1y, a partir de w,, e ¢ desejados para N > 1
1 Calcular 12,,° € j1,° com (139) e (T40) (ou (142) e (143));
2 €, <+ " /500;

3 €, < /50005

4 €,, < 0,5;

5 e« 0,001;
6
7
8
9

enquanto ((abs(e,,) > €,,) e (abs(ec) > €)) faca
Incrementar ¢; ;
Calcular k," e k," numericamente;

Calcular w," e ¢* atuais usando (146) e (147);

10 Calcular o erro de w,: €, + w," — Wy
1 se e, > 0 entao
t; ti—1 .
12 ‘ Moyt = iy + €
13 senao
ti ti—1 _ .
14 \ "t = oy €l s
15 fim

16 Calcular o erro de (: e¢ ¢t — Cys
17 se e; > 0 entao

ti t;i—1 .
18 ‘ ™ $— Uy + €0’
19 senao

ti ti—1 _ .
20 \ L' = fhay €l
21 fim
2 | sepu,' <e€,, entdo

t; .
23 | " ey
24 fim
35 | se ' <e,, entdo

t; .
26 |t e
27 fim
28 fim

fechada. Observar que para um processo de primeira ordem, a escolha independente de ji,, € fi,
permite alocar polos de malha fechada em qualquer ponto do semi-plano direito, no interior do
circulo unitdrio. Dessa forma, a tnica limitagc@o para w,, e ¢ encontra-se na factibilidade fisica
do periodo de amostragem para sintetizar os valores de desejados w,.

De fato, excetuando a hipétese de subamostragem, a escolha da frequéncia de amostragem
envolve garantir que a frequéncia natural de malha aberta e de malha fechada seja ao menos duas
vezes menor que a frequéncia de amostragem. Muitas vezes, para a boa sintetizacao de sinais,
esse valor necessita ser pelo menos dez vezes maior que a maior delas.

Para o caso N > 1, sugere-se o uso do Algoritmo [I| para obter, de forma aproximada,
a sintonia desejada para j,, € pt,, em funcdo de w,,; e (; de malha fechada desejados. O

Algoritmo [I] faz pequenos incrementos em /i, € /i, partindo do resultado encontrado para
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N =1, no sentido de convergéncia dos ganhos k,, e k.. Assume-se que a influéncia maior de
{1t € sobre w,, enquanto a influéncia de x,, € maior sobre (. Essa hipdtese baseia-se no fato
de que p,, penaliza a energia enviada a planta, de modo a afetar sua banda passante. Além
disso, ji,, estd associado a penaliza¢do do erro acumulado, que causa efeito integrativo. Dessa
maneira, supde-se que esse parametro se relaciona melhor com as oscilagdes do sistema em
malha fechada. O valores dos incrementos €,, € €,, sdo definidos em fun¢do de seu valor
inicial, apesar de poderem ser definidos de forma arbitraria. E interessante apenas que i, seja
estabelecido mais rdpido que i, para a convergéncia. Os valores dos limites de tolerancia
€w, € € sa0 definidos arbitrariamente. Porém, valores muito pequenos desses limites podem
elevar excessivamente o nimero de interacdes. Novamente, enfatiza-se que (146) e sdo
aproximados, o que justificaria o uso de uma tolerdncia maior. Além disso, com o aumento de
N ha uma alteracdo na posicao do zero de malha fechada que influencia o comportamento de
malha fechada desejado.

Ressalta-se, também, que nem sempre essa abordagem € interessante, pois € necessario
um conhecimento profundo do processo para estabelecer valores desejados de w,, 4 € (4. Pode-se
argumentar que projetos no dominio da frequéncia relativo ao tempo continuo sdo realizados
com base nesses parametros e que isso € praxe na engenharia de controle. Porém, destaca-se que
ha muitas técnicas de projeto empiricas para controladores baseado no dominio da frequéncia
relativo ao tempo continuo e que isso ndo omite a necessidade de um conhecimento profundo
do processo. Dessa forma, o projeto por escolha direta nem sempre pode ser interessante, pois,
em ultima andlise, apenas troca-se o parametro de decisao de i, ft, € N para w, € (4.

Uma questdo interessante a ser levantada é: se multiplos valores de /N permitem os
mesmos wyy € (4, qual valor de N escolher? Obviamente, se o objetivo € a reducdo do custo
computacional, um valor de N pequeno € interessante. De fato, caso queira-se utilizar o projeto
aqui desenvolvido, para minimizar o funcional de custo utilizando uma abordagem do tipo FCS-
MPC, € interessante que /N também seja pequeno, uma vez que o custo computacional desse tipo
de técnica aumenta exponencialmente com o aumento de N. Além disso, como essa estratégia
¢ baseada nos ganhos aplicados, para diferentes valores de N, k, e k,, sdo praticamente iguais.
Ha uma pequena diferenca em relagdo a k..

Dessa maneira, mesmo sob ruido, perturbacdo ou erros paramétricos, resposta em malha
fechada € similar para diferentes valores de N. Isso pode ser evidenciado pela andlise da

Figura[20| em que uma simulagéo foi realizada considerando um circuito RL série. Adotou-se,
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Figura 20 — Resposta dinamica de malha fechada

1.0 1
<
x 0.5 A
0'0 L T T T T T T
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10 4 A, T .
<
g 5
0 L T T T T T T
0.00 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05
10 4
2
>
0 o4
0.00 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05

t[s]

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. A curva em azul representa N = 1. A curva em laranja representa N = 2. A
curva em verde representa N = 5. A curva em vermelho representa N = 10.

Tabela 1 — Parametros de sintonia e ganhos para diferentes N

N P ks Ky
1 [26,95]0,0439 | 9,30 | 0,392
2 | 46,10 | 0,0259 | 10,88 | 0,399
5 | 118,7 | 0,0138 | 10,90 | 0,399
10 | 252,9 | 0,0085 | 10,90 | 0,399

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

para projeto, resisténcia de 0,5 €2 e indutancia de 25 mH. O periodo de amostragem escolhido
foi de 100 ps. Utilizou-se a discretizagdo exata para o projeto do controlador. Escolheu-se
wnq = 400 rad/s (vinte vezes maior que a frequéncia natural da planta) e (; = 0,5. O passo
de simulacdo foi de 10 pus. O numero total de pontos foi 5000. Adotou-se um erro de 50%
superior na resisténcia e 50% inferior na indutancia. Utilizou-se ruido de medicdo de amplitude
0,15 sobre um sinal randomico de nivel médio zero e desvio padrdo unitdrio. Inseriu-se uma
perturbagdo constante de 3,0 V na metade do tempo. Considerou-se um atraso de calculo de
controle da ordem de 50% do periodo de amostragem.

A Tabela [T mostra os pardmetros de sintonia e ganhos obtidos para cada valor de N
adotado. Ao se analisar a Figura[20] verifica-se que o controlador mostrou-se "robusto" diante de
todas as possibilidades de perturbagdes testadas, mantendo uma dindmica préoxima da esperada

em projeto. Nesse caso, ao adotar-se esse procedimento de projeto, ha pouca diferenga no uso de
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valores de /N maiores. As diferencas observadas podem ser atribuidas ao efeito do ruido. Pela
andlise dos valores da Tabela[I] nota-se um esperado aumento de /¢, para compensar 0 aumento
de banda passante que ocorreria pelo aumento de /N. Nota-se também uma reducao de (i, para
manter o valor de ( desejado. Os ganhos mantiveram-se préximos em todos os casos analisados.

Ainda assim, podem existir situacdes em que um determinado valor desejado dos para-
metros de malha fechada ndo seja possivel para algum valor de N menor, mas seja possivel para

algum valor de /N maior.

3.11 PROJETO POR ANALISE DO POLO CRITICO E DOS GANHOS

Como comentado anteriormente, € possivel que ndo se conheca suficientemente bem
um dado processo a ponto de se estabelecer diretamente (; € w,;. Uma outra abordagem entao,
considerando que o processo seja estdvel em malha aberta e/ou que o valor de i, adotado seja
suficientemente pequeno, é o método da andlise do polo critico. De modo geral, o ponto em que
os polos sdo iguais (polo critico) é considerado um ponto de boa sintonia para o processo, sendo
o ponto de maximo valor da fun¢do de transferéncia de um processo em lago aberto, ou seja, €
o ponto com a mdxima transferéncia de energia da entrada para a saida. Assim, uma possivel
abordagem de processo € escolher um determinado valor de p,, € posteriormente sintonizar fi,,
na condicao de polo critico. O valor de y, pode ser escolhido com é€nfase na economia de
energia e baixa sensibilidade a ruidos por exemplo.

E possivel também verificar qual a posicdo do polo critico na curva dos ganhos e
fazer ajustes conforme a posicao visualizada (BARTSCH; TEIXEIRA; OLIVEIRA; CAVALCA,
2019).

3.12 ABORDAGEM DE PROJETO POR INTERPRETACAO FISICA

Uma terceira possibilidade seria visualizar algum tipo de correlagdo fisica dos para-
metros de sintonia e o processo em malha aberta. Destaca-se, porém, que ao fazer-se uso da
normalizagdo que multiplica p,, por b* (ou (cb)?, caso haja diferenga entre a saida € o estado)
no funcional de custo, o funcional de custo é ajustado dimensionalmente com o quadrado da
unidade de saida. Dessa maneira, ambos os pardmetros de sintonia tornam-se adimensionais
e indicam exatamente o quanto aquele custo representard energeticamente ao longo do tempo.

Além disso, a discretizacdo do processo reduz seu significado fisico a um significado norma-
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lizado discreto, o que, a principio, dificulta a associacdo direta dos parametros de sintonia a
algum significado fisico de algum parametro do processo.

Feitas essas consideragdes, sabe-se que o controle contabiliza o custo de rastreamento
considerando uma agdo de controle predita em um modelo de malha aberta. Assim, € possivel
estimar a energia necessdria para atingir a referéncia estabelecida em um periodo de amostragem.
Pode-se também delimitar o gasto energético desejado com a acao de controle e assim, estabelecer
a sintonia de y,, (ja normalizado). Com isso, estabelece-se um valor pequeno para i, de modo
que a dindmica do integrador sirva apenas para a estabilizacdo em regime permanente.
Exemplo 5: Considere o mesmo circuito RL série de primeira ordem apresentado no Exemplo[3]
com resisténcia de 0,5 €2 e indutincia de 25 mH. Assumindo as mesmas hipéteses, tem-se:
N=1,t,=0,1ms,a~ 0,998 e b ~ 0,004.

Assumindo i, = 0, tem-se que:

u@
Py te) +

t,+1) =
vt =2 f + 1

r(ty 4 1). (148)

Dessa maneira, pode-se escolher o valor desejado para o préximo periodo de amostragem.
Assumindo que a referéncia seja constante e igual a 1 A, pode-se escolher o valor desejado para
limitar a tensdo médxima a ser aplicada no circuito. Por exemplo, considere que deseja-se aplicar
no maximo 5,0 V em um periodo de amostragem. Nesse caso, a corrente equivalente seria de
aproximadamente 0,02 A, assumindo a solucdo da equagdo diferencial para esse processo em
malha aberta para um periodo de amostragem. Desta maneira, resolvendo (I48)), tem-se que
iy, = 49. Esse valor implicaria em malha fechada uma base de tempo de aproximadamente
4,55 ms. Desse modo, a convergéncia total deve ocorrer em aproximadamente 228 amostras
ou 22,75 ms. Na sequéncia, pode-se assumir, por exemplo, (i, = 0,002, assumindo o menor
peso entre os custos. Pode-se rebalancear para p,, = 48,998. Dessa maneira, a ponderacao total
equivale a 50, sendo peso 1 para rastreamento, peso 0,05 para erro acumulado e peso 48,95 para
a agdo de controle. Dessa maneira, tem-se que 0,0004 A? de custo de rastreamento equivale a
0,01958 V2 para a manuten¢io do limite de tensdo pré-estabelecido. Lembrar-se apenas que
esse procedimento ndo ¢ um tratamento formal de restri¢do. A Figuras [21] e [22] apresentam as
respostas dindmicas para a sintonia proposta, para o caso /., = 0 e para o caso (i, = 0,01.

Ao analisar as Figuras [21] e 22] nota-se que, apesar de a ponderagdo ter um valor consi-
deravelmente mais baixo que os demais custos, existe uma grande influéncia do custo do erro

acumulado na composi¢do do custo total. De fato, como previsto, todas as trés simulagdes par-
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Figura 21 — Dinamica do processo para o Exemplo
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Figura 22 — Funcional de custo para o Exemplo
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

tiram de tensdo inicial de 5,0 V e corrente no segundo periodo de amostragem (primeiro apos
a aplicacdo da acdo de controle) de aproximadamente 0,02 A. Verificou-se também que para
i = 0, existe erro em regime permanente. Desse modo, comprova-se a validade da acdo inte-
gral. Como consequéncia, o custo em regime permanente € nao nulo, em virtude de que tanto

a acado de controle como o erro acumulado nao se anulam em regime. Nota-se que o aumento
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demasiado de p,, pode provocar sobressinal ou oscilacdes indesejadas inicialmente no projeto.
Uma forma de ter uma boa referéncia para /i, € utilizar o método do polo critico, considerando
o valor de p, pré-calculado pela abordagem fisica. Destaca-se que o custo do erro acumulado
segue a proporcao estabelecida no funcional de custo de projeto apenas no primeiro periodo de
amostragem e, dessa maneira, esse € a parcela de custo que mais influencia no custo total apos

um perfodo de tempo suficientemente longo.

3.13 CONCLUSOES DO CAPITULO

Nesse capitulo, fez-se um estudo a respeito da aplicacdo do controlador preditivo com
penalizacdo do erro acumulado a processos de primeira ordem. Nesse estudo, entre varios outros
pontos, verificou-se que:

 Essa formulacdo aplicada a processos estdveis em malha aberta garantird estabilidade em
malha fechada.

* H4 uma regido de estabilidade em funcio da sintonia do parametro de penaliza¢do de
acao de controle ,, que garante que a sintonia de nenhum parametro de penalizagao i,
levard o processo a instabilidade, caso o processo em malha aberta seja instdvel. Além
disso, com o auxilio da regido de estabilidade € possivel determinar a escolha de i, em
funcao de p,, caso esse ultimo seja escolhido de modo que algum /i, leve a instabilidade
em malha fechada.

* O ganho sobre estados k, estd diretamente ligado a estabilidade em malha fechada.

* Nao foi possivel encontrar uma relacdo imediata entre instabilidade de malha fechada e
sintonia, observando diretamente a superficie de minimo custo dos possiveis funcionais
de custo a serem adotados.

» Existem relacOes diretas, e exatas, em relagdo a sintonia de p,, € p, para obtencdo de
valores desejados de w,, ; € (; em malha fechada. Além disso, podem ser utilizadas relagoes
aproximadas mais simples. O uso dessas relagdes permite obter a informacao reversa, ou
seja, qual o valor de ¢ e w,, de malha fechada para uma determinada sintonia de fi,, € fi,.

Na sequéncia, foram apresentadas algumas técnicas para o projeto de controladores
preditivos, com a formulagdo proposta, para processos de primeira ordem. Os métodos propostos
foram:

¢ Método da escolha direta;
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Método do polo critico;
Método com abordagem fisica.

Os principais pontos de contribui¢cdo desse capitulo foram:
A documentagao de estudos envolvendo a formulacdo que considera o erro acumulado no
funcional de custo para processos de primeira ordem.
Técnicas analiticas para a determinacdo de regido de estabilidade com garantia simples de
estabilidade para qualquer processo de primeira ordem.
Métodos para projeto do controlador preditivo para processos de primeira ordem, funda-
mentados na andlise de polos e zeros de malha fechada, sem contudo necessitar direta-

mente dessa andlise para a sintonia.

98



Nao devemos nos questionar porque algumas coisas nos
acontecem e sim o que podemos fazer com o tempo que
nos € dado.

(J. R. R. Tolkien)

4 PROJETO DE MPC PARA PROCESSOS DE SEGUNDA ORDEM

O projeto do controlador preditivo para sistemas de segunda ordem € consideravelmente
mais complexo. Isso ocorre pois, nesse caso, os parametros que definem a planta em espago
de estados sao multiplos. Além disso, hd infinitas representacdes minimas do mesmo processo
em espago de estados, para processos de segunda ordem ou superior. O Teorema [3 estabelece
uma condi¢do de necessidade para a controlabilidade de processos de segunda ordem com o
controladore preditivo.

TEOREMA 3 E necessdrio que N > 1 para que haja garantia de controlabilidade de um
processo qualquer de segunda ordem, linear, invariante no tempo, proprio, sem atraso de
transporte e sem zero de fase nao-minima.

Demonstragao. Considere um processo de segunda ordem, linear, invariante no tempo, préprio,

sem atraso de transporte e sem zero de fase ndo-minima dado por:

1 (tk —+ 1) :a11$1<tk) + algzcg(tk)
Ig(tk + 1) :a21$1(tk) + CLQQZBQ(tk) + bu(tk) (149)
y(te) =z1(tk)

Com N = 1, independentemente de qual formulacdo entre as trés apresentadas no

Capitulo [2] seja escolhida, tem-se que:
u(ty) = 0. (150)
De fato, considerando o erro para N = 1 e r(t; + 1) = r(t;), tem-se que:

y(te +1) —r(ty + 1) =apy1(tg) + arpra(ty) — r(ty + 1) (151)

Yyt + 1) —r(te + 1) =an1y1(te) + arpza(ty) — r(te + 1) —anr(tey + 1) + anr(ty + 1)
(152)

y(tp + 1) —r(ty + 1) =a11(y1(tr) — r(te + 1)) + arpxa(tr) + (a1 — Dr(te + 1) (153)

y(tp + 1) — r(ty + 1) =a11(y1(tr) — r(te)) + aroza(te) + (a1 — 1)r(tp + 1) (154)
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Ao observar-se (154), verifica-se que a dindmica de erro em malha aberta ndo € influen-
ciada pela acdo de controle. Ao calcular-se a matriz de controlabilidade do erro, verifica-se que
oresultado é [0 0]. Desse modo, o erro e, consequentemente o processo atuado pelo controlador
preditivo, ndo € controldvel quando tem-se N = 1.

Para N > 1, isso ndo ocorre, de modo que € necessario que /N > 1 para exista essa
garantia. 0
OBSERVACAO 8 E possivel que um processo de segunda ordem com N = 1 seja controldvel.
Porém, ndo se pode afirmar isso para qualquer processo. 0

As equacdes de ganhos para N > 1 para processos de primeira ordem, com apenas dois
parametros, sdo muito mais complexas que as equagdes para N = 1. Para o caso de segunda
ordem, com oito parametros (quatro na matriz de dindmica do processo, dois na matriz de
entrada e dois na matriz de saida) para a definicdo da planta, as equacgdes analiticas de ganhos
para N = 2 evoluem em sua complexidade ainda mais.

Assim, neste capitulo, investigam-se diferentes pontos de andlise de um processo de
segunda ordem, bem como os efeitos do controlador preditivo no seu desempenho em malha
fechada. Inicialmente, sdo analisados os efeitos da discretizacdo e do periodo de amostragem.

Na sequéncia, propde-se o uso de uma forma candnica que permite reduzir os parametros
que representam o processo de segunda ordem de malha aberta para quatro, ao invés de oito.

Posteriormente, considerando o uso do fator de normalizagdo proposto no Teorema
faz-se a andlise do caminho dos polos do processo em malha fechada, dada a variacdo nos
parametros de sintonia do controlador preditivo, para diferentes condi¢cdes de polos e zeros do
sistema em malha aberta. E realizada uma anélise dos ganhos e do coeficiente de Lyapunov
similar ao caso de primeira ordem, porém, constata-se que essas ferramentas ndo sdo tao uteis
nesse caso para determinar uma regido de estabilidade.

Assim, s@o propostas ferramentas analiticas com base nas andlises desenvolvidas para
realizar a sintonia do controlador considerando a estabilidade nominal de malha fechada.

Entre essas ferramentas, destaca-se o método da hipérbole, em que observa-se que a
regido de instabilidade assemelha-se a uma hipérbole. Dessa forma, procura-se sintonizar o
controlador fora dessa regiao.

Alternativamente, outro método consiste em determinar os "polos de partida" do processo
em malha fechada, sob influéncia do controlador preditivo. Com esses polos, determina-se uma

regido de estabilidade nominal garantida para qualquer sintonia.
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Observar que para o caso de sistemas com zeros e/ou duas entradas e duas saidas, é
possivel realizar o controle com N = 1, porém, este pode ser bastante deficitirio, conforme ja

observado no Teorema 3] Dessa forma, essa hipdtese ndo serd tratada no presente capitulo.

4.1 FORMA CANONICA DE PROCESSOS DE SEGUNDA ORDEM

A representacdo genérica de um processo de segunda ordem préprio linear e invariante

no tempo, sem atrasos, SISO, em fun¢do de transferéncia discreta € dado por:

Ru(z — 221)

(2 = 2p1)(2 — 2p2)

G(z) = (155)

em que 2,1 € z,2 sa0 os polos de malha aberta, z, ; € o zero de malha aberta e x, € o ganho
da planta. Esses quatro parametros sao suficientes para modelar qualquer processo de segunda
ordem. Dessa forma, € possivel utilizar um modelo em espaco de estados que utilize apenas
esses quatro parametros na representacdo do processo, com o objetivo de possuir 0 minimo de
parametros para o maximo de informacdes sobre o processo.

Um possivel modelo em espago de estados que utilize essa representagdo minima possui

matrizes dadas por:

0 1
A=
i —Zp712'p72 Zp,l + Zp72 ]
[ Ky | (156)
B =
I Ku(Zp1 + 2p2 — 221) |
C=[1 0]

O processo estd em uma forma canOnica controlavel modificada. Os estados
sao definidos como z1(tx) = y(tx) € xo(ty) = x1(tx + 1) + u(tg). Os valores de entrada e
saida preservam seu sentido fisico. A saida € identificada como o préprio estado z;(t;). Essa
representacdo € interessante para modelar um determinado processo em fungdo de seus polos e
zeros, com a menor quantidade possivel de parametros. Além disso, ela € equivalente a todas
as demais possiveis representacdes para um dado processo em espaco de estados. Assim, €
possivel obter relagdes utilizando esse modelo e aplicd-las a outro modelo que melhor represente

fisicamente um dado processo, por exemplo.
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Para um dado processo genérico de segunda ordem com matrizes dadas por:

A— @11 a2
i Q21 A22
B by (157)
by

C:[ C1 C2 ]7

¢ possivel provar que o ganho x,, e 0 zero de malha aberta 2 ; sdo dados respectivamente por:

Ry = Clbl + Cgbg =CB (158)

1
2,1 = —|[(a11b2cy + agabicy) — (axbica + arabacy)]. (159)

U

Para a prova, basta utilizar a relagdo G(z) = C(2I — A)~!'B utilizando o modelo

genérico (I57)) e comparar termo a termo com (155).
4.2 CAMINHO DOS POLOS PARA DIFERENTES POLOS DE ORIGEM

Um processo de segunda ordem pode possuir as seguintes combinacdes de polos e zeros
de malha aberta:

¢ Polos reais estaveis com:

zero de fase minima de maior valor que todos os polos;

— zero de fase minima entre os polos;

— zero de fase minima de menor valor que todos os polos positivo;

— zero de fase minima de menor valor que todos os polos negativo;

— zero de fase ndo-minima de menor valor real que todos os polos (negativo);
— zero de fase nao-minima de maior valor real que todos os polos (positivo);

auséncia de zero.

* Polos complexos estdveis com:
— zero de fase minima de maior valor real que todos os polos;

— zero de fase minima de mesmo valor real;
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— zero de fase minima de menor valor real que todos os polos positivo;
— zero de fase minima de menor valor real que todos os polos negativo;
— zero de fase ndo-minima de menor valor real que todos os polos (negativo);
— zero de fase ndo-minima de maior valor real que todos os polos (positivo);
— auséncia de zero.
* Um polo estavel e um instavel com:
— zero de fase minima entre os polos;
— zero de fase n2o-minima entre os polos;
— zero de fase minima de menor valor que todos os polos positivo;
— zero de fase minima de menor valor que todos os polos negativo;
— zero de fase ndo-minima de menor valor que todos os polos (negativo);
— zero de fase ndo-minima de maior valor que todos os polos (positivo);
— auseéncia de zero.
* Polos reais instdveis com todas as possiveis combinagdes de zeros;
* Polos complexos instdveis com todas as possiveis combinagdes de zeros.

Cada uma dessas possibilidades de polos e zeros de malha aberta provoca um caminho
de polos e zeros de malha fechada diferente ao se utilizar um controlador preditivo. De fato,
controladores projetados na frequéncia, pelo método do lugar das raizes, baseiam-se justamente
nas alteragdes causadas no caminho dos polos de malha fechada causada por alteragdes nos
polos e zeros de malha aberta, impostas pelo controlador projetado. No caso do controlador
preditivo, ndao € possivel impor um polo ou zero ao processo em malha aberta, dada a diferenca
existente na filosofia de projeto desses controladores. Porém, assim como no caso de processos
de primeira ordem, € interessante entender o que ocorre com o caminho dos polos e zeros para
entender como o controlador preditivo influencia no processo.

Dada a variedade de possiveis casos diferentes para condi¢gdes de polos e zeros de malha
aberta, além da influéncia dos trés pardmetros do controlador (ti,, f,, € V), algumas situacoes
especificas foram escolhidas para ilustrar o efeito do controlador preditivo. Apds rigoroso
processo de selecdo, para reduzir a carga de informac¢do individual por figura sem perder o
contexto global da andlise proposta, optou-se por onze figuras para andlise do caminho dos
polos. Essas figuras estdo longe de contemplar todas as possibilidades de posicao de polos

e zeros iniciais e/ou parametros de sintonia, porém, possibilitam compreender o caminho dos
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Figura 23 — Polos de malha fechada para y,, = 1 e variagao de p,,, para diferentes horizontes

Polos em func¢do de p,, para diferentes N
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitério.

polos de processos de segunda ordem. Em todos os casos analisados, considerou-se x, = 1,
visto que, com a normalizacdo, esse parametro nao influencia no caminho dos polos.

A Figura@ apresenta o caminho dos polos para N = 2, N =3, N =4, N =5e
N = 10, considerando p,, = 1, 2,1 = 0,96, 2,2 = 0,95 € 2,1 = —0,9. O objetivo dessa figura
¢ apresentar o efeito da variacdo de /N no caminho dos polos, para um valor de i, considerado
"baixo", em uma condicao "agressiva" de polos e zeros.

A Figura [24] apresenta o caminho dos polos para N =2, N =3, N =4, N =5e
N =10, considerando p,, = 100, 2,1 = 0,96, 2,2 = 0,95¢€ 2.1 = —0,9. O objetivo dessa figura
¢ apresentar o efeito da variacdo de /N no caminho dos polos, para um valor de i, considerado
"alto", em uma condicdo "agressiva" de polos e zeros.

A Figura 25| apresenta o caminho dos polos para valores de 1, em poténcia de 10, entre
[1071,10%], considerando N = 2, 2,1 = 0,96, 2,2 = 0,95 € 2, ; = —0,9. O objetivo dessa figura
¢ apresentar o efeito da variacao de j,, no caminho dos polos, para um valor de N considerado
"baixo", em uma condicao "agressiva" de polos e zeros.

A Figura[26] apresenta o caminho dos polos para valores de /i, em poténcia de 10, entre
[1071,10%], considerando N = 3, 2,1 = 0,96, 2,2 = 0,95 € z,; = —0,9. O objetivo dessa figura

¢ apresentar o efeito da variacao de j,, no caminho dos polos, para um valor de NV considerado
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Figura 24 — Polos de malha fechada para p,, = 100 e variagdo de p,,, para diferentes horizontes

Polos em func¢do de p,, para diferentes N
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitério.

Figura 25 — Polos de malha fechada para N = 2 e variacdo de ., para diferentes /i,

Polos em func¢do de p,, para diferentes p,,
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitério.

"baixo", mas um pouco maior que no caso anterior, em uma condi¢do "agressiva" de polos e

ZEros.
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Figura 26 — Polos de malha fechada para N = 3 e variacdo de ., para diferentes /i,

Polos em func¢do de p,, para diferentes p,,
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitério.

A Figura [27] apresenta o caminho dos polos para valores de 1, em poténcia de 10,
entre [1071,10%], considerando N = 10, 2,1 = 0,96, 2,5 = 0,95 ¢ 2., = —0,9. O objetivo
dessa figura € apresentar o efeito da variacao de j,, no caminho dos polos, para um valor de N
considerado "alto", em uma condicao "agressiva" de polos e zeros.

A Figura 28] apresenta o caminho dos polos para j, = 1 e p, = 100, considerando
N =2, 21=09, 2, =08¢2,; = 04. O objetivo dessa figura € apresentar o caminho
dos polos, para polos de malha aberta reais e estidveis e zero de malha aberta positivo, sob a
perspectiva de p,, "baixo" e "alto" em uma condi¢do "moderada" de polos e zeros.

A Figura [29] apresenta o caminho dos polos para j, = 1 e p, = 100, considerando
N =2 2,1=09, 2,2 =08¢ez2,; = —0,4. O objetivo dessa figura € apresentar o caminho
dos polos, para polos de malha aberta reais e estdveis e zero de malha aberta negativo, sob a
perspectiva de i, "baixo" e "alto" em uma condi¢do "moderada" de polos e zeros.

A Figura [30] apresenta o caminho dos polos para j,, = 1 e u, = 100, considerando
N =2,2,1=009, 2,2 =11ez2,; = 0,4. O objetivo dessa figura € apresentar o caminho dos
polos, para polos de malha aberta reais, sendo um polo estdvel e outro instdvel, e zero de malha

aberta positivo, sob a perspectiva de y,, "baixo" e "alto" em uma condi¢do "moderada" de polos

€ Zeros.
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Figura 27 — Polos de malha fechada para N = 10 e varia¢do de i, para diferentes 1,

Polos em func¢do de p,, para diferentes p,,
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitério.

Figura 28 — Polos de malha fechada para N = 2, p,, = 1 ou p,, = 100 e variacdo de p,,, para
polos reais estdveis e zero positivo

Polos em fung¢ao de p,, para N =2
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitdrio. Os valores em cima dos polos

representam o valor de i, para aquele polo.

A Figura [3T] apresenta o caminho dos polos para i,

N = 2, Zp1 = 0,9, Zp2 =

1 e p, = 100, considerando

1,1e 2,1 = —0,4. O objetivo dessa figura € apresentar o caminho
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Figura 29 — Polos de malha fechada para N = 2, p,, = 1 ou p,, = 100 e varia¢do de p,,, para
polos reais estdveis e zero negativo
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitdrio. Os valores em cima dos polos

representam o valor de i, para aquele polo.

Figura 30 — Polos de malha fechada para N = 2, y,, = 1 ou p,, = 100 e variacao de ,,, para
um polo estdvel e um polo instavel e zero positivo

Polos em funcdo de i, para N=2
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitario. Os valores em cima dos polos

representam o valor de p,, para aquele polo.

dos polos, para polos de malha aberta reais, sendo um polo estdvel e outro instdvel, e zero de
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Figura 31 — Polos de malha fechada para N = 2, p,, = 1 ou p,, = 100 e variacdo de p,,, para
um polo estdvel e um polo instdvel e zero negativo

Polos em fung¢ao de p,, para N =2
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitdrio. Os valores em cima dos polos

representam o valor de i, para aquele polo.

malha aberta negativo, sob a perspectiva de i, "baixo" e "alto" em uma condi¢dao "moderada"
de polos e zeros.

A Figura[32]apresenta o caminho dos polos para i, = 1, considerando N = 2, z,1 = 0,9,
zp2 = 0,8e 2,1 = 1,5. O objetivo dessa figura € apresentar o caminho dos polos, para polos de
malha aberta reais estdveis, e zero de malha aberta de fase nao-minima positivo, sob a perspectiva
de 1, "baixo" em uma condi¢do "moderada" de polos. Para esse caso, assumiu-se k, = —1.
Caso contrdrio, o controlador seria incapaz de estabilizar o processo, para qualquer valor de V.
Pondera-se que, tipicamente, processos com zero de fase ndo-minima positivo possuem ganho
negativo (OGATA,2010).

A Figura apresenta o caminho dos polos para u, = 100, considerando N = 2,
zp1 = 0,9, 2,2 = 0,8 e 2,1 = 1,5. O objetivo dessa figura € apresentar o caminho dos polos,
para polos de malha aberta reais, sendo um polo estdvel e outro instavel, e zero de malha aberta
de fase ndo-minima positivo, sob a perspectiva de i, "alto" em uma condicdo "moderada" de
polos. Para esse caso, assumiu-se x, = —1. Caso contrdrio, o controlador seria incapaz de
estabilizar o processo, para qualquer valor de /V.

Nao se julgou interessante apresentar figuras com o caminho de polos complexos con-

jugados de malha aberta, visto que ndo hé diferencas significativas em relagdo ao caso de polos
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Figura 32 — Polos de malha fechada para N = 2, p,, = 1 e variagdo de f,,, para dois polos
estdveis reais e zero de fase ndo minima positivo
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitério.

Figura 33 — Polos de malha fechada para N = 2, u, = 1 e variacdo de p,,, para dois polos
estdveis reais e zero de fase ndo minima positivo

Polos em func¢do de p,, para diferentes N
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitério.

reais. Nao se julgou também interessante trazer os casos em que todos os polos sdo instdveis,

visto que também nao adiciona informacdo relevante quanto ao caminho dos polos. Figuras
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Tabela 2 — Diferentes casos de polos e zeros iniciais avaliados em diferentes Figuras

Figura oy N Zp1 | Zp2 | Zzn Comentdrio
23 1 Varios | 0,96 | 0,95 | -0,9 Efeito variacdo de N
4| 100 Varios | 0,96 | 0,95 | -0,9 Efeito variagdo de N
D5 Vérios 2 0,96 | 0,95 | -0,9 Efeito variacdo de i,
D6 Virios 3 0,96 | 0,95 | -0,9 Efeito variacdo de i,
7 Varios 10 0,96 | 0,95 | -0,9 Efeito variacdo de fi,,
28] | 1e100| 2 09 | 0,8 | 04 Zero positivo
9| 1e 100 2 09 | 08 | -04 Zero negativo
30) 1e 100 2 0,9 1,1 | 04 Polo instdvel e polo estavel
31 1e100 2 09 | 1,1 | -04 Polo instdvel e polo estavel
32 1 2 0,9 | 0,8 | 1,5 | Zero de fase ndo minima positivo
33 100 2 0,9 | 0,8 | 1,5 | Zero de fase ndo minima positivo

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.
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extras, para detalhar elucidar ponto da andlise das Figuras [23}33] sdo providas ao longo da

discussao dessas mesmas figuras.

A Tabela2]sintetiza as situa¢des de polos e zeros testadas bem como a respectiva Figura

associada a cada caso.

Algumas observagdes relativas aos resultados de caminho de polos obtidas:

* Antes da anélise propriamente dita, cabe definir o que € uma condi¢do "agressiva" ou "mo-

derada" de polos e zeros de malha aberta. Essa "agressividade" refere-se a proximidade
dos polos em relacdao a borda do circulo unitédrio e ao fato do zero estar préximo a borda
oposta (o que poderia indicar um processo de tempo continuo sem zeros). Na situacao
"agressiva", hd uma tendéncia de polos ficarem instdveis para alguns valores de (. Isso
ocorre principalmente para valores elevados de p,, e valores menores de /N. Esse feno-
meno pode ser explicado de forma similar ao lugar das raizes com a variacao do ganho da
planta de laco aberto. A proximidade de polos de malha aberta tende a repeli-los para a
regido instavel. A proximidade com zeros tende a atrai-los para dentro do circulo unitario.
Assim, zeros de malha aberta no semiplano positivo do circulo unitirio, assim como polos
mais distantes do integrador na borda do circulo unitario, reduzem a possibilidade de haver
algum trecho do caminho dos polos em regido fora do circulo unitdrio, o que caracteriza
a condi¢do "moderada”. Um pouco desse fendmeno pode ser observado ao se comparar
as Figuras 28] e [29] que se diferenciam unicamente pela posi¢do do zero de malha aberta.
Outro ponto importante a ser observado € a possibilidade de existirem polos de malha
fechada instdveis. H4 situagdes, como observado na Figura [24] em que, apesar de todos

os polos de malha aberta serem estdveis, os polos de malha fechada podem tornar-se
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instaveis. H4& algumas explica¢des para esse fendmeno ocorrer nessa formulagao de
controle preditivo (isso ndo ocorre para a formulacao que utiliza variacdes dos estados,
por exemplo). Uma possivel explicacao € que o funcional de custo ndo possui minimo em
zero e o valor de custo muito (ou pouco) penalizado provocaria o caminho de instabilidade.
O valor elevado de p,, que limita a energia despendida ao processo, combinado com
um valor intermedidrio de p,,, que penaliza a ac¢do integral, poderia assim provocar
a instabilidade por ndo ser fornecida energia suficiente para conter a instabilidade do
integrador, nas regides de penalizacdo intermedidria. Essa hipotese serd melhor explorada
na Subsegdo [4.5]

Outra explicagdo relaciona-se ao zero de malha fechada imposto pelo controlador e que
estd ligado também a /i, € p1,. E possivel que para valores "altos" de p, esse zero do
controlador mova-se lentamente em funcao de p,,, de modo que esse zeros ndo consiga
"atrair" os polos complexos na velocidade em que o polo do integrador os "repele”, em
regides intermedidrias de j,,,. Assim, para valores muito pequenos de /i, 0 zero anularia
o efeito do integrador, porém, para valores intermedidrios, o polo do integrador teria
predominéncia, de modo que esse repele os polos complexos para a regido instavel. Esses
retornariam ao circulo unitdrio com o aumento de i, atraidos pela movimentagao desse
zero do controlador além do préprio zero de malha aberta. Isso auxilia a explicar também
porque o zero de malha aberta positivo reduz a possibilidade de um caminho instavel
dos polos. Dadas as possibilidades referentes ao efeito do zero, esse efeito serd melhor
explorado na Subsegdo [{.3]

Destaca-se também que os polos ndo partem de seus valores de malha aberta, sendo
inclusive complexos conjugados para valores pequenos de (i, (em todos os casos, 0s
processos em malha aberta possuem polos reais). Com o aumento de /,,, 0 caminho dos
polos tende a partir dos polos de malha aberta, como evidenciado pelas Figuras [25)e [26]
As Figuras e avaliam a influéncia de N sobre o caminho dos polos, para uma
condicdo "agressiva" de polos e zeros de malha aberta. Assim como no caso de processos
de primeira ordem, verifica-se que o aumento de /N provoca um caminho de polos com
menor parte imagindria, para um mesmo [i, € [i,,. Isso, indiretamente, indica um caminho

com menor oscilagdo e maior banda passante.
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* Além disso, para valores de N menores, hd uma tendéncia de o caminho dos polos ficar
mais préximo a borda do circulo unitdrio, especialmente para ji,, maiores. Existe também
uma espécie de "ponto terminal intermedidrio" menor para valores de N maiores.

* De fato, ao se elevar consideravelmente o valor de ,,, 0 caminho dos polos segue uma
trajetoria similar a de valores de N menores. Porém, destaca-se a inversdo que ocorre
nesse ponto. Até esse ponto, o mesmo valor de i, para um valor de N maior, sempre
coloca o polo desse N a frente do caso de um /N menor. A partir desse ponto, o valor de NV
menor estd mais proximo do destino final dos polos para 0 mesmo f,,. Esse fendmeno é
bastante nitido na Figura[24]em que, para a faixa de valores de /., selecionada, o caminho
dos polos de N = 2 atingiu seu destino final, com um polo no zero de malha aberta e os
demais polos no centro do circulo unitdrio. Nesse mesmo intervalo, o caminho dos polos
de N = 3 estd proximo de atingir o destino final, sem porém o ter atingido. O caminho
dos polos de NV = 4 estd saindo do "ponto terminal intermedidrio", sem porém sequer ter
seus polos reais novamente.

* Acurvade N = b, que é praticamente sobreposta pela curvade N = 10, continua "presa"
no "ponto terminal intermedidrio". De fato, para qualquer N > 4, a curva de caminho
dos polos € praticamente idéntica até esse ponto, para esse processo em particular e para
esse mesmo valor de . Na Figura [23] verifica-se uma diferenciagdo entre o caminho
dos polos da curvade N = 5e N = 10, sendo que, nesse caso, a curva de N = 10 ainda
estd "presa" no "ponto terminal intermedidrio" enquanto a curvade N = 5 j4 se aproxima
do eixo real. Destaca-se também que, em ambos os casos, os caminhos dos polos para
valores maiores de N apresentam um polo de encontro no eixo real menor. Destaca-se
ainda que uma dinamica tao rdpida pode ndo ser interessante e/ou mesmo factivel para o
processo em malha fechada.

* Assim, esse "ponto terminal intermedidrio" € uma caracteristica interessante de valores
maiores de /N que reduzem a chance de o processo apresentar uma dindmica com polos
reais negativos de malha fechada. De fato, esse fendmeno evita polos com parte real nega-
tiva. Nota-se também que o aumento de N consegue apenas elevar a dindmica do processo
em malha fechada para valores de ., anteriores ao "ponto terminal intermedidrio”. Con-
tudo, dada a ripida dinAmica imposta aos polos complexos com i, "baixo", a dindmica
do integrador, em malha fechada, tende a prevalecer até certo f,,, implicando um com-

portamento sobre amortecido nesses casos, como observado na Figura 23] Para valores
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"altos" de u,, independentemente de /V, a dinamica sub-amortecida tende a prevalecer,
visto que, pois para qualquer valor de ., os polos complexos sdo proximos o suficiente
do polo real. Muitas vezes, sdo mais lentos inclusive, conforme observado na Figura [24]
As Figuras[25] [26|e[27|permitem analisar o caminho dos polos por uma perspectiva similar
as verificadas nas Figuras [23[e mas com alguns pontos elucidativos em relagdo ao
efeito de p,,. Verifica-se, por exemplo, que o aumento de y,, tende a aumentar o caminho
de instabilidade para valores maiores de N. Verifica-se, na Figura [26] que para N = 3,
para p,, = 1000 e p,, = 10000, hé regides em que os polos tornam-se instaveis com a
variacdo de p,,. Verifica-se que o valor de p, influencia significativamente na posi¢ao
dos polos iniciais da trajetoria, de modo que, como comentado anteriormente, 0 aumento
de 11, implica o inicio da trajetdria cada vez mais préximo dos polos de malha aberta do
processo. Verifica-se, também, que para um mesmo N, a variagcdo de p,, apenas muda a
parte inicial da trajetéria dos polos, de modo que os polos tendem a encontrar 0 mesmo
caminho final. Isso € mais evidente nas Figuras[26|e[27] apesar de também ser bem visivel
na Figura 23] Isso leva a conclusdo de que o caminho como um todo € delimitado por NN,
enquanto o ponto de inicio da trajetéria é determinado por . Especificamente para o
casode N = 10, o caminho dos polos ndo apresentou nenhum trajeto por regido instivel.
O autor testou para valores de u, muito superiores ao observado na Figura de modo
que, para nenhum valor testado, os polos tragaram um caminho por regido instavel. Esse
foi o menor valor de N testado pelo autor em que isso ocorreu. Desse modo, sem uma
prova direta, apenas por testes exaustivos, para esse processo em especifico, induz-se que
o sistema seja estdvel em malha fechada, independentemente de i, € j,,, para N > 9.
A fim de corroborar essa inducdo, a Figura [34] apresenta o detalhe inicial caminho dos
polos para N = 10, considerando j, = 10%, p, = 10*? e p,, = 10?3, nos limites de
precisdo numérica aceitos pela linguagem Julia para processamento de matrizes. Verifica-
se que os polos seguem a mesma trajetoria, sempre estdvel, independentemente de fi,.
A tnica variagcdo € observada pela variacdo da posicdo de polo para um diferente fi,,.
A Figura [34] também auxilia a detalhar melhor o trajeto dos polos para valores de i,
menores. Destaca-se que os polos realmente iniciam sua trajetdria bem proximos da
posicao dos polos de malha aberta. Assim, nesse caso, 0 maior polo caminha em direcao
ao integrador (adicionado pela formulacdo do controlador) enquanto o maior segue sua

trajetéria rumo ao zero que o controlador impde. De fato, para valores maiores de i, O
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Figura 34 — Polos de malha fechada para N = 10 e variagdo de (., para valores limites de i,
evidenciando estabilidade global
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitdrio. Foram utilizados as maiores
poténcias de 10 disponiveis para p,, dentro do limite de precisdo numérica da linguagem Julia

polo do integrador € que faz esse trajeto rumo ao zero do controle, enquanto os demais
polos iniciam sua trajetéria complexos conjugados. De qualquer forma, € possivel concluir
que a estabilidade também esta relacionada a N para o caso de todos os polos de malha
aberta serem estdveis, de modo que, para N suficientemente grande, o processo serd
estdvel independentemente do aumento de /i, e 4,1 Ainda comparando as Figuras 23]
26 e observa-se que para N = 2 e u, = 0,1, os polos possuem parte real negativa,
com exce¢do do polo do integrador. Porém, para N = 3, existem trechos do caminho
dos polos em que todos os polos possuem parte real positiva. Para N = 10, no intervalo
avaliado de i, 0s polos possuem sempre parte real positiva.

* As Figuras e auxiliam a compreender a influéncia do zero de malha aberta no
caminho dos polos de malha fechada. Observa-se, na Figura[28] que o polo do integrador
converge para o zero de malha aberta positivo e os dois polos complexos conjugados

convergem para a origem. Contudo, na Figura[29] o polo do integrador converge para a

10 autor, nos limites de simulagdo, para valores muito pequenos de ., (inferiores a 1,0) e valores muito altos
de 41, (superiores a 1015) observou caminhos de polos que ultrapassaram o zero de malha aberta e divergiram para
valores negativos menores que -1. Esse fendmeno, porém, pode claramente ser atribuido a erros numéricos, visto

que a curva de todos os ganhos nessas condigdes € "bastante instdvel". Destaca-se que isso nao ocorre para valores
maiores de (i, possivelmente, por haver melhor precisao numérica.
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origem, bem como um dos polos complexos conjugados, enquanto o outro polo complexo
conjugado converge para o zero negativo de malha aberta. Comparando os dois casos de
cada uma das Figuras 28| e[29] nota-se que o polo do real repele os demais polos. Porém,
ao convergir para o zero positivo, os polos de alta dindmica conseguem convergir mais
rapidamente para a origem, com parte imagindria de menor valor, para mesmo fi,,, € sem
parte real negativa em nenhum trecho da trajetéria. Além disso, para o caso com zero real
negativo, o caminho dos polos como um todo € mais longo, pois um dos polos complexos
precisa convergir até o zero negativo. Assim, esse zero negativo, além da existéncia de
polos com parte real negativa, provoca o distanciamento maior entre os polos provocado
pelo zero negativo, que, por sua vez, ocasiona parte imagindria maior (inclusive no ponto
de partida do caminho dos polos) e também maior probabilidade de trechos do caminho
dos polos atravessar regides instdveis. De fato, os polos de malha aberta dos casos das
Figuras 28| e 29 estdo em condi¢des "moderadas”, o que reduz a possibilidade de trechos
instdveis do caminho dos polos. Porém, nota-se que no caso do zero negativo, ha maior
proximidade do caminho dos polos com a borda do circulo unitdrio. Destaca-se também
que, a presenca de um zero positivo de fase minima ndo € garantia de que nao haverd
trechos instdveis no caminho. H4 apenas menor probabilidade disso ocorrer. De fato, na
Figura@hé um zero positivo, no caso de 1, = 100, e, mesmo assim, os polos atravessam
um trecho de instabilidade. Destaca-se, que no inicio da trajetdria, todos os polos sio
estdveis, apesar de, nesse caso, haver um polo de malha aberta instavel.

A respeito da influéncia do polo instdvel (com zero positivo ou negativo), nota-se, nas
Figuras[30]e[31], que a probabilidade de haver trecho instdvel no caminho dos polos eleva-
se. Porém, assim como no caso de primeira ordem, € possivel que haja um caminho de
polos totalmente estavel em fun¢do do ., adotado, tanto com zero positivo como com zero
negativo em malha aberta, como observado nas Figuras[30|e[31]para o caso de y1,, = 1. De
fato, valores "baixos" de 1, tendem a tornar todo o caminho dos polos estavel. O inverso
também € verdadeiro: o aumento de i, tende a gerar trechos de instabilidade no caminho
dos polos. Essa relacdo de y, com a estabilidade serd melhor discutida, sob abordagens
diferentes, nas Subsecdes {.4] e No caso analisado, nas Figuras 30| e 31} o aumento
de u, pode tornar um dos polos de partida instdvel. Nesse caso especifico, apenas um
polo real serd instdvel. Esse iniciard sua trajetéria ao encontro do polo do integrador.

O outro polo real ird convergir para o zero da planta ou para o zero do controlador (no
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centro do circulo unitdrio). Quando hd apenas polos estaveis de malha aberta, ndao ha
possibilidade de um polo de partida ser instdvel. A discussdo sobre polos de partida serd
melhor desenvolvida na Subsecao Destaca-se que a presenga do zero negativo trouxe
consequéncias similares as observadas no caso anterior, apenas com polos reais estaveis
de malha aberta.

Nota-se, nas Figuras[32]e[33] que o caminho dos polos ocorre no sentido inverso aos casos
anteriores, devido ao ganho negativo. Além disso, a presenca do zero de fase ndo-minima
causa um efeito contrario em rela¢do a u,, comparado aos casos anteriores: valores
maiores de j,, permitem trajetérias de polos em que haja trechos em que todos os polos
sejam estdveis, conforme verificado na Figura[33]e nao observado na Figura[32] Contudo,
o aumento de 1, direciona os polos para instabilidade, visto que o ponto de convergéncia
€ o zero de fase nao-minima. Obviamente, o aumento de N melhora a trajetdria dos polos,
porém, ndo a altera. Desse modo, com o aumento de i, independentemente de /N ha
uma tendéncia de um dos polos convergir para o zero de fase ndo minima ou a algum
ponto instavel. O zero de fase ndo-minima € uma condi¢@o bem critica de sintonia para o
controlador preditivo (de fato, para controladores em geral), pois o projeto de controle deve
ser bastante conservador nesse caso, para evitar a instabilidade. No caso do controlador

preditivo, o projeto conservador refere-se a valores elevados de ., € pequenos de fi,,.

4.3 CAMINHO DOS ZEROS

Dada a possivel influéncia do zero de malha fechada imposto pelo controlador, a presente

subsecao apresenta um estudo sobre o comportamento desse zero em malha fechada em funcao
da sintonia adotada para o controlador preditivo. Destaca-se que, para obtencdo da matriz B, ,
relacionada ao zero, assumiu-se referéncia constante ao longo de todo o horizonte predito (isso

também foi considerado para o caso do caminho dos polos). Dessa maneira, assume-se que:

oo | BN
mf = (160)
CBYx(K,)

em que o operador Y\ (K.) indica a soma de todos os N termos da matriz K.

A Figura[35|apresenta o caminho dos zeros para i, = 1e N = 2 (2,1 = 0,9, 2,2 = 0,8,

2,1 = —0,4). Verifica-se que, para o valor de j, baixo, o zero converge rapidamente para o
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Figura 35 — Zeros de malha fechada para N = 2 e p,, = 1 e variacdo de i,
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitdrio. O zero em verde € o zero de

malha aberta do processo, que € mantido em malha fechada. O zero em vermelho escuro € o zero imposto pelo

controlador.

Figura 36 — Zeros de malha fechada para N = 2 e p,, = 100 e variagao de i,

Zeros de malha fechada em funcdo de p,,
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitdrio. O zero em verde € o zero de

malha aberta do processo, que € mantido em malha fechada. O zero em vermelho escuro € o zero imposto pelo

controlador.
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centro do circulo unitdrio, apds (i, superar o valor de 0,1. Basicamente, em duas décadas de
variacao de ., (entre 0,1 e 10) o zero realiza todo o percurso entre aproximadamente 0,9 e 0,1
em seu posicionamento no eixo real. Esse comportamento manifesta-se de forma similar para
outros processos com posicionamento de polos e zeros de malha aberta simlares.

A Figura[36| apresenta o caminho dos zeros para p, = 100 e N = 2 (2,1 = 0,9, 2,2 =
0,8, z;,1 = —0,4). Ao elevar-se o valor de 1, verifica-se que até p,, = 0,1, 0 comportamento
do zero € similar ao do caso anterior. Na década seguinte, porém, o comportamento se altera.
Ha uma evolucao rapida do zero até aproximadamente na década entre 0,1 e 1,0. Porém, nas
duas décadas seguintes, o zero fica quase estagnado entre 0,5 e 0,25. Na década entre 100 e
1000, o zero faz novamente o movimento de convergéncia mais rapido e, a partir de 1000, inicia
o processo de convergéncia para origem. Esse periodo de estagnagdo do zero entre 0,25 e 0,5
relaciona-se a descida do caminho dos polos observada na Figura 29} no intervalo aproximado
de j1,, € [80;245]. Além disso, o fluxo rdpido do zero entre 0,1 e 1,0 explica a saida mais aberta
realizada nesse periodo do trajeto. De fato, o polo real nesse intervalo ainda estd mais lento
que o zero nesse periodo, o que explica a repulsdo inicial dos polos complexos conjugados. O
periodo em que o zero caminha mais rdpido pode estar associado ao periodo em que os polos
saem do circulo unitdrio, para processos com a sintonia em /i, alta, pois nesse caso, o efeito do
integrador mais lento que o zero repele os polos complexos para fora do circulo unitério.

A Figura [37| apresenta o caminho dos zeros para p,, = 100 e N = 10 (z,; = 0,9,
2p2 = 0,8, 2.1 = —0,4). Nesse caso, o aumento de /N faz com que o zero caminhe de forma
mais regular no intervalo aproximado y,, € [0,1; 100]. Isso pode explicar, por exemplo, o trajeto
dos polos para N = 10 observado na Figura [27] e, em mais detalhes, na Figura [34] (apesar de
ser um processo diferente nesses casos). Verifica-se que para N = 10 os polos complexos
mantém-se mais proximos do eixo real no inicio de sua trajetdria, ao contrdrio do caso N = 2.
Posteriormente, hd um afastamento nesse caso, o que deve ocorrer devido a passagem do polo
integrador rumo a origem. De fato, ao verificar-se a Figura[24] verifica-se que o caso N = 2 ¢
uma aparente excecdo. Em relagdo a trajetéria dos polos e zeros. O caso N = 3 estd em um
"meio-termo" entre o caso N = 2 e os demais valores de N. A partir de N = 4, hd maior
semelhanga com o caso N = 10, em que hd menor repulsdo na fase inicial da trajetéria dos
polos. Outro ponto de destaque na Figura[37]€ o fato do zero aparentemente estagnar na posigao
de aproximadamente 0,2, para valores elevados de (i, (valor limite adotado para a verificagdo

foi 1, = 10°). Isso explica a tendéncia dos polos complexos estagnarem no "ponto terminal
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Figura 37 — Zeros de malha fechada para N = 10 e p,, = 100 e variacao de fi,,
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitdrio. O zero em verde € o zero de
malha aberta do processo, que € mantido em malha fechada. O zero em vermelho escuro € o zero imposto pelo

controlador.

intermedidrio”, conforme comentado na Subse¢do 4.2] como observado nas Figuras 23| e
Além disso, explica o comportamento de "retorno" dos polos, observado na Figura [2/] para
i, = 0,1. Observe que, apesar dos varios casos correlacionados possuirem algum aspecto
diferente dos tratados na Figura a excecdo do horizonte de predicdo, os fendomenos que
ocorrem na Figura[37]sao semelhantes aos das demais situagdes e servem como base para esses,
ao observar-se apenas a influéncia de N = 10.

A Figura 38| apresenta o valor do zero imposto pelo controlador, em fungdo de j,, € ft,
para N = 2 (2,1 = 0,96, 2,2 = 0,95, z;1 = —0,9). Verifica-se que o zero segue uma trajetoria
similar a observada na Figura [35| para valores de s, até aproximadamente 10. Nessa condigéo,
o zero fica estagnado préximo a origem até aproximadamente j,, = 0,1. Posteriormente, ao
longo das duas proximas décadas de ., decresce seu valor até proximo da origem, em que
permanece. O comportamento € parecido a uma "cachoeira". Para o caso de p,, > 10, comega
a ocorrer uma distor¢do no comportamento do zero em funcao de ,,, em que verifica-se uma
estagnagdo intermedidria, similar 8 observada na Figura[36] de modo que a superficie assemelha-
se auma "cachoeira de duas quedas". Nota-se que, para valores de 1, € [100; 10000], a regido de

instabilidade, em destaque, ocorre na "primeira queda”, antes do periodo de estagnac¢ao do zero,
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Figura 38 — Zeros de malha fechada para NV = 2 em funcao de (i, € p,,
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitario. Os eixos de i, € i, apresentam

o logaritmo decimal desse valor. Porém, o eixo do zero estd em escala linear. A 4rea em destaque representa a
regido de instabilidade do processo.

Figura 39 — Zeros de malha fechada para N = 10 em funcdo de ji,, € iy,
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitario. Os eixos de 1, € (t,, apresentam
o logaritmo decimal desse valor. Porém, o eixo do zero estd em escala linear.
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conforme presumido pela andlise da Figura[36] Observar que no caso tratado pela Figura[38] o
caminho dos polos admite trecho de instabilidade para N = 2, diferentemente do caso tratado
na Figura@ A partir de 4, > 10000, a regido de estabilidade ocorre no periodo de estagnagéo
do zero.

A Figura[39|apresenta o valor do zero imposto pelo controlador, em funcao de pi,, € iy,
para N = 10 (2,1 = 0,96, 2,2 = 0,95, 2,1 = —0,9). Nesse caso, ndo had regides de instabilidade
nos intervalos definidos para p, € . De fato, mesmo em intervalos consideravelmente
alargados, nao hd regides de instabilidade, do mesmo modo, de forma que, conforme discutido
na Subsec¢do presume-se que haja estabilidade global para esse processo em N = 10. Além
disso, para uma faixa de y,, < 1000, o comportamento dos zeros em fungéo de i, €, novamente,
bastante similar a uma "cachoeira de uma queda". Porém, o zero sai da estagnacdo inicial
para fi, > 10~* e decresce de forma menos abrupta que no caso de N = 2, encontrando a
regido de estagnacdo em fi,, > 100. Porém, a regido de estagnagdo, aparentemente final, € em
aproximadamente 0,2 e nio na origem, como no caso de N = 2. E possivel que, para N = 10,
com um aumento significativo de y,, 0 zero saia da regido de estagnacao, conforme observado
para outros valores de N > 2 nas Figuras|[23|e [24] em que os polos movem-se apds um periodo
de estagnacdo. Porém, em ambos os casos, para N = 10 ndo houve essa movimentacdo apds
o intervalo de estagnacdo, para os intervalos de p,, € u, considerados. Nota-se, também, ha
uma regido similar a uma cachoeira de "duas quedas” ap6s o intervalo de /i, > 1000, porém o
periodo de estagnacdo do zero € pequeno, ocorre para valores de ji,, pequenos € para valores

ainda elevados para o zero (entre 0,7 e 0,8).

4.4 ANALISE DOS GANHOS

Os ganhos 6timos obtidos dependem do modelo em espago de estados escolhido para
representar o processo. Como ha infinitas possibilidade de representar o mesmo processo, ha
infinitas solugdes para os ganhos, cada uma associada a uma representacao diferente do mesmo
processo. Isso ocorre pois os ganhos possuem um sentido fisico associado diretamente ao
significado dos estados sobre os quais o controle atua. De modo geral, o ganho do integrador
¢ menos sensivel 2 mudancga de representacdo do processo. Os ganhos sobre os estados e
sobre a referéncia sdo mais "voliveis". A fim de exemplificar esse fenomeno, as Figuras 40|

e ¥1| apresentam os ganhos sobre os estados x;,, € x2,, para uma dada representagdo (forma
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candnica modificada). Além disso, a Figura[d2] apresenta o ganho sobre o erro acumulado para
essa condigdo. As Figuras[#3|e[#4]apresentam os ganhos sobre os estados 1, € 72, para uma
representacdo alternativa (representagdo fisica) do mesmo processo. Além disso, a Figura 5]
apresenta o ganho sobre o erro acumulado para essa condi¢dao. As regides em destaque indicam
zonas instaveis.

Destaca-se que como o significado fisico do primeiro estado no primeiro modelo ser
igual ao do segundo estado no segundo modelo, as curvas de ganho obtidas sdo completamente
diferentes, pois a interacao desse estado com o resto do processo modelado € diferente.

E possivel que, em alguma formulacio em espaco de estados, a andlise dos ganhos
forneca uma informacao direta sobre as regides de estabilidade, como no caso de processos em
primeira ordem, em que a andlise direta de k, era ttil para essa identificagdo. Porém, como ha
uma infinidade de possiveis representacdes € provavel que a representacdo fisica do processo,
que € utilizada para a medi¢do direta dos estados, ndo seja a representacao em que os ganhos

informem diretamente a regido de estabilidade.

Figura 40 — Valores de k,; em funcdo de i, € ji,,
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Observar que os valores nos eixos representam o logaritmo decimal das grandezas
envolvidas. As dreas em destaque representam zonas de instabilidade. Como o valor do ganho € negativo, plota-se

o médulo desse ganho.
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Figura 41 — Valores de k., em funcao de (i, € (i,
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Observar que os valores nos eixos representam o logaritmo decimal das grandezas

envolvidas. As dreas em destaque representam zonas de instabilidade.

Figura 42 — Valores de k,, em funcao de p,, €
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Observar que os valores nos eixos representam o logaritmo decimal das grandezas

envolvidas. As dreas em destaque representam zonas de instabilidade.
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Figura 43 — Valores de k,; em funcao de (i, € (i,

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Observar que os valores nos eixos representam o logaritmo decimal das grandezas

envolvidas. As dreas em destaque representam zonas de instabilidade.

Figura 44 — Valores de k., em funcao de i, € fi,,

_8.§ 0
é'd’i@

. 08 60\9
015 30~
10,10 2025 1) ~i8”

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Observar que os valores nos eixos representam o logaritmo decimal das grandezas

envolvidas. As dreas em destaque representam zonas de instabilidade.
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Figura 45 — Valores de k,, em funcao de j,, €

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Observar que os valores nos eixos representam o logaritmo decimal das grandezas
envolvidas. As dreas em destaque representam zonas de instabilidade.

Figura 46 — Minimos custos para N = 2 em func¢ao de fi,, € ji,,

01SNd Op [RWIOdP ‘8071

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O tracejado indica o limite do circulo unitdrio. Os eixos de ji,, € j1,, apresentam o

logaritmo decimal desse valor, assim como o valor do custo. A drea em destaque representa a regifio de instabilidade
de cada processo avaliado.

126



125

4.5 ANALISE DO FUNCIONAL DE CUSTO E REGIAO DE ESTABILIDADE

A Figura[46| apresenta o valor do conjunto de custos minimos para diferentes sintonias
de p, € p,, para funcionais de custo, considerando N = 2, wy—g = 0,3, T14-0 = 0,8 €
Tot,—0 = —1.0. Assumiu-se todas as referéncias futuras na origem. As regides em destaque
apresentam regides de estabilidade para diferentes condi¢des de polos e zeros de malha aberta:

e Laranja— 2,1 =1,5,2,2=15,2,1=-1

e Verde — 2,1 =1,2,0=1,2,1=-1

Vermelho > z,; =0.96, 2,2, =095, 2, ; =-1
* Roxo — 2,1 =0,96, 2,2 =095, 2., =04
* Rosa— 2,1 =08, 2,2 =09, 2.1 =-0,5

Notar que, apesar dessas dreas serem de processos diferentes, houve altera¢do pratica-
mente imperceptivel no valor dos custos minimos (curvaem azul, paraocasode 2,1 = 2,2 = 1,5
e 2,1 = —1,0). Dessa forma, verifica-se que o minimo dos possiveis funcionais de custo
comporta-se de forma similar para diferentes processos lineares, variando predominantemente
em funcdo dos sinais envolvidos (z, w e r) e ndo dos pardmetros do processo. Além disso,
nota-se que em uma area especifica da curva de minimos ocorre a regiao de instabilidade, para
diferentes processos. Dessa forma, diferentemente do caso de processos de primeira ordem,
em que ndo estava aparente a relacdo do minimo dos funcionais de custo com o a eventual ins-
tabilidade do processo em malha fechada, para processos de segunda ordem a relacao € mais
evidente. As andlises a seguir sao validas para os polos de malha aberta limitados a 1,5 e o zero
de malha aberta limitado a —1,0. Esses valores podem ser alcancados para praticamente qual-
quer processo linear continuo discretizado, ao adotar-se um periodo de amostragem adequado.
Nao se considera nessa andlise o caso de zeros de fase ndo-minima.

Primeiramente, verifica-se que as regides de instabilidade concentram-se em dreas nas
quais o custo devido a acdo de controle é bastante penalizado (considerando, obviamente,
o fator de normaliza¢do) enquanto o custo referente ao erro acumulado € pouco penalizado
(especialmente para o caso de processos com polos instdveis, regido laranja, ou na borda do
circulo unitario, regido verde) ou penalizado de forma "intermedidria" (especialmente no caso

de processos com polos e zeros no interior do circulo unitdrio, regides vermelha, roxa e rosa).
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Assim, realmente hd uma associacdo da drea de instabilidade com o funcional custo escolhido,
de modo que, o valor do custo a ser otimizado pode representar a "procura pela instabilidade".

Em segundo lugar, verifica-se que para polos de malha aberta instdveis as regides com
valores pequenos de /i, quando p,, € elevado, implicam a instabilidade. Isso ocorre pois valores
de ., pequenos aproximam os polos de malha fechada aos polos de partida. E, valores de p,,
elevados aproximam os polos de partida aos polo de malha aberta, que, nesse caso, sdo instdveis.

Além disso, verifica-se que para polos dentro ou na borda do circulo unitdrio, a maior
drea de instabilidade € causada por um processo do tipo duplo integrador (dois polos na origem)
com um zero localizado em —1,0 (para esse caso, em especial, a posicdo do zero de malha
aberta ndo reduz a regido de instabilidade). Dessa forma, para processos que possuam todos os
polos e zeros no interior ou na borda do circulo unitdrio, pode-se estabelecer uma metodologia
de projeto para o controlador conservadora que garanta estabilidade, independentemente da
sintonia. Nesse caso, basta definir a regido de instabilidade para a condi¢ao do duplo integrador
e, posteriormente, escolher valores de y,, e j,, fora dessa regido. De fato, € possivel utilizar
qualquer outra superficie para obter essa conclusdo. Contudo, ela € particularmente interessante
em virtude do significado do funcional de custo.

Aregidode u, € i1, que leva ainstabilidade de malha fechada o processo duplo integrador,
em escala logaritmica, € similar a uma hipérbole. Dessa maneira, € possivel obter a curva de
uma hipérbole aproximada para identificar a fronteira da regido de instabilidade desse processo.
A Figurafd7]apresenta o contorno da regido de estabilidade e a hipérbole aproximada associada.

A equacdo da hipérbole aproximada, que delimita a regido de instabilidade, é dada por:

(logio(pa))®  (logig(pw) + 0,2)?
1,652 1,4522 2 1. (161)

Assumindo que todos os polos e zeros de malha aberta estejam na borda ou no interior
do circulo unitério, € apenas suficiente que seja falsa para que uma determinada sintonia
de /i, € 1, seja estdvel. Isso porque, nesse caso, a sintonia estd em uma regido estdvel. E
possivel que partes no interior da hipérbole também sejam estdveis, dados os polos e zeros de
malha aberta. Assim, € suficiente estar fora da hipérbole para a estabilidade nominal, porém, ndo
€ necessario. Em contrapartida, € apenas necessario que seja verdadeira para a sintonia
[y € [y Ser instdvel, pois, € possivel (e provdvel) que mesmo dentro da hipérbole a sintonia
adotada seja estdvel em malha fechada. Assim, de uma forma aproximada, € possivel verificar a

priori que, caso o ponto de sintonia escolhido esteja no interior da hipérbole, ha a possibilidade
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Figura 47 — Regido de estabilidade de malha fechada em func¢do de ., € ., para processo duplo
integrador

Hipérbole para ambos os polos de malha aberta em 1.000

— Hipérbole modelada por regressdo

39 === Linha superior

log 1o (Mm )

A sintonia fora da hipérbole garante estabilidade nominal

1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 35 4.0 4.5 5.0
10g10 (H11)

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. A hipérbole e a regido mais externa representa o limite de estabilidade para
N = 2. As hipérboles mais internas, de fora para dentro, representam respectivamente, N = 3 e N = 4.

de haver instabilidade em malha fechada. Além disso, pela hipérbole, é garantido que havera
estabilidade para qualquer i, desde que p,, ~ 10%%° =~ 44,67, visto que 1,65 é o menor valor
da hipérbole. Verifica-se, também, para o caso do processo duplo integrador de malha aberta,
que a regido de instabilidade para N > 2 estd contida em (161)). Portanto, haverd estabilidade
em malha fechada para qualquer processo de segunda ordem linear, invariante no tempo, sem
atraso, estdvel em malha aberta, caso o funcional de custo seja normalizado por /@3 € [y < 10165,

independentemente de (i, € V.

4.6 METODOS DA HIPERBOLE

Nessa se¢do, expande-se o estudo da hipérbole visualizada na Figura [#7] de modo a
se desenvolver métodos de projeto para a sintonia dos pardmetros do controlador preditivo.
Sao quatro métodos propostos: Uso direto; Valores seguros; Frequéncia de corte; e, Tangente

superior. Esses métodos podem ser utilizados separadamente ou em conjunto, dependendo dos

129



128

polos do processo em malha aberta. Os métodos podem ser mais ou menos conservadores

dependendo desses mesmos polos.

4.6.1 Método do uso direto de hipérboles como abacos

Considerando que a hipérbole dada por (I61) apresenta os limites para o pior caso, é
possivel estudar esse fendmeno para outras posi¢des de polos de malha aberta (assumindo zero
em -1). Assim, a Figura 48] apresenta o conjunto de hipérboles geradas para polos de malha
aberta reais e iguais a 0,995. A Figurad9|apresenta o conjunto de hipérboles geradas para polos

de malha aberta reais e iguais a 0,95.

Figura 48 — Regiao de estabilidade de malha fechada em funcao de ., € p, para processo com
polos de malha aberta em 0,995

Hipérbole para ambos os polos de malha aberta em 0.995

—— Hipérbole modelada por regressao
31 --- Linha superior

log o (ftw)

A sintonia fora da hipérbole garante estabilidade nominal

1.0 L5 2.0 25 3.0 35 4.0 45 5.0
log1o(ftu)

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. A hipérbole e a regido mais externa representa o limite de estabilidade para

N = 2. As hipérboles mais internas, de fora para dentro, representam para valores superiores de V.

Constata-se, pelas Figuras #8|e [49] que a medida que os polos de malha aberta reduzem
seu valor, a regidao de instabilidade também reduz, de forma similar a uma hipérbole com
degradacdo. Além disso, observa-se que nesses casos, em os polos estdo no interior € ndo na
borda do circulo unitério, existe um valor extremo de /., que pode causar instabilidade. Para
o caso observado na Figura47/| que foi originada de polos de malha aberta na borda do circulo
unitdrio, existia apenas valor extremo seguro para fi,.

Os casos analisados nas Figuras 7] @8] e d9] sdo todos casos em que os polos sdo reais
e iguais. Investigou-se também os casos em que existam polos complexos conjugados e polos

reais diferentes entre si. A Figura [50| apresenta o estudo para polos reais diferentes, tomando
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Figura 49 — Regido de estabilidade de malha fechada em funcao de p,, € j,, para processo com
polos de malha aberta em 0,95

Hipérbole para ambos os polos de malha aberta em 0.950

4
—— Hipérbole modelada por regressao
371 === Linha superior ==
24 mEET
1 -
< 0]
=
ERE
—2
-3
—4
A sintonia fora da hipérbole garante estabilidade nominal

1.0 L5 2.0 25 3.0 35 4.0 45 5.0
log 1 (4u)

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. A hipérbole e a regido mais externa representa o limite de estabilidade para

N = 2. As hipérboles mais internas, de fora para dentro, representam para valores superiores de V.

como base o0 caso de polos reais e iguais a 0,995. A Figura [51] apresenta o estudo para polos

complexos conjugados, também tomando como base o caso de polos reais e iguais a 0,995.

Figura 50 — Regido de estabilidade de malha fechada em funcao de p,, € 1, para processo com
polos de malha aberta com um polo real 0,995 e outro polo real menor ou igual a 0,995

Hipérbole para diferentes polos
-~

2.0 —— Polo 1 =0.995, Polo 2 = 0.995
—— Polo 1 = 0.994, Polo 2 = 0.995
151 —— Polo 1 = 0.993, Polo 2 = 0.995
Lol Polo 1 = 0.992, Polo 2 = 0.995
Polo 1 = 0.992, Polo 2 = 0.995
051
351
= 001
20
ki
_0.5 .
— 1 .O .
_1.5 .
_2.0 .
15 20 25 3.0 35 40 45 5.0

log 10 (4u)

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Todas as hipérboles sao geradas para o caso N = 2. A hipérbole mais extrema é

para o caso de dois polos em 0,995. A hipérbole mais interna € para o caso de um polo em 0,995 e outro em 0,991.

Nota-se, pela andlise da Figura[50] que caso um dos polos seja menor que o outro, a regido
de instabilidade € interior a regido de instabilidade criada pelo caso dos polos em que o maior

ocorre em duplicidade. Porém, o limite extremo de i, permanece praticamente igual, mesmo
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Figura 51 — Regido de estabilidade de malha fechada em funcdo de p,, € p, para processo
com polos de malha aberta com um polo complexo com parte real em 0,995 e diferentes partes
imagindrias

Hipérbole para diferentes polos

—— 0.995;0.000
—— 0.995+;0.010
—— 0.995+40.020
0.9954:70.030
0.9954:50.040

log 10 (ftw)
=
o

L5 2.0 25 3.0 35 4.0 45 5.0
log10(4u)

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Todas as hipérboles sdo geradas para o caso N = 2. A hipérbole mais extrema
€ para o caso de dois polos com parte real em 0,995 e parte imagindria nula. A hipérbole mais interna é para o caso

de polos complexos conjugados com parte real em 0,995 e parte imagindria em 0,040.

com o aumento da variacdo entre os polos reais. Existe, a0 menos, um pequeno aumento no valor
extremo de (i, para esse caso, melhorando a margem de sintonia desse parametro. Contudo,
dado que esse € pouco significativo, ainda se justificaria o uso da hipérbole mais conservadora
para o caso de polos reais e iguais, para eventual método de projeto baseado nessas informacoes.

Pela andlise da Figura [51| que a medida que a parte imagindria do polo complexo
conjugado aumenta, a regido de instabilidade diminui. Entretanto, da mesma forma que no
caso da variagdo real, o limite extremo de j,, permanece praticamente igual. No caso de ji,,
existe uma variagdo significativa, mesmo que o ponto extremo ndo varie tanto. Nesse caso, €
interessante verificar a variacdo do maximo ., que deixa o sistema em malha fechada estavel,
independentemente da sintonia de i, escolhida.

Destaca-se que € possivel utilizar diretamente as hipérboles desenvolvidas como dbacos
para a sintonia de controladores preditivos. Porém, esse método tende a ser muito conservador
considerando apenas os dbacos fornecidos nas Figuras#7] 48] 49[50|e[ST] caso os polos de malha
aberta sejam diferentes daqueles utilizados para tracar esses dbacos. Porém, caso os polos sejam

proximos, o resultado serd bastante preciso.

132



131

Porém, dado que existem variagdes nos valores extremos de seguranca, investigou-se
mais profundamente o comportamento desses valores. Esse estudo resultou em um método

alternativo de projeto proposto na proxima Subsecao.
4.6.2 Método dos valores seguros

A partir das Figuras 48] 49)[50] e [51] verificou-se que valores extremos de ji,, € fi, s
alteram em func¢do dos polos de malha aberta do processo a ser controlado. Dessa maneira,
desenvolveu-se um método que também baseia-se no uso de dbacos para mapear valores seguros
de sintonia. Assim, determina-se quais sdo os valores extremos (mdximos) de estabilidade
garantida para um dos dois parametros (/,, ou ) independentemente do valor escolhido para
0 outro.

A Figura[52]apresenta o maximo valor de y,, que garante estabilidade nominal em malha
fechada, para processos conforme limitacdes ja apresentadas, independentemente do valor de

[, para diferentes condi¢cdes de polos criticos.

Figura 52 — Abaco para maximo /i, seguro para N = 2

500 - 58 1

56 1
400

2)

541

300 52

0980 0985 0990 0995

Max. p,, seguro (N

[

=3

S
L

100 4

0.86 0.88 0.90 0.92 0.94 0.96 0.98 1.00
Polos criticos

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Nesse dbaco, encontra-se o madximo valor de p, que garante estabilidade
nominal em malha fechada independentemente do i, escolhido, em funcdo de diferentes pares de polos criticos
de malha aberta.

Nota-se, na Figura [52] que o comportamento do valor maximo seguro de s, ¢ similar

a uma hipérbole deslocada com duas assintotas. A assintota das ordenadas estd no valor de
~ 1046 d i S 1 d 1 iti

oy R , como esperado, pois esse € o valor extremo de seguranca para os polos criticos

localizados em 1,0. Obviamente, esse valor serd reduzido se um dos polos (ou os dois) de
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malha aberta for instdvel. Em relacdo as abcissas, hd um valor de polo minimo para qual o
processo serd estdvel em malha fechada, independentemente da escolha de . Esse polo € de
aproximadamente 0,8348. Assim, para valores de polos tendendo a 0,8348, o j,, mdximo de
seguranca eleva-se rapidamente. Para valores de polos préximos préximos de 1,0, ha pouca
variagdo no valor do maximo ., seguro, ficando préximo a 1052,

A Figura[53]apresenta o maximo valor de j,, que garante estabilidade nominal em malha
fechada, para processos conforme limitacdes ja apresentadas, independentemente do valor de

4, para diferentes condi¢des de polos criticos.

Figura 53 — Abaco para maximo /i,, seguro para N = 2

10°

2)

Méx. p,, seguro (N

0980 0985 0990 0995

0.86 0.88 0.90 0.92 0.94 0.96 0.98 1.00
Polos criticos

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Nesse dbaco, encontra-se o maximo valor de u,, que garante estabilidade
nominal em malha fechada independentemente do (i, escolhido, em funcdo de diferentes pares de polos criticos de
malha aberta.

Observando a Figura[53|percebe-se que hd uma descontinuidade de valor seguro para ji,,
em 1,0, como esperado a partir da andlise da Figurad7] Na hipérbole tracada a partir dos polos
criticos em 1,0, ndo havia a degeneragdo observada nas Figuras[48|e[d9] Desse modo, esperava-
se esse efeito de reducdo exponencial do maximo valor seguro de 1, independentemente da
sintonia de f,, ao aproximar-se de polos criticos em 1,0. Destaca-se que, da mesma forma que
no caso anterior, existe uma aqui uma (segunda) assintota de abcissa na posi¢ao aproximada de
polos criticos em 00,8348, indicando que para valores de polos criticos menores, 0 processo em
malha fechada € estdvel, independentemente da sintonia de z,,. Nota-se que o valor de 1, = 0,1
torna-se seguro para polos criticos menores que 0,98. O valor de p,, = 0,01 torna-se seguro

para polos criticos menores que aproximadamente 0,995.
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Destaca-se também que € possivel utilizar 1,, com valores superiores a0 maximo esta-
belecido na Figura[53] porém, a estabilidade dependerd da sintonia de /i,

Conforme discutido na Subsecao[.6.1] apés observar-se a Figura[ST] a variagdo da parte
imagindria dos polos de mesma parte real influencia significativamente no valor mdximo seguro
de p,,. Dessa maneira, a Figura |54 apresenta o valor méximo seguro de p,, para diferentes

partes reais e imagindrias dos polos complexos conjugados de malha aberta.

Figura 54 — Abaco para miximo /i, seguro para N = 2 em funcdo de polos complexos
conjugados

2)

102 -

—— Parte real = 0.999

Parte real = 0.998
—— Parte real = 0.997
—— Parte real = 0.996
—— Parte real = 0.995
—— Parte real = 0.994

Max. p,, seguro (N

0.00 0.02 0.04 0.06 0.08 0.10
Parte Imaginéria

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. Nesse dbaco, encontra-se o maximo valor de u,, que garante estabilidade
nominal em malha fechada independentemente do p,, escolhido, em funcio de diferentes pares de polos complexos
conjugados de malha aberta.

Nota-se, pela Figura que existe um aumento do valor maximo seguro de i, com a
existéncia de uma parte imagindria ndo nula em relacao ao caso de polo critico. Porém, verifica-
se que esse aumento possui um ponto de maximo e depois hd uma certa redug¢ao no valor maximo
seguro conforme aumenta a parte imagindria. Destaca-se, também, que as curvas da Figura [54]
encerram abruptamente pois a partir dos valores de término os polos de malha aberta tornam-se
instdveis. Dessa forma, ndo hd mais p,, seguro para tais valores de polos de malha aberta.

Por fim, recorda-se que esses valores maximos seguros sao obtidos para valores relati-
vamente altos de 1, (entre 103 e 10*) e que para valores maiores de 1, do que os valores de
I seguro pode aumentar consideravelmente, apesar de ainda haver a dependéncia de ji,,. Isso
pode ser concluido a partir da andlise das Figuras 48 49] [50]e [51]

Desse modo, seguem os procedimentos de sintonia considerando o método dos valores

Seguros:
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* Primeiramente, realizar a normalizagdo do processo utilizando o Teorema [}

* Na sequéncia, obter os polos de malha aberta do processo estdvel a ser controlado.

* Caso os polos sejam reais, utilizar a Figura[53| para determinar o maximo y,, seguro para
a sintonia. Utilize o maior polo para a determinacao de fi,,.

* Caso os polos sejam complexos conjugados, utilizar a Figura[54]para determinar o maximo
[by SE€ZUro para a sintonia.

» Na sequéncia, ajuste ji,, para obter a resposta dindmica desejada para o processo.

* Alternativamente, pode-se estabelecer um valor de 4, seguro, utilizando-se a Figura [52]
Consequentemente, utiliza-se ji,, para realizar a sintonia da resposta dinamica.

Cabe ressaltar que esse método tende a ser conservador, embora seja consideravelmente
mais agressivo do que o uso direto da Figura [47/| diretamente como dbaco genérico para quais-
quer polos dentro do circulo unitario. Além disso, esse método apenas busca garantir a es-
tabilidade nominal em malha fechada, sem contudo, prover procedimentos para a previsao do
comportamento dindmico do processo em malha fechada. Dessa maneira, julga-se interessante

desenvolver um método que considere as caracteristicas dindmicas de malha fechada.

4.6.3 Método da frequéncia de corte

O método apresentado na Subsecdo[.6.2] como destacado, € capaz de indicar a sintonia
de um determinado pardmetro (., ou ji,,) para que se garanta a estabilidade nominal em malha
fechada independentemente do outro parametro. Porém, conforme indicado ao final dessa mesma
Subsecido [4.6.2] esse método ndo estabelece nenhuma forma de previsdo do comportamento
dindmico em malha fechada.

Dessa forma, na presente subsecao, investiga-se a relacao do parametro ., com a frequén-
cia de cortef?] f. do processo em malha fechada, dados os demais pardmetros, para desenvolver-se
um método que possibilite prever algum tipo de caracteristica dindmica de malha fechada.

Em todos os casos analisados, utilizou-se a frequéncia normalizada. Destaca-se que o
valor absoluto da frequéncia € proporcional a frequéncia de amostragem utilizada. Em outras
palavras, nesse caso, a frequéncia de amostragem seja 10 kHz, considerar que 10° = 10 kHz.
Logo, a frequéncia de 1 kHz representaria uma frequéncia normalizada de 10~! nesse mesmo

caso, e assim por diante.

2Assume-se como frequéncia de corte de malha fechada o valor de frequéncia, em Hz, que provoca queda de
-3,0 dB na amplitude da resposta do sistema, dada a excitacao da referéncia.
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A Figura[55|apresenta a variacao da frequéncia de corte em fungdo de i, para diferentes

valores de NV, assumindo i, = 0,001 e polos criticos de malha aberta posicionados em 0,995.

Figura 55 — Abaco relacdo da frequéncia de corte e ju,,, para diferentes valores de NV, ji,, = 0,001
e polos criticos em 0,995

Frequéncia de corte em fung¢@o de p,, para ambos os polos em 0.995

f. normalizada

(=1
[

22z 2z

10? 103 10* 10°
4, normalizado

5;_

10°

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Verifica-se, na Figura [55] que a frequéncia reduz-se com o aumento de p, da mesma
forma que no caso de processos de primeira ordem. Isso é esperado, pois o p penaliza a acao de
controle. Dessa forma, seu aumento tende a reduzir o valor energético fornecido ao processo a
cada periodo de amostragem. Como consequéncia, sua banda de atuacdo reduz-se. Verifica-se
também que o aumento de N, para o mesmo p, aumenta a frequéncia de corte, porém, esse
aumento ndo é constante. O aumento entre valores de /N tende a ser menor a medida que N
aumenta. Isso também € esperado ao se considerar que a trajetéria dos polos, com o aumento de
N tende a aproximar-se. Destaca-se ainda que. Essa regra, porém, admite uma excecao para o
caso de N = 2 valores baixos de 1,,. Nesse caso, a frequéncia é maior dos que as demais. Isso
também ocorre em menor medida para o caso de N = 3.

Além disso, verifica-se claramente duas fases no comportamento da frequéncia de corte
em funcdo de p,,. De forma geral, na primeira fase, o comportamento da frequéncia de corte em
funcdo de p,, € similar independentemente do valor de /N adotado. Verifica-se que existe uma
queda aproximadamente linear na escala dupla logaritmica de aproximadamente -6,7 dB/dec
de frequéncia de corte por década de u, (queda aproximada de 53% no valor de frequéncia de
corte a cada década de p,,). A duracdo da primeira fase aumenta a medida que N aumenta. Na

segunda fase, também verifica-se uma queda linear na escala dupla logaritmica. Porém, mais
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abrupta, da ordem de aproximadamente -9,3 dB/dec (queda aproximada de 66% do valor de
frequéncia a cada década). De uma forma um pouco mais precisa, € possivel fazer uma regressao
para obter os coeficientes dessas retas na escala logaritmica.

Para o caso de N = 2 a reta é dada por log( f.) ~ 3,7345 — 0,4763 log(f4,,)-

Para o caso de N = 3, areta é dada por log(f.) ~ 3,9206 — 0,4785 log(t.,).

Para o caso de N = 4, a reta é dada por log(f.) ~ 3,9812 — 0,4642log(i,,)-

Para o caso de N = 5, a reta é dada por log(f.) ~ 4,0817 — 0,4650 log(,,)-

Constata-se que existe um aumento no coeficiente linear com o aumento de N. Porém,
esse aumento nao € constante e fica menor para /N maiores. Além disso, a queda € aproxima-
damente a mesma em todos os casos. Assim, para elevados valores de 1, verifica-se que seu
aumento tem o mesmo efeito de queda de frequéncia de corte para os diferentes valores de /V.
Contudo, o valor absoluto dessa frequéncia aumenta com /N para 0 mesmo [i,.

A Figura[56apresenta a variacao da frequéncia de corte em fung@o de i, para diferentes
valores de /V, assumindo ,, = 0,01 e polos criticos de malha aberta posicionados em 0,950, ou

seja, existe uma variagao significativa na posi¢ao dos polos criticos.

Figura 56 — Abaco relagio da frequéncia de corte e ju,,, para diferentes valores de N, ji,, = 0,001
e polos criticos em 0,950

Frequéncia de corte em fun¢@o de p,, para ambos os polos em 0.950

10! 4 o = 0.001
102 4
=]
=
<
s
g 103
=}
i<
“ — N=2
10 4 N=3
—— N=4
—— N=5
1094 — N=6
— N=7
100 10! 102 103 104 10°

4, normalizado

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Observa-se, ao analisar-se a Figura [56] um perfil de variacdo de frequéncia diferente
do observado na Figura [55] Porém, algumas observagdes permanecem validas: existem dois
perfis de queda; de modo geral, o aumento de N provoca um aumento do valor absoluto da

frequéncia, porém o aumento de x, provoca uma queda similar; o aumento de N aumenta o
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periodo na primeira fase; o aumento do valor absoluto com o aumento de N diminui a medida
que /N aumenta.

Aparentemente, a reduc¢do da posi¢do do polo fez com que a primeira fase de queda
aumentasse. Além disso, a queda nessa fase apresenta maior diferenca para diferentes valores
de N.

Em relagdo a segunda fase, verifica-se uma queda similar para todos os valores de NV,
apenas com a diferenca de valor absoluto. Nesse caso, a queda € maior do que a observada
no caso anterior, sendo de aproximadamente -18,5 dB/dec ou queda de 88% de amplitude
por década. O autor ndo conseguiu encontrar uma justificativa satisfatria para a existéncia
dessa descontinuidade. O que presume-se € que nessa faixa de ., os polos de malha fechada
encontram-se tdo proximos dos polos originais € o zero do controlador estd tdo préximo do
integrador, que o processo em malha fechada ndo possui muitas condi¢Oes para rastrear a
referéncia em larga banda.

Destaca-se que esse fendmeno de duas fases ocorre também no caso estudado na Fi-
gura[55] Entretanto, tal fendmeno verifica-se em uma faixa de valores de ji,, muito superiores
(entre 10° e 10® dependendo do valor de N). Essa observagdo também € vdlida para as in-
vestigagdes posteriores. Porém, admite-se a hipétese de que a faixa de p,, € [10°;10°] seja
suficientemente larga para a maioria das aplicacdes.

Investigou-se também para o caso em que um dos polos € 0,995 e o outro € 0,95. Tal
resultado € apresentado na Figura[57]

No caso da Figura observa-se a predominincia do comportamento observado na
Figura [55] Isso justifica-se visto que o polo 0,995 é dominante. Porém, nesse caso, hd uma
queda maior na segunda fase por influéncia do comportamento observado na Figura[56] Assim,
verifica-se que o comportamento para o caso de polos reais diferentes € mais préximo do
comportamento de polo critico do polo mais dominante.

Além da influéncia de NV, julgou-se interessante verificar a influéncia de p,,. Assim, a
Figura[58|apresenta o comportamento de f,. em fung@o de p,, para diferentes ji,,, N = 2 e polos
criticos posicionados em 0,995.

Ao analisar-se a Figura [58] verifica-se que nesse caso hd pouca influéncia de 1, no
comportamento da frequéncia de corte, para N = 2. Assim, para os valores testados, para essa
posicdo de polos, pode-se dizer que o parametro /i, ndo influencia na frequéncia de corte, de

modo que essa caracteristica de malha fechada pode ser determinada de forma independente
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Figura 57 — Abaco relacdo da frequéncia de corte e ju,,, para diferentes valores de IV, i, = 0,001
e um polo em 0,950 e outro em 0,995

Freq. de corte em fungdo de p,, para ambos os polos em 0.995 e 0.950

._
<
o

f. normalizada

—_
[=)
s

10 4

10° 10! 102 103 10* 10°
4, normalizado

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Figura 58 — Abaco relagio da frequéncia de corte e i, para diferentes valores de y,,, N = 2 e
polos criticos em 0,995

Frequéncia de corte em fun¢@o de p,, para ambos os polos em 0.995

f. normalizada

— =001
1 =0.001
Loy = 0.0001
100 10! 102 103 10* 10°

4, normalizado

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

apenas com a escolha de p,,. Consequentemente, poder-se-ia escolher primeiramente o valor de
Ik que garante a estabilidade nominal independentemente de i, €, posteriormente, sintonizar
14, para a escolha da frequéncia de corte desejada. Caso o valor do amortecimento nao seja
satisfatdrio, pode-se escolher outro valor de i, dentro do intervalo de seguranca, por exemplo.
Destaca-se que na Figura [5§] existe uma pequena faixa de p, que leva a instabilidade para

iy = 0,01, pois o valor mdximo seguro para esse caso € i, ~ 0,008. Porém, de toda a forma,
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o parametro matematico equivalente a frequéncia de corte mantém seu comportamento nessa
regido, apesar da inversao de fase.
A Figura [59] apresenta o comportamento de f. em fungdo de y, para diferentes i,

N = 2 e polos criticos posicionados em 0,95.

Figura 59 — Abaco relagio da frequéncia de corte e ,,, para diferentes valores de y,,, N = 2 e
polos criticos em 0,95

Frequéncia de corte em fung@o de y,, para ambos os polos em 0.950

10 4

f. normalizada

105 —— i, =0.1
L = 0.01
11, = 0.001
—— 4y =0.0001

1076 4

100 10! 102 103 10* 10°
4, normalizado

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Na Figura @], verifica-se uma clara descontinuidade. Até antes da descontinuidade, o
comportamento de f. em func¢do de ,, € praticamente igual para todos os casos de /i, estudados.
Dessa forma, nessa regido, o valor de y,, nao exerce influéncia sobre a f.. Porém, a partir do
ponto de descontinuidade, hd uma drastica reducdo no valor absoluto de f., sendo que maior é
a reduc@o quanto menor for o valor de x,,. Destaca-se que, mesmo com a diferenca de valores
absolutos, o perfil de queda € bastante similar, sendo basicamente fun¢ao exclusiva de (.

Por fim, investigou-se o efeito da variacao da posicao dos polos de malha aberta sobre a
relacdo entre a frequéncia de corte f. e a penaliza¢do da acdo de controle 1. Dessa maneira,
a Figura |60] apresenta a relacdo entre f. e p, considerando u,, = 0,001 e N = 2 para polos
criticos variando entre 0,999 e 0,991.

Verifica-se que, para a faixa de polos de malha aberta analisados na Figura [60} existe
pouca influéncia da posi¢ao dos polos sobre a relacdo entre f. e y,,. Desse modo, a curva obtida
para 0,995 poderia servir como dbaco para todo esse conjunto de polos em outras condi¢des.

A Figura [61] apresenta a relagdo entre f. e p, considerando p,, = 0,001 e N = 2 para

polos criticos variando entre 0,99 e 0,92.
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Figura 60 — Abaco relacdo da frequéncia de corte f. e y,, para diferentes polos entre criticos
0,999 e 0,991 para p,, = 0,001, N = 2

Frequéncia de corte em fungao de p, para diferentes polos
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—— Polos criticos em 0.995
—— Polos criticos em 0.993
—— Polos criticos em 0.991
10 4

—— Polos criticos em 0.990

10° 10! 102 103 10* 10°
4, normalizado

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Figura 61 — Abaco relacdo da frequéncia de corte f. e u,, para diferentes polos entre criticos
0,99 e 0,92 para p,, = 0,001, N =2

Frequéncia de corte em fungdo de p,, para diferentes polos
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TR Polos criticos em 0.950
—— Polos criticos em 0.930
—— Polos criticos em 0.910
106 4 —— Polos criticos em 0.900

100 10! 102 103 10* 10°
4, normalizado

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Verifica-se que, para a faixa de polos de malha aberta analisados na Figura [61] hd uma
influéncia significativa da posicdo dos polos sobre a relagao entre f. e u,. Verifica-se que,
assim para o caso da variacao de ., existe uma descontinuidade que separa duas fases distintas.
Na primeira fase, a posicdo dos polos possui pouca influéncia sobre a relacdo entre f. e ji,,.
Na segunda fase, hd uma mudanca no valor absoluto, porém, a tendéncia de queda permanece
similar. Destaca-se que, diferentemente do caso de j,, observado na Figura [59] o ponto de

descontinuidade € alterado em fun¢do da posicao dos polos. Desse modo, quanto menor € o
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polo dominante, antes ocorre o ponto de descontinuidade, em que o polo exerce influéncia sobre
o valor absoluto da frequéncia de corte de malha fechada.

Com as informagdes obtidas sobre a relacdo entre a f. e y,,, é possivel desenvolver um
método de projeto baseado na escolha de um determinado f. de malha fechada assumindo um
dado p, de malha aberta. Esse método € particularmente recomendado para processos com
polos de malha aberta situados em posi¢des superiores a 0,99, em que a influéncia de p,, € da
prépria posi¢do dos polos sobre a relagdo f. X i, € desprezivel para y,, € [10;10].

Assim, os procedimentos de sintonia sugeridos sao:

1. Selecionar um valor de 1, que evite a instabilidade independentemente da sintonia de (i,
para os polos de malha aberta do processo estudado;

2. Escolher o dbaco da relagao f. x u, mais apropriado para o processo em malha aberta a
ser controlado (possivelmente, a Figura @;

3. A partir da frequéncia de corte de malha fechada desejada, escolher o valor de x,, que
resulta nessa frequéncia (cuidar que os valores sdo proporcionais a frequéncia de amos-
tragem escolhida);

4. Verificar, por simulacio, o comportamento dinamico de malha fechada. Caso seja necessa-

rio, pode-se reduzir (ou aumentar) i, para reduzir efeitos de amortecimento indesejados.

4.6.4 Método da tangente superior

Caso nenhuma das possibilidades anteriores aplique-se para obter a sintonia de p,, e
Iy, € possivel utilizar a assintota superior da hipérbole do pior caso. De fato, ao verificar-se
a Figura 46| constata-se que varias regides de instabilidade estdo proximas a assintota superior
de (I6I). Dessa maneira, é prudente ndo escolher adotar uma sintonia proxima a assintota

superior, dada por:

1,452
1,65

10g10(ﬂw) = (loglo(ﬂu)_4)+372 = 0,88 10g10(ﬂu>—0,32, com loglo(ﬂu) > 1,65. (162)

Nota-se, porém, que a reta associada a assintota de uma hipérbole sé converge para
valores muito elevados de sua abscissa. Dessa maneira, uma reta que tangencia melhor a borda

superior da hipérbole e aproxima melhor a regido instabilidade, é dada por:

log;o(pw) = 0,9510g,0(pu) — 0,8, comlogyo(pu) > 1,65. (163)
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Assim, é razodvel ndo escolher i, até pelo menos duas décadas abaixo de (163)), para
determinado /i, assumindo N = 2. Porém, destaca-se que diversos processos sequer possuem
regido instdvel para quaisquer [, € ji,, para N = 2. Além disso, o aumento de N pode reduzir
a regido de instabilidade de um determinado processo e, eventualmente, eliminé-la.

Outra informagao obtida da reta aproximada € que valores de ju,, < 5,85 néo estdo em
um trajeto instdvel em nenhuma situag¢do, de modo que, para valores inferiores a trés décadas, ou
seja, < 0,05, € provavel que ndo seja um polo instavel para qualquer processo. Porém, isso
€ uma aproximagao, visto que pela equacao da hipérbole nao € possivel concluir nada referente
a fly-

Para processos instiveis em malha aberta (com zero de fase minima), aconselha-se
utilizar 1, < 10%% (valor limite verificado pelo processo com dois polos em 1,5), em qualquer
sintonia adotada. Nesses casos, esse valor produz dindmica ainda suficientemente lenta, dado

que em malha aberta o processo € instavel.
4.7 LIMITE APROXIMADO DE ESTABILIDADE VIA POLOS DE PARTIDA

Uma forma alternativa de encontrar uma estratégia de sintonia de p,,, sem o uso das
hipérboles e com garantia de estabilidade para qualquer f,,, um pouco menos conservadora que
a avaliacdo da hipérbole definida por ¢é obtida através da andlise dos polos de partida de
malha fechada. A saida de polos do circulo unitirio, em algum trecho do caminho dos polos,
em funcao de y,, para algum dado p,, e N = 2, depende, exclusivamente da posicao dos polos
de partida, para processos estdveis em malha aberta.

Para obter os polos de partida, basta zerar o valor de i, no funcional de custo e calcular
os polos de malha fechada associados. De fato, os polos de partida da formulagdo proposta sao
exatamente os polos de malha fechada da formulagao que considera apenas a penalizacio da acdo
de controle e do erro futuro no funcional de custo. Por isso, também, € possivel provar que os
polos de partida sdo sempre estaveis para o processo estdvel em malha aberta, independentemente
de 1, (GARCiA; PRETT, MORARI, [1989; MEADOWS JR/ [1994). Dessa maneira, também,
destaca-se que o terceiro polo de partida € invariavelmente o polo do integrador, que sempre
parte de sua posi¢cdo em malha aberta (prova-se facilmente isso verificando-se que a equagao
de malha fechada da formulagdo proposta, com f,, nulo, sempre possui um polo € um zero em
1,0). Assim, definem-se polos de partida como os demais polos de malha fechada, diferentes

do integrador. Além disso, constata-se que a formulacdo proposta para o funcional de custo é
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mais genérica que a formulacao de base, que penaliza apenas o erro futuro e a¢do de controle.
De fato, é como se houvesse um caminho de polos provocado por (i, originado na formulagdo
de base, e um segundo caminho, para ajuste, provocado por fi,,.

Analiticamente, os polos de partida podem ser obtidos com:

T VAt
_ +opl + Dp,2 (164)

Zpp,1 = T

pp,3

Yops — /T
Zppz = —222 o2 (165)

pp,3

com
_ 2 2 2 2
ppl = HuZp1Zp2 T HuZp1 Zp 0 = MuZp,12p, 2221+ My Zp,1 T HuZp 1+ [y Zp2 - fluZp 2+ Hu 2z + 221,

2 2 2 2
Tpps = 2(:““’2]),1 + 221 2p,2 = 2fuZp 1 221 F a2y 0 — 2uZp2%21 T oy T s 2 b+ 1),
2.3 .2 3.3 2.3
Tpp2 ,uu > 12 2t Z,uu p1%p2 — 2,uuzp,1zp,2zz’1 — Z,uuzp,lzp,g — 2,uuzp71,zp,2
+ 22 24 -2 Z 4 22+ 22,22
Moy p,l :uu p1 221 :uu p1 D,2 :uu pl 272,17
4:uu plz 2 +6:uu plzp,szl +8H’u p12p72221 +2MU 1ZP222’1 +H’u p1+
2 + — 20z — 22123, 63z, 122 2 1+
:uu p 1 :uu p 1 :uu p,1%p :uu p,1%p.2 HoyZp,12p 2721
2 4 3 2 3
81 2p 17 0721 + 2WuZp1 2 0721 — 2 Zp1 Zp2 — Ml Zp1Zp2Ze — Sl Zp1 Zpa—
6142 2 —10p3 —2 2 4 + 243 +
Mo Zp,12p,225 1 HayZp,12p,2 Huzp,12p22; 1 Huzp,12p,2 HayZp,122,1
4:uuzp,lzz 1+ Quuzp 1%2,1 + :uu p 2 + Qll’u D,2 + uu p 2 + 2u’u'zp 2%z, 1+

2 2.2 2 2
4,uuzp722271 + 2/“LUZP722271 + Hy?z1 + QMUZz,l + Zz,l)'

E também possivel obter os polos de partida Zpp1 € Zpp2 NUMericamente, calculando-
se os ganhos de malha fechada para uma determinada sintonia de fx,, com p,, = 0. Dessa
forma, devem ser obtidos numericamente os autovalores da matriz A,,,; que serdo os polos de
partida. O uso das equacdes (164)) e (I63)) € um procedimento computacionalmente mais rapido,
especialmente para aplicagdo em um sistema embarcado. Assume-se, obviamente, que os polos

e zeros do processo em malha aberta sdo conhecidos. A Figura [62] apresenta o caminho dos
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Figura 62 — Caminho dos polos de partida em funcao de y,,

Caminho dos polos de partida em funcio de ,
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O caminho dos polos de partida foi obtido para processo duplo integrador, com
zero de malha aberta em -1, para N = 2. Pelo modelo da elipse de instabilidade, os polos de partida no interior da
elipse centrada em 1,0, em destaque na figura, levam o caminho dos polos de malha fechada a algum trecho instavel.

polos de partida para o processo duplo integrador, com zero de malha aberta em -1. Verifica-
se que todos os polos sdo estdveis e que caminham da posicao do zero de malha aberta para a
posi¢do dos polos de malha aberta. Esse caminho dos polos de partida apresentado na Figura[62]
pode ser considerado o caminho dos polos do controlador preditivo sem a penaliza¢do do erro
acumulado no funcional de custo.

Dessa maneira, ao mapear-se polos de partida complexos conjugados para diferentes
processos, considerando valores de i, limitrofes que mantém a trajetéria estdvel independen-
temente de 4, verifica-se que esses polos de partida compdem aproximadamente uma elipse,
centrada no integrador. A elipse obtida estd em destaque na Figura[62] A drea de instabilidade,

interior a elipse obtida pela regressdo dos polos de partida de borda avaliados, € dada por:
38,639 (real(z,p1 — 1)) + 1,7437(imag(2,p1))* < 1. (166)

Assim como no caso da hipérbole, é condi¢do suficiente que os polos de partida fiquem
fora da elipse para estabilidade completa da trajetdria dos polos de malha de fechada, em fungao
de i, para um dado p,. Porém, € condicdo necessdria que os polos de partida estejam no

interior da elipse para que haja trajeto instdvel no caminho dos polos de malha fechada. O
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método de anélise pela elipse serve para qualquer processo de segunda ordem linear invariante
no tempo SISO, que possua polos e zeros estaveis de malha aberta.

Para o caso de polos de partida reais, nao recomenda-se o uso da elipse.

Para sistemas com polos criticos aproximadamente menores que 0,8348 ou cuja média
real seja esse valor, ndo havera trajetdria percorrendo caminhos instdveis para quaisquer fi,, €

I, para N = 2, pois os polos de partida sempre mantém-se fora da elipse.

4.8 METODO DE SINTONIA BASEADO NOS POLOS DE PARTIDA

Propde-se, nesta Secdo, um método para projeto de controlador preditivo, com penaliza-
c¢do do erro acumulado no funcional de custo, baseado nas andlises anteriormente nesse capitulo.
A seguir, seguem 0s passos para a sintonia de , € p,, considerando N = 2. Além disso, o
método € proposto para processos de segunda ordem lineares, invariantes no tempo, estiveis
em malha aberta, com zeros de fase minima negativos, sem atrasos de transporte. Assim, para
sintonizar o controlador preditivo, com énfase na reducdo de esforcos de controle, siga-se os
seguintes passos:

1. Encontrar o fator de normalizag¢do x,, conforme Equacdo (54), e aplicd-lo conforme
Teoremal ] ou seja, eleva-lo ao quadrado e multiplicd-lo pelo s, escolhido.

2. Encontrar o maior u, possivel, cujos polos de partida estejam fora da elipse, para o
processo escolhido. Utilizar Equagoes (164)) e (I65]) para o cdlculo dos polos de partida
e (166) para verificar se estdo dentro ou fora da elipse. Caso o processo escolhido nunca
possua polos de partida dentro da elipse, adotar p,, = 100 ou, se for possivel, reduzir o
periodo de amostragem, de modo que possam existir caminhos dentro da elipse. Pode-se
também adotar 1, como o primeiro a tornar os polos de partida complexos conjugados.
Caso o primeiro u, fora da elipse seja muito proximo de 101%% ~ 45, é recomendado
aumentar o periodo de amostragem, caso seja possivel, pois, nesse caso, € possivel que
haja uma "super-amostragem'}| do processo (ambos 0s polos estdo muito préoximos da
condi¢do de integradores).

3. Adotar p,, = 0,1 (had pouca possibilidade de esse valor resultar em um polo de malha
fechada instavel, conforme visto anteriormente, caso o valor de i, seja sintonizado para
um valor fora da elipse, ndo h4 "perigo" nesse sentido) e verificar se a dinamica estd

adequada. Caso a dindmica desejada seja mais proxima a dos polos de partida, deve-se

3Considera-se a "super-amostragem" quando os polos estdveis de malha aberta estdo entre [0,99; 1,0).
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reduzir p,,, por década. Caso maior dindmica seja desejada, aumentar 1, por década.
Lembrar, porém, que € possivel um aumento de oscilagdes nos primeiros reajustes. Caso
a dinamica esteja satisfatéria com p,, = 0,1, é possivel fazer um ajuste fino, com valores
de tu,, nos arredores de 0,1. Caso haja uma "super-amostragem", € interessante utilizar
{1y 1nicial igual a 0,01 ou 0,001 como possibilidade de ajuste inicial. Caso a escolha
do periodo de amostragem seja proxima ao limite de Nyquist (com poucos pontos de
atuacdo), € possivel que j,, = 1,0 seja uma boa condi¢io inicial para esse parametro.

Caso julgue-se que ha possibilidade (ou haja necessidade) de operacdo em maior largura
de banda e queira-se manter robustez em relagcdo a ruidos, € melhor recorrer ao método dos
valores seguros. Nesse caso, sintoniza-se um i, que garanta estabilidade para qualquer fi,.
Posteriormente, eleva-se i, para reduzir a banda de passagem do sinal ruidoso (pode-se usar o
método da frequéncia de corte).

Esses procedimentos podem ser também utilizados para processos instdveis. Porém,
recomenda-se 0 aumento de [V para esses casos, uma vez que, conforme observado nas Figuras[24]
e[31] o aumento de N, para um mesmo /i, € /i, reduz oscilagdes. De modo geral, para poder
trabalhar com ac¢des de controle moderadas, € interessante utilizar um valor elevado de y,,. Dessa
maneira, o processo instdvel tende a possuir polos complexos conjugados com alta oscilagdao

para esses casos. Em vista disso, recomenda-se o aumento de /V.

4.9 SISTEMAS LINEARES DE ORDEM SUPERIOR E NAO LINEARES

Essa secdo sumariza topicos para o projeto de controladores preditivos considerando

processos de ordem superior a segunda e para processos nao lineares.

4.9.1 Sistemas lineares de ordem superior

Alguns procedimentos gerais para a sintonia de processos de ordem superior:
1. Utilizar N maior ou igual a ordem do processo em malha aberta, para garantir a contro-

labilidade minima do processo¥

4E possivel controlar um processo de ordem n com qualquer N a principio. Porém, em alguns casos, o minimo
N necessdrio € igual a ordem do processo. Em processos com atraso, o valor de IV deve ser igual a ordem do
processo adicionado do nimero de periodos de amostragem com o atraso. Destaca-se, porém, que para valores
maiores de NV ndo hd qualquer limitagao.
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2. Pode-se subdividir o processo em subprocessos, com a finalidade de se utilizar controla-
dores baseados nos procedimentos de sintonia similares aos apresentados anteriormente;

3. Caso opte-se pela solucdo em malha direta, € fundamental a normalizacdo do processo,
conforme discutido anteriormente;

4. Além disso, deve-se escolher adequadamente o periodo de amostragem, de modo que nao
haja "super-amostragem";

5. Considerando as condic¢des anteriores, pode-se utilizar novamente, como ponto inicial,

iy, = 100 e p,, = 0,1 e fazer ajustes conforme preferéncia do projetista.

4.9.2 Sistemas nao lineares

Para o projeto de um controlador preditivo para um processo nao linear, pode-se optar
por algum dos seguintes caminhos:

* Obter um modelo linearizado do processo e projetar o controlador para esse modelo
linearizado;

* Compensar a parte nao linear do processo com alguma técnica de tratamento e/ou controle
para processos nao lineares conhecida e projetar um controlador preditivo apenas para a
parte linear do processo;

* Desenvolver um modelo de predi¢dao ndo linear e projetar o controlador preditivo nao
linear.

Nesse tltimo caso, € possivel que ndo haja solu¢do analitica, de modo que seja necessdrio
o uso de um algoritmo de controle para resolver o problema de otimizacdo (com ou sem
tratamento de restri¢des) (NEGRI et al., 2017; MEADOWS JR, [1994)).

E possivel desenvolver uma teoria especifica para uma classe fechada de processos nio
lineares, porém, dificilmente, haverd um método geral para todos os tipos possiveis de nao

linearidade existentes.

4.10 EXEMPLOS DE SINTONIA PARA SISTEMAS DE SEGUNDA ORDEM
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Nessa secao, exemplos para o projeto de controladores preditivos para processos de
segunda ordem sdo propostos. Esses exemplos possuem métodos intrinsecos baseados nos

métodos anteriormente apresentados.

4.10.1 Sintonia de motor de corrente continua

Controlar um processo em malha direta pode ou nao ser usual dependendo do processo
adotado. Porém, entre as vantagens da malha direta para controlar um processo estd a possi-
bilidade de ampliar a banda daquela que seria a malha externa, por exemplo (PREINDL; BO-
LOGNANI, 2013a). Outra vantagem € a redu¢do no nimero de integradores associados, pois,
em cascata, seria necessario um integrador para cada varidvel controlada. Como o controlador
¢ baseado na realimentacgdo de estados, o uso da malha direta ndo reduz a quantidade de senso-
res necessarios (um para cada estado e um para a saida). Porém, nesse caso, € possivel utilizar
observadores para todos os estados, 0 que ndo seria possivel em um controlador cascata.
Exemplo 6 (Motor CC de imas permanentes): Um motor CC possui resisténcia de 16,5 (2,
indutincia de 6,3 mH, constante 0,3074 Vs/rad, inércia de 2,51 - 107 kgm2, atrito viscoso de
0,62-1073 Nm/s. Adotou-se periodo de amostragem de 100 ps. Um conversor do tipo abaixador
alimenta o motor via Modulagdo por Largura de Pulso (PWM — Pulse-width Modulation), com
tensdao de barramento de 180 V, considerada uma fonte CC constante. Considera-se que uma
perturbagdo de carga de 5 Nm € inserida em 0,05 s. Deseja-se projetar um controlador preditivo
para controlar a rotagdo desse motor.

Desta forma, o processo discreto € dado, em equagdes de estado, por:

das(te +1) 0,770262 —0,00422433 ias(tk) .
Wi (t, + 1) 1,07712  0,994835 Wi (t1)
0,0137598509
Vas (1) (167)
0,008784

Z'as (tk>

wm(twl):[o 1] )
W\ lk

Assim, seguindo os procedimentos fornecidos na Secao[4.8]| obtém-se, pela Equagéo (54),
Ky = 0,0087844. Em seguida, adota-se j,, = 150 (maior valor para os quais os polos de partida

ficam fora da elipse), nesse caso, z,, 12 ~ 0,840685+70,156137. Ajusta-se p,, = 0,1. Optou-se
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por ndo se fazer um ajuste fino de p,,, pois julgou-se satisfatério o desempenho com g, = 0,1.
Destaca-se que, sem a normalizacao, seria necessdrio definir um p,, = 0,011574 e ndo seria facil
concluir diretamente que esse pode ser considerado um valor elevado para p,,, por exemplo. Foi
utilizado N = 2.

A Figura[63]apresenta o resultado esperado de projeto para a rotagdo e erro acumulado,
considerando que o motor CC opera em condi¢do ideal de fonte de tensdo e sem ruidos de
medig¢do. A Figura [64] apresenta o resultado esperado de projeto para a corrente e agdo de
controle, considerando que o motor CC opera em condi¢do ideal de fonte de tensao e sem ruidos
de medigdo. A Figura [65] apresenta o resultado simulado para a rotagdo e erro acumulado,
considerando que o motor CC opera com fonte de alimentacio PWM e ruidos de medicdo de
corrente de amplitude de 150 mA e média nula (além dos ruidos ocasionados pela fonte de
alimentacdo). A Figura [66] apresenta o resultado simulado para a corrente e agdo de controle,
considerando que o motor CC opera com fonte de alimentagdo PWM e ruidos de medi¢do de
corrente de amplitude de 150 mA e média nula (além dos ruidos ocasionados pela fonte de
alimentacdo). A Figura |67| apresenta o resultado simulado para a rotagdo e erro acumulado
para y,, = 50, considerando que o motor CC opera com fonte de alimentacdio PWM e ruidos
de medicdo de corrente de amplitude de 150 mA e média nula (além dos ruidos ocasionados
pela fonte de alimentagdo). A Figura [68] apresenta o resultado simulado para a corrente e agdo
de controle para j,, = 50, considerando que o motor CC opera com fonte de alimentagao
PWM e ruidos de medig¢do de corrente de amplitude de 150 mA e média nula (além dos ruidos
ocasionados pela fonte de alimentacdo). A Figura [69] apresenta o resultado simulado para a
rotagdio e erro acumulado para t, = 5- 1073 s, pu, = 13 (primeiro valor obtido com polos
complexos conjugados de partida) e 1, = 1, considerando que o motor CC opera com fonte de
alimentacdo PWM e ruidos de medicao de corrente de amplitude de 150 mA e média nula (além
dos ruidos ocasionados pela fonte de alimentacdo). A Figura[70]apresenta o resultado simulado
para a corrente e acdo de controle para as mesmas condi¢des anteriores, considerando que o
motor CC opera com fonte de alimentacio PWM e ruidos de medi¢do de corrente de amplitude
de 150 mA e média nula (além dos ruidos ocasionados pela fonte de alimentacdo).

O periodo de amostragem de 10~* s levou os polos discretos as posi¢des 0,792781 e
0,972315 e zero de malha aberta em -0,916919. A primeira sintonia (u, = 150 e p,, =
0,1) estabeleceu os polos de malha fechada em 0,860511 e 0,900913+;0,174143. O zero do

controlador foi imposto em 0,89627. A sintonia com a reducdo de u, para 50 estabeleceu os
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Figura 63 — Resultado de rotacdo e erro acumulado para condi¢do de operagado ideal
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Figura 64 — Resultado de corrente e acdo de controle para condi¢do de operagao ideal
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

polos de malha fechada em 0,806313+;0,294093 e 0,879843. O zero de malha fechada foi
imposto em 0,896053.
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Figura 65 — Resultado de rotagdo e erro acumulado para simulacdo considerando operacao
realista
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Figura 66 — Resultado de corrente e acdo de controle para simulacdo considerando operagao
realista

— 2 7]
<
ol
2 1
o
Q
() .
60
=
L
© 40 A
=
o
Q
[}
S 20 A
=}
S
<
0 L T T T T T T
0.00 0.02 0.04 0.06 0.08 0.10
Tempo [s]

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Verifica-se, pelas Figuras [63] e [64 que a sintonia utilizando a metodologia proposta

produziu uma dinamica que pode ser considerada lenta, conforme esperado, visto que o foco
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do projeto era a reducao dos esfor¢os de controle. Contudo, a dindmica projetada manteve-se,
conforme Figuras[65]e [66] perante uma situagdo de simula¢do mais realista, considerando fonte
ndo idealizada e ruidos. Isso ocorreu em virtude da alta penalizacdo da acdo de controle, que
permite ao processo um carater de "variancia minima" em malha fechada. Assim, hd umareducao
da sensibilidade a ruidos e a outras possiveis variagdes. A penalizacdo do erro acumulado
futuro mantém o processo sem erros de regime permanente na saida, frente a referéncias e a
perturbagdes de baixa frequéncia.

O aumento da banda passante do controlador, com a redugao de y,,, conforme visto na
Figura[67 melhorou visivelmente a resposta dindmica de rotagdo e reduziu em aproximadamente
60% o erro acumulado em relagdo ao caso de atuagdo mais lenta. Porém, conforme a Figura[68]
houve um aumento do ruido de corrente e de a¢ao de controle, em comparagao ao caso anterior.
contudo, esse aumento de ruido ndo prejudica o desempenho dinamico na condi¢ao de operagdo
proposta. De fato, o aumento de /i, poderia causar um efeito pior nesse sentido, com o aumento
de oscilacdes de baixa frequéncia por exemplo. Assim, o aumento de banda por redugdo de /i,

quando possivel, é mais indicado, conforme elencado pelo método de sintonia.

Figura 67 — Resultado de rotacdo e erro acumulado para simulagdo considerando operagao
realista e maior banda de operacao
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.
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Figura 68 — Resultado de corrente e acdo de controle para simulagdo considerando operacao
realista e maior banda de operacao
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

No tltimo caso analisado, houve um aumento do periodo de amostragem, conforme as
Figuras [69) e [70] Para esse processo, em especifico, o polo continuo de dindmica mais répida
possui 2322 rad/s, o que equivale a 369,55 Hz.

A frequéncia de amostragem utilizada foi de 2 kHz (em contraste com os casos anteriores
em que era 10 kHz), o que resulta em cerca de 5,4 pontos para identificacdo da dindmica e
reconstitui¢ao de sinal, o que pode ser considerada uma condigo critica sob o ponto de vista da
amostragem. Isso se reflete nos polos discretos de malha aberta nesse caso serem 0,313161 e
0,869032 e 0 zero de malha aberta ser-0,650013. Sob o ponto de vista de caminho dos polos, essa
localizag@o dos polos € bastante favoravel, pois ndo implica nenhuma trajetéria instavel. Porém,
a sintonia entra em um caso especifico do método proposto. Uma possibilidade seria o aumento
do periodo de amostragem, que levaria-os para proximos de condi¢des consideradas "boas" para
a sintonia. Ocorre que, para alguns casos, por questdo de reducdo do custo do processador
por exemplo, € interessante trabalhar-se em um periodo de amostragem maior. Nesse caso, o
método prevé a escolha de p,, igual a um valor préximo ao primeiro que resulte em polos de
partida complexos e o uso de i, inicial igual a 1,0. Com essa sintonia, os polos de malha
fechada estiveram em 0,343698 e 0,528901+750,364967 e o zero de malha fechada imposto pelo

controlador em 0,588819. Nessa condi¢@o, a sintonia proposta teve comportamento similar
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Figura 69 — Resultado de rotagdo e erro acumulado para simulacdo considerando operacao
realista e maior periodo de amostragem
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Figura 70 — Resultado de corrente e acdo de controle para simulacdo considerando operagao
realista e maior periodo de amostragem
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

dinamico de rotagdo e corrente ao evidenciado nas Figuras [63] e [66, com a sintonia de menor

banda passante (sendo inclusive um pouco menor, ao considerar-se a resposta a perturbacao de
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Figura 71 — Resposta em frequéncia para sintonia com /i, = 150
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

carga), apesar de haver maior ruido na corrente e na acao de controle. Esse aumento de ruido
¢ devido pela reducdo do periodo de comutacdo (mantido igual ao periodo de amostragem) e a
reducdo do préprio periodo de amostragem, que eleva o tempo em que o processo fica em malha
aberta, entre os periodos de amostragem.

Para fins de andlise, as Figuras [71], [72] e [73] apresentam os diagramas de resposta em
frequéncia para a sintonia em i, = 150, i, = 50 e t; = 5 - 1074, respectivamente. Nessas
Figuras, verifica-se que a frequéncia para méaxima ressonancia foram, respectiva e aproximada-
mente, 280 Hz, 490 Hz e 175 Hz, o que evidencia as observacdes anteriores a respeito da banda
de passagem em malha fechada. Nota-se, porém, que a "forma" da resposta em frequéncia de
magnitude e fase € similar em todos os casos, evidenciando um comportamento dinamico si-
milar, com variacio apenas referente a banda de passagem. Contudo, para o segundo caso, ha
um certo aumento da amplitude da "ressonancia". Dessa forma, caso pretenda-se operar nessa
regido de frequéncia, € possivel reduzir o valor de y,,, para reduzir o pico de ressonancia.

Uma observagao importante a se destacar nesse exemplo € que a realimentacao de rotagao
€ considerada perfeita. Porém, muitas vezes, utiliza-se um sensor do tipo encoder para realizar
a medicdo de rotacdo. Esse tipo de medicdo quantiza a rotacdo lida, de modo que os valores
medidos nao sdo qualquer valor real, além de inserir possiveis ruidos e atrasos de medi¢do. Para

qualquer um dos casos, quando a realimentacao € trocada, € necessdrio inserir um filtro passa-

157



156

Figura 72 — Resposta em frequéncia para sintonia com f,, = 50
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Figura 73 — Resposta em frequéncia para sintonia com ¢, = 5 - 10~*
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baixas (ou média-movel) para a realimentacdo de rotacdo, pois a informacao direta do encoder

(especialmente para valores muito baixos de ¢5) produz picos de acdo de controle.
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Um projeto que prioriza a reducdo da energia empregada é bastante util em um caso
como esse, pois esses picos de tensdo gerados pelo controle sdo devidos a uma informagado
incorreta do sensor e ndo relativos a uma perturbacdo externa que esteja afetando o processo.
Dessa maneira, indiretamente, a elevacao de ., implica uma maior "confianga" do controlador
em seu modelo de predi¢do, ao invés da informacdo proveniente diretamente do sensor, de
modo andlogo a um filtro de Kalman, quando utilizado para fins de observacdo de estado.
Considerando t, = 10~%, a Figura (74| apresenta o resultado da sintonia mais conservadora, sob
realimentacao de velocidade com encoder de 1000 pontos e filtro de parametro de dinamica 0,7
(que multiplica o valor filtrado anterior) e parametro de entrada 0,3 (que multiplica o resultado
da diferenciacdo simples do encoder atual).

A Figura[75| considera uma situa¢do ainda mais conservadora em que j,, = 1500 (uma
década a frente, porém dentro da possibilidade de trechos instdveis no caminho dos polos),
mantendo-se o valor de ,,. Nas Figuras|/4|e[/5] sdo apresentadas a dindmica de rotagdo e acao
de controle apenas. Destaca-se que € mantido o ruido aleatério de 0,15 A a leitura da corrente
e a alimenta¢do com o conversor abaixador, com tensdo de barramento de 180 V. A respeito da
sintonia em 1500, ao utilizar-se a reta aproximada, conferir (163)), verifica-se que y,, = 0,1 estd
a mais de duas décadas do valor esperado para instabilidade, considerando p,, = 1500, que seria
[ = 162. Dessa forma, hd um indicio analitico de que essa sintonia ndo conduz a instabilidade.

Ao verificar-se a Figura[74e comparar-se com as Figurag65|e[66] nota-se uma degradacao
da dindmica de rotagdo. Além disso, hd um aumento considerdvel do ruido na acdo de controle,
que na simulacdo anterior, para o0 mesmo caso, ndo passava de + 1,0 V. Com o encoder, esse
ruido tornou-se aproximadamente + 30,0 V. Com o aumento de p,, em uma década, a rotagdo
real é menos afetada pelo ruido de medicao, porém, ha uma resposta lenta do controlador para
lidar com a entrada de perturbacdo de carga. O ruido na a¢do de controle € reduzido para a
ordem de +2,5 V.

Assim, dependendo de alguma situagdo especifica, o método de sintonia proposto pode
levar o processo em malha fechada a uma condi¢do razodvel. Porém, considerando a particula-
ridade de cada processo, € esperado que haja a necessidade de ajustes finos.

¢

Destaca-se, novamente, que o objetivo da metodologia de projeto proposta ndo € a andlise

de polos ou de resposta em frequéncia do controlador. Essas foram acrescentadas ao comentério

do Exemplo [6] a fim de verificar em que condi¢do a metodologia de sintonia levou o processo
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Figura 74 — Resultado de rotacao e erro acumulado para simulagdo considerando operagdo com
encoder e 1, = 150
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Figura 75 — Resultado de corrente e acdo de controle para simulacdo considerando operagao
com encoder e i, = 1500
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em malha fechada. Contudo, destaca-se que a sintonia, a priori nao analisa diretamente os polos
de malha fechada, apesar de utilizar a condi¢do dos polos de partida para determinar o valor
de /1,. E possivel, porém, conforme comentado, estabelecer 1, = 50 (ou 100) e s, = 0,1
para o processo que pretende-se sintonizar e fazer os ajustes a partir desse ponto, desde que o
periodo de amostragem seja estabelecido conforme indicado nos passos do método. Ressalta-
se que, apesar do pouco apelo a fisica do processo a ser controlador, esse método vincula-se
as dindmicas fisicas em fun¢do do periodo de amostragem. O processo, uma vez discretizado,
¢ abstraido. Dessa forma, a metodologia proposta concentra-se em encontrar uma dindmica,
considerada razodvel, para o processo discretizado e ndo para o processo continuo (associado

diretamente aos conceitos fisicos).

4.10.2 Sintonia de conversor Boost

Exemplo 7 (Conversor Boost): Considere um conversor boost com indutancia de 553,3 pH,
capacitancia de 22,32 uF, poténcia nominal de 300,0 W, tensdo de entrada de 36,0 V, razdo
ciclica operacional de 0,4 (o que implica tensdo de saida de 60,0 V) e corrente média de indutor
de 8,333 A. A frequéncia de comutagdo € 60 kHz. O conversor é modelado com o método
dos valores médios instantaneos (ERICKSON; MAKSIMOVIE, 2001) no espaco de estados
discreto, considerando t;, = 4,166... us. Assim, a frequéncia de amostragem é de 240 kHz.
Os polos discretos sdo localizados em 0,996509 e 0,988013. H4 um zero de fase ndo-minima
localizado em 1,00271 e o processo possui ganho negativo (como esperado de um processo de
fase ndo-minima).

O zero de fase ndo-minima € uma situagdo agressiva, mesmo considerando que todas as
metodologias de projeto foram feitas considerando o caso extremo de zero em —1,0. Contudo,
os dbacos desenvolvidos ainda podem ser aplicados de forma aproximada.

Esse processo possui sinais medidos ruidosos, porém, ndo serd considerada a implemen-
tacdo de nenhum filtro. Dessa forma, o controlador precisara ter capacidade de filtragem. Além
disso, o conversor deve trabalhar ao redor do ponto de operagdo, mantendo o valor médio da
tensao de saida na referéncia desejada. Para isso, aplica-se o controle MPC com penalizac¢do do
erro acumulado. Para esse processo, k2 = 2,376. Além disso, considerando o processo como
se possuisse dois polos criticos em 0,997, tem-se que 1, < 0,005 para que a escolha de p,
possa ser feita de forma livre, em relagdo a estabilidade de malha fechada (verificar Figura [53).

Assim, escolhe-se ji,, = 0,004.
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Figura 76 — Resultado de tensdo de saida e acao de controle para o conversor Boost do Exemplolil

ol — Tensao de saida [V]

———Referéncia [V]

60 -

59 1

00024 — Acio de controle

0.001 ~

0.000 1

0.29 0.30 0.31 0.32 0.33 0.34
t[s]

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Escolhe-se uma valor de p,, que garanta a frequéncia de operacdo em malha fechada
pelo menos 20 vezes menor que a frequéncia de comutacdo, para garantir a caracteristica de
filtragem. Dessa forma, escolhe-se 1, = 5000, o0 que garante uma resposta em malha fechada de
aproximadamente 2300 kHz (cerca de 26 vezes menor), considerando a Figura[55] para N = 2
e com as frequéncias ajustadas para 240 kHz de referéncia.

A Figura [/6| apresenta os resultados de simulagdo para esse caso, considerando que o
processo trabalha em malha aberta até 0,3 s. Depois disso, o controle € inicializado e remove o
erro em regime permanente. E notdvel a baixa propagacio do ruido na acdo de controle, dada a
sintonia, apesar da resposta dindmica lenta. Pode-se constatar isso pelo baixa amplitude do sinal
de razdo ciclica aplicado pelo controlador sobre o ponto de operacido do controle. Destaca-se
que a acao de controle anterior a 0,3 s é constante e igual a zero, pois o controlador ndo havia

sido acionado.

4.11 CONCLUSOES DO CAPITULO

Nesse capitulo, o efeito da formulag@o sobre processos de segunda ordem foi estudado.
As seguintes conclusdes foram obtidas:

* A posicao dos polos e zeros de malha aberta influencia no caminho dos polos de malha

fechada.
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* Ao considerar-se N = 2, € possivel instabilizar, em malha fechada, processos original-
mente estdveis em malha aberta ao utilizar-se formulagdo escolhida.

* A maior regido de instabilidade, para N = 2, considerando um processo com polos e
zeros no interior e/ou na borda do circulo unitério, ocorre para o caso do duplo integrador
com zero em —1,0. Essa regido pode ser aproximada por uma hipérbole. Todas as demais
regides de instabilidade, para quaisquer /N maiores estdo contidas nessa regiao.

* O trajeto dos polos, em funcdo de j,, para um dado u,, que eventualmente cruze um
caminho instavel, estd diretamente ligado a posi¢ao dos polos de partida. Verifica-se que,
caso os polos de partida, para um dado p,, estejam fora de uma drea mapeada por uma
elipse, ndo havera trajeto por nenhum caminho instdvel para nenhum zt,,.

Ap6s esses estudos, técnicas de projeto para processos de segunda ordem foram apre-
sentadas. Alguns pontos importantes observados que se destacam sao:

* Deve-se sempre normalizar a planta para aplicar os procedimentos de projeto. A norma-
lizagdo deve ser feita utilizando o fator k2, apresentado nesse capitulo dessa tese.

* Deve-se escolher adequadamente o periodo de amostragem, de modo que ndo ocorra
"super-amostragem", ou seja, que os polos de malha aberta ndo fiquem demasiadamente
préximos da borda do circulo. Essa proximidade reduz as possibilidade de caminhos de
polos totalmente estdveis para valores pequenos de N.

* O principal método de sintonia proposto, para N = 2, baseia-se no principio de menor
variancia da ag¢do de controle. Desse modo, deve-se escolher o maior x,, que ndo im-
plique nenhum caminho instdvel. Para essa condic¢do, assume-se (i, = 0,1 ou menor e,
posteriormente, faz-se o ajuste fino do controlador.

* E possivel que, dadas situacdes de ruido muito criticas em um determinado processo, seja
preciso escolher algum g, que possa ter trajeto instdvel. Nesse caso, deve-se escolher o
menor /i, possivel e ajustd-lo década a década. Pode-se, inicialmente, ja partir-se de um
valor mediano como g, = 0,01 ou p,, = 0,001 e reduzi-lo se necessario.

Por fim, foram apresentados alguns procedimentos gerais para sintonia do controlador
para processos de ordem superior e/ou ndo lineares.
Os principais pontos de contribuicdo desse capitulo foram:
* A documentacgao de estudos envolvendo a formulagdo que considera o erro acumulado no

funcional de custo.
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* A andlise do caminho dos polos e a possibilidade de instabilizag¢do de processos de segunda
ordem ou maior, com a formulacao adotada.

* Técnicas analiticas para a determinacdo de regido com garantia simples de estabilidade
para qualquer processo de segundar ordem estdvel em malha aberta.

* Determinagdo da relacao dos polos de partida de malha fechada com a existéncia de trajeto
instdvel em malha fechada.

* Influéncia do periodo de amostragem e problemas para o processo em malha fechada
relativos a "super-amostragem" do processo em malha aberta.

* Métodos para projeto do controlador preditivo para processos de segunda ordem, funda-
mentados na andlise de polos e zeros de malha fechada, sem contudo necessitar direta-
mente dessa andlise para a sintonia.

No préximo Capitulo, o sistema de acionamento de um motor sincrono de imas perma-

nentes sera modelado.
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O estilo € o homem.
(George-Louis Leclerc de Buffon)

5 ACIONAMENTO DO MOTOR SINCRONO DE IMAS PERMANENTES

As secdes do presente capitulo concentram-se na modelagem do sistemas de acionamento
e na modelagem de motores sincronos de imas permanentes.

Em alguns momentos o foco da modelagem apresentada € a simulagdo de componentes.
Em outros, devidamente informados, o propésito dos modelos é o projeto do controle. As vezes,
algum elemento bastante conhecido € apresentado para permitir que futuros leitores possam re-
produzir exatamente os resultados dessa tese. Outras vezes, enfatiza-se a modelagem de algum
elemento do acionamento visto que, em sua falta, haveria divergéncia significativa entre os re-
sultados simulados e os resultados experimentais expostos nos Capitulos|6|e[7] Dessa forma, no
processo de sintonia dos controladores, discutir-se-4 a influéncia desses elementos no desempe-
nho do acionamento em malha fechada. Além disso, alguns pontos e/ou desenvolvimentos de
modelagem sdo contribuicdes originais da tese.

Os motores sincronos de imds permanentes podem ser classificados de acordo com
diferentes critérios, entre os quais o formato da For¢a Contra-Eletromotriz (FCEM). Dessa
forma, existe o Motor Sncrono de Imés Permanentes (PMSM — Permanent Magnet Synchronous
Motor) de FCEM senoidal e o Motores Sincronos de Imis Permanentes de FCEM trapezoidal
conhecido também como Motor de Corrente Continua sem Escovas (BLDC — Brushless Direct

Current).

5.1 MODELAGEM DO MOTOR SINCRONO DE IMAS PERMANENTES

Nessa secdo, apresentam-se diferentes formas de modelar o motor sincrono de imas

permanentes.

5.1.1 Modelo na base trifasica

O primeiro modelo a ser apresentado € o modelo na base trifasica. Esse modelo foi de-
senvolvido pelo autor e apresentado originalmente no trabalho (BARTSCH; TEIXEIRA; OLI-
VEIRA; CAVALCA|2019), baseado no modelo trifasico apresentado por (KRAUSE; WASYNC-
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/UK; SUDHOFF; PEKAREK] 2013). Neste trabalho, apresenta-se uma versao com uma pe-
quena correcao na equagdo da dinamica de correntes conforme verificado por (BARTSCH,
2019). O diferencial desse modelo € justamente possibilitar emular tensdao induzida ndo senoi-
dal (entre as quais a trapezoidal) em uma maquina com polos salientes, dada a sua generalidade.
Porém, esse modelo € bastante complexo e pode ser simplificado para casos em que ndo haja
saliéncias e/ou em que a tensdo induzida seja senoidal. Observar que em praticamente todo
o desenvolvimento omite-se, por simplicidade de notacdo, a dependéncia temporal da posi¢cao
espacial elétrica, ou seja, 0., = 0., (t).

Para obter-se o modelo, primeiramente, € necessario analisar os fluxos concatenados
em cada bobina de fase a, b e c. Desse modo (BARTSCH, [2019; KRAUSE; WASYNCZUK;
SUDHOFF; PEKAREK 2013} SILVA| 2013):

)\as(tuee,r> = Laa<96,r>ias(t) + Lab(&e,rﬁbs@) + Lac(ee,r)ics<t) + )\pm ﬂX(ee,T) (168)

)\bs (taee,r‘) = Lab(ee,r)ias (t) + Lbb(ee,r)ibs (t) + Lbc(ee,r)ics(t) + )\pm ﬂX(Qe,r - 27-(/3)
(169)

)\cs (taee,r> = Lac(ee,r)ias (t> + Lbc(ee,r)ibs(t) + Lcc(ee,r)ics (t) + )\pm ﬂX(ee,r + 27T/3>
(170)

onde L., Ly € L.. representam as indutincias proprias de cada fase, Lyp, Ly € Ly S30 as
indutincias mituas entre as fases, 0., € a posi¢ao elétrica equivalente do rotor, A, é o fluxo
gerado pelos imas permanentes e flx é a fun¢do normalizada da forma de onda da distribuicao
de fluxo, que depende da forma construtiva da maquina.

Assumindo que a mdquina trifdsica seja simétrica quanto a distribuicao dos enrolamentos
de fase, ou seja, o angulo elétrico entre fases do estator e o angulo entre ranhuras sdo constantes, as
indutancias préprias sdo dadas por (BARTSCH, 2019; KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF;
PEKAREK] 2013):

Laa(ge,r> - Lls + Lm,A + Lm,B COS(Qee,T) (171)
4

Lop(0er) = Lis + Lina + Lum s cOs (206?7« - g) (172)
47

Lcc(ge,r) - Lls + Lm,A + Lm,B COS (296,7" + ?) (173)
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onde L,, 4 € a indutdncia magnetizante média, L,, p € a amplitude da varia¢do da indutincia
magnetizante e L;; € a indutancia de dispersdo. Caso o motor possua polos lisos, L,, g = 0.
Destaca-se que essa representacao € valida tanto para mdquinas com sali€ncias no rotor quanto
para maquinas sem saliéncias. Porém, é necessdrio que o perfil da sali€ncia seja circular, com
dois raios diferentes ou com raio tnico e variagcdo regular de duas permeabilidades magnéticas
diferentes. Caso contrdrio, € necessario determinar uma expressao em termos de série de Fourier
da geometria da maquina e adaptar a expressao da indutancia.

As indutancias mutuas entre as fases de estator sao dadas por:

1 2

Lab(‘ge,r) = _§Lm,A + Lm,B COs (266,7" - g) (174)
1 2

Loc(Ber) = = Lma+ Lins cos (QQQ,T + g) (175)
1

Lie(0e,) = —§Lm,A + Ly g cos(26,, + 27). (176)

Observa-se que tais indutancias sao dependentes da relacdes que envolvem o dobro do
angulo elétrico em virtude de serem ocasionadas por eventuais saliéncias de rotor. Dessa forma,
o fluxo magnético € indiferente a orientagdo da sali€éncia em relacdo ao angulo de origem. Em
outras palavras, para a mesma indu¢do de fluxo no estator, ndo importaria o "lado" da saliéncia
ao qual o fluxo percorre no rotor. Destaca-se também que as indutancias mutuas, por defini¢do,
ndo concatenam fluxos dispersivos. Dessa forma, apenas envolvem relagdes de indutancias
magnetizantes. Como as indutincias proprias variam com a posi¢ao, as indutidncias mutuas
entre fases de estator, apesar de permanecerem em uma posicdo fixa, também variam com a
posicao elétrica de movimentagdo do rotor. Caso o motor seja de polos lisos, essa variagdo,
obviamente, ndo ocorre, pois existird apenas o termo L,, 4 da indutincia magnetizante. Como
presume-se que haja apenas imas permanentes no rotor da mdquina, ndo existem indutincias
proprias e mutuas de rotor e, consequentemente, indutancias mutuas entre estator e rotor.

A coenergia do campo magnético da maquina sincrona de imas permanentes € dada por:

wW! =

e %[Laa<ee,r>ias (t) + Lbb(ee,r)ibs (t) + Lcc<ee,r)ics (t)]"‘
L

ab(ee,r)ias (t)zbs (t) + Lac(ee,r)ias(tMCS (t> + Lbc(ee,r)ibs(tﬂcs (t>+ (177)

Mo Vs (8) Bx(60) + s (£) fix (9 _ %”) i (t) fix (9 N %”)}
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Assumindo que

fem(f ) = Lo Ver) (178)

seja a funcdo de perfil de for¢a induzida da maquina (que pode ser senoidal para um PMSM
senoidal ou trapezoidal para o caso do BLDC) em funcao da posi¢cdo angular elétrica, o torque

da maquina é dado por:

dW!
Te(taee,r) = = = (np

do,, 7) (Teom(t,0c,r) + Terer(t,0c,r)) (179)

onde n,, € o nimero de polos do motor, 7, ,,,, € 0 torque devido aos {mas permanentes que € dado

por:

o (00r) = [z’as(t) fem(6,.,) + ips(£) fom (9 - 2?”) +

5 (180)
ies(t) fem (0677. + %)] Apms
e Terel € devido ao torque de relutincia, dado por
2 1, 1, , ,
Te,rel (t7967T> = Zas(t> - 5265 (t> - §ch(t) - Zas(t)lbs <t>
— s (V) ies(t) + 2ibs(t)ics(t)> sin(26..,.) + ?[igs(t) — 42 (t) (181)

i (£)ins (£) + i (£)ics(t)] c08(200) | L 5.

As tensdes de linha s30 v,4(t) = vs(t) — Vps(t), Vpe(t) = Vps(t) — Ves(t), Veu(t) =
Ves(t) — vas(t), a relagdo i4s(t) + ips(t) + ics(t) = 0, e a forga contraeletromotriz (back-

electromotive force BEMFs) das fases é dada por

€as(t,0cr) = Apmwe - (t) fem (6, ;) (182)

ebs(t,0c.r) = Apmwe - (t) fem (9677« - 2%) (183)
2T

Ces(t,0cr) = Npmwe - (t) fem (967,, + ?> (184)
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Pela Lei de Faraday e pela Segunda Lei de Kirchhoff, tem-se que a tensao elétrica em

cada fase, em relacdo ao neutro de estator, € descrita por:

Vas (£) =Ryias(t) + dkz“) (185)
Vs (t) =Ryins(t) + dAf;t(t) (186)
Ves () =Ryics(t) + dAj;(t) (187)

Substituindo (168)), (I69) e (170) nas Equacdes (183)), (186) e (187), respectivamente,

obtém-se:

Uas(t> :Rsias(t) + %{Laa(ee,r)ias@) + Lab<96,r)ibs(t)+

(188)
Lac(‘ge,r)ics (t) + )\pm ﬁx(eeﬂ")}
d
Ubs (t> :Rsibs (t) + E{Lab(‘ge,r)ias (t) + Lbb<ee,r)ibs (t)+
(189)
Le(8e1)ies(t) + Apm fix(6er — 27/3) }
ch(t> :Rsics<t) + %{Lac(ee,r)ias(t) + Lbc(ee,r>ibs(t)+
(190)

Lee(0er)ies(t) + Apm fix(0c - + 27/3) }.

Aplicando o operador derivada (distribui¢do de regras de produto) e considerando que a
variacdo das indutancias em relacdo ao tempo € desprezivel, obtém-se
digs(t)
La 96 T
4 La(6er)
dfix(0.,))
dt
Tas(t Tps(t
d(t 4 Lut6,) bd(t =
(192)

dix(0., — 2m/3))
dt

+ Lbc(ee,r)

dips(t)
dt (191)

Vas (t) :Rsias(t) + Laa(ee,r)

dics(t)
dt

Ups (t) :Rsibs (t) + Lab(ee,r)
Qes(t)
dt
Ves (t> :Rsics (t) + Lac<96,r>

Ges(t)
dt

Lac(ee,r) + )\pm

Lbc(ee,r) + )\pm

Gas(t) ips (1) N

it dat

1
dfix(0,, + 27/3)) (193)
A - |

Lcc<96,r)

Considerando ainda que i,s(t) +ips(t) +ics(t) = 0, que d fix (0. ,) /dt = we - (t) fem (0, )

e isolando-se as derivadas de corrente no sistema de equagdes diferencias das Equacoes (191),
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(192) e (193), obtém-se as equagdes que expressam a dindmica das correntes de modo que

(BARTSCH; TEIXEIRA; OLIVEIRA; CAVALCA| 2019)

digs(t
Zdt( ) = — [(Lbe — Lty — Lac + Lap)vec + (—Lee + 2Lpe — Lip)vap+
LC_L _Lac+La .cs+ _Lcc+Lc+Lac_La .s+
[( b bb b)Z ( b b)lb (194)
(Lcc - 2Lbc + Lbbﬂas] Rs + (Lbc - Lbb - Lac + Lab)ecs
+ (_Lcc + Lbc + Lac - Lab)ebs + (Lcc - 2Lbc + Lbb)eas] /L?let
dips(t
l;lt( ) - [(Lbc - Lac - Lab + Laa)vbc + (_Lcc + Lbc + Lac - Lab)vab+
L c Lac - La + Laa .cs + _Lcc + 2Lac - Laa ) 5+
[(Le b Jies + ( )ib (195)
(Lcc — Lbc — Lac + Lab)i(zs]Rs + (Lbc - Lac — Lab + Laa)ecs+
(_Lcc + 2Lac - Laa)ebs + (Lcc - Lbc - Lac + Lab)eas} /L?let
dies(t
dt( ) = [(Lbb - 2Lab + Laa)vca + (Lbc - Lac - Lab + Laa)vab+
—L +2La _Laa .cs“— Lc_Lac_La +Laa .s+
[(—Lu b Jies + (Lu, b )ib (196)
(_Lbc + Lbb + Lac - Lab)ias]Rs + <_Lbb + 2Lab - Laa)ecs+
(Lbc — Lac — Lab + Laa)ebs + (_Lbc + Lbb + Lac - Lab)eas] /L?let
com:
Liet :(Lbb - 2Lab + Laa)Lcc + (2Lac + 2Lab - 2Laa)Lbc
(197)

+ (Laa - 2Lac>Lbb + 2LabLac - Lib - Lgc - LZC-

Nas Equacdes (194), (193), (196) e (197) as indutancias sdo dependentes da posicdo

elétrica (6.,) e do tempo (¢), porém a dependéncia da posi¢do ndo foi indicada nos sinais de

correntes e tensoes. Isso foi realizado como uma simplificacdo de notagc@o, mas essa dependéncia
deve ser considerada no modelo dindmico. Além disso, qualquer uma das Equacdes (194), (195),
(I96)) poderia ser substituida pela relagdo de correntes no né do neutro do motor, visto que essas

equacoes estdo descritas em termo das tensdes de linha de alimentagdo da maquina.
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A dinamica mecanica do motor é dada por

dwn(t) 1 B B
e D_m Te(t) — T (t) — Rpwm(t) (198)
e
dOm ()
) 0 (199

onde D,, é o coeficiente de inércia, R,, € o coeficiente de atrito, 7, € o torque de carga e

wer(t) = %wm(t), (200)
BOELTN0 (201)

sdo as relagOes entre as varidveis mecanicas e elétricas.
5.1.2 Modelo trifasico simplificado pelas transformacoes

Para um motor sincrono de imds permanentes trifdsico simétrico, de polos lisos e de
tensdo induzida cossenoidal, conectado em estrela, a dinamica das correntes pode ser modelada

de uma forma simplificada, de modo que:

dins(t) _

2
dt L_ [Uas(t) - Rsias(t) - /\meJe,r (t) COS(Ge,r (t))] (202)
dllz;t(t) N Li |:Ubs(t) - Rsibs(t) - )\pmwe,r<t) coS <98,T<t> B Q?ﬂ-)] (203)
di%t(t) = LE [ch(t) - Rsics(t) - )\pmwe,r(t) o8 (9677"(75) * 2?%):| (204)

em que L, € a indutincia prépria de fase. As expressoes sdo multiplicadas 2 em virtude de
que a indutancia "efetiva" sofre influéncia da indutincia mitua. No caso da mdquina trifdsica

simétrica, a indutdncia mitua entre fases € dada por:

Lab = Lac = Lbc = Lm = Ls COS((bab) (205)
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em que ¢, € 0 angulo entre as fases a e b do motor. Nesse caso, ¢, = 120°. Assim:

Ln=-1r, 206

ou seja, L,, possui valor igual ao oposto da metade da indutdncia prépria de uma fase L.
Considerando a conexao estrela em que i,5(t) + ip5(t) + ics(t) = 0, o efeito indutivo liquido em
uma fase € dado pela diferenca entre o valor médulo da indutancia prépria de fase e o médulo da
indutincia mitua da maquina. Dessa forma, o efeito liquido serd L — L,,, = Ls/2 (ANDRICH,
2013; |SILVA| 2013; BARTSCH, 2016; KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF; PEKAREK|
2013).

Como o modelo descrito pelas equagdes (202), (203) e (204) ndo é dado em uma base

ortogonal, € possivel simplificar esse modelo considerando a alimentacdo dada por tensdes de
linha e pela relagao entre as correntes, na configuragao estrela da maquina, de modo que (NEGRI

et al.| [2014):

dias(t> o Rs . (Uab<t> — eab(t 96 r)) ch(t) - ebc(t7ee,r>
T Labzas(t) + 3(L. = Luy) + 3(Lo— Luy) (207)
dibs(t> o Rs . Uab(t) eab(t Qe,r> ch(t) - ebc@ﬁe,r)
dt L,— Lab“’s( )= 3(Ls — Lap) 3(Ls — Lap) (09
ius(t) = —ias(t) — ips(t) (209)

com eab(tage,r) = eas(tyee,r) - ebs(tyee,’r) € ebc(taee,r) = ebs(taeeﬂ“) - €CS<t706,T)'

Nessas condigdes, a equacdo de torque também pode ser simplificada para:

27

2
Te(t,b0e.r) = Tepm (0er) = Apm | Tas(t) cOS(Oe ) Fips (£) cos <96,T—?) +ies(t) cos (067,.4—%)] .

(210)

As dindmicas de rotagdo e posicdo ndo sofrem nenhuma simplificacdo dadas essas

hipéteses mais restritivas.

5.1.3 Transformacdes de Clarke e Park

Apesar de o conceito das transformagdes de Clarke e Park serem bastante conhecidos,

e muitas vezes subentendidos, no meio de modelagem de méquinas elétricas, essa breve subse-
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cdo € destinada a discutir esse ponto. Justifica-se isso em virtude de que ha muitas diferentes
transformacdes denominadas transformagdes de Clarke e Park e que, ao subentender um de-
terminado tipo de transformacao, € possivel que a transformacgdo pretendida seja outra. Além
disso, as transformacdes adotadas nessa tese (baseadas em Krause, Wasynczuk, Sudhoft e Peka-
rek| (2013))) nao sao as mais difundidas na literatura (FITZGERALD; KINGSLEY JR; UMANS,
2000), por isso, convém apresentd-las e destacar algumas consequéncias de seu uso na modela-
gem do motor.

A matriz geral de transformagdes, invariante em tensao, ¢ dada por:

@qd() -5

3

[ 2 2
cos(#,) cos <0V — —W> cos (91, + il

1
L 2

2

1
2

3
2T

sen(d,) sen (9,, — 2%) sen <9V 4+ =

3

:
)

(211)

em 6, é o angulo de referéncia adotado. Destaca-se que a primeira linha da matriz de estd
associada ao eixo de quadratura genérico ¢, e a segunda linha da matriz estd associada ao eixo
direto genérico d,. A terceira linha estd associada ao eixo zero (ou nulo). Assim, multiplica-se
um vetor de varidveis de certa grandeza (tensao, corrente ou fluxo) pela matriz de transformagao
©4q0 para obter-se o vetor equivalente na base genérica composta dos €ixos g, d,, € 0. A matriz

geral que realiza o processo inverso € dada por:

cos(0,)

sen(6,)

1

-1
qu()

COS QV—Q—W sen 01,—2—7? 1
3 3

(212)

2 2
i cos (9,,4—%) sen <9y+§> 1 |

Destaca-se que a matriz inversa dada por (212)) ndo possui um fator multiplicativo, como

a matriz de transformacao direta.
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A Transformagao de Clarke utilizada nesse trabalho, também chamada de transformagao

a3 na literatura, € obtida ao fazer-se 6,, = 0. Dessa maneira:

11
]_ - -
2 2
2 V3 V3
Ocapo = 3 V2 V2 (213)
=310 5 3
1 11
L 2 2

Destaca-se, em (213), o sinal do termo associado a transformagdo da fase b para o
eixo direto fica negativo enquanto o sinal do termo associado a transformacdo da fase ¢ para o
eixo direto fica positivo, ao contrdrio da transformada de Clarke mais comum na literatura. A

Transformada de Clarke inversa € dada por:

101
ol =|_1 _v3 | (214)
2 2
Lovs
L 9 2 i

A Transformada de Park por sua vez muitas vezes é entendida como o complemento
da Transformacao de Clarke para a transformacgdo geral. Assim, nesse conceito, essa matriz
de Transformag¢do de Park multiplicada na matriz de Transformag¢do de Clarke resultaria na
propria matriz de Transformacao geral descrita por (211)). Esse tipo de transformagdo também
€ conhecido como transformacao entre diferentes sistemas de referénciais. Assim, no contexto

desse conceito, a matriz de Transformacdo de Park é dada por:

cos(f,) —sen(d,) 0

Opgdo = | sen(d,)  cos(d,) 0 |- (215)

Destaca-se que o sinal das fun¢des seno na transformagao (215)) sdo invertidos aos utilizados

costumeiramente na literatura.
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A Transformacao inversa de Park € dada por:

cos(6,) sen(6,) 0

Gg;;do: —sen(d,) cos(6,) 0 |- (216)

Dessa maneira, aplicando-se em sequéncia as Equagoes (213)) e (215) obtém-se a mesma
mudanca de coordenadas da aplicagdo direta de (211)), o que, a primeira vista, parece um esforgo
desnecessério. Porém, observa-se que em (213) hd a necessidade de apenas dois célculos
de fungdes trigonométricas diferentes enquanto em (211]) é necessario efetuar o calculo de
seis fungdes trigonométricas diferentes. Essa diferencga € significativa no processo de calculo
embarcado de acdes de controle, uma vez que a funcdes trigonométricas usualmente possuem
alto custo computacional. Desse modo, a transformacao realizada em duas etapas muitas vezes
reduz a carga computacional de um controlador que necessite das transformacdes.

Uma implicagdo particular do uso dessas relacdes especificas para a transformada pode
ser vista no alinhamento do motor, por exemplo. Uma rotina de alinhamento aplicada com
essas transformacdes implicaria uma posi¢do inicial em 90 graus elétricos ao invés de 0 graus
elétricos, como ocorre com a transformada convencional.

Outra implicag@o do uso dessa transformacao ocorre no posicionamento dos vetores es-
paciais equivalentes do inversor, normalmente dados no referencial estaciondrio, que se invertem

em relacdo a transformagdo mais utilizada na literatura.

5.1.4 Modelo na base bifasica girante

E possivel aplicar (Z11)) ao modelo trifsico do motor sincrono de fmis permanentes de
tensdo induzida senoidal, com o objetivo de obter simplificacdes no modelo. Para o caso do
motor com tensdo induzida trapezoidal, ndo existem simplifica¢des diretas ao aplicar-se (211).

A principal simplificac@o consiste em eliminar a dependéncia da posicao elétrica, tanto
das indutincias quanto da tensdo induzida da mdquina. Além disso, elimina-se a dependéncia
entre coordenadas existente na base trifdsica, visto que a base trifdsica nio € ortogonal enquanto a
base em coordenadas gd0 caracteriza-se justamente por ser uma base ortogonal. Porém, existe o

acréscimo ao modelo de um termo conhecido como tensdo de rotacdo em ambas as coordenadas
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resultantes. Para que tudo isso ocorra € necessario, porém, fixar o angulo de referéncia da
transformagdo na posi¢do angular elétrica do rotor, logo ¢, = 0.,. Isso exige, na aplicagdo
pratica, a medi¢do direta da posicdo mecanica do rotor e posterior conversao para a posi¢ao
elétrica equivalente. Dependendo da resoluc@o do sensor de posi¢ao e do nimero de polos da
maquina, porém, pode ocorrer que uma pequena alteragdo de posicao mecéanica implique uma
elevada alterac@o de posicdo elétrica. Desse modo, assume-se que o sensor de posi¢do possua
resolucdo suficiente para efetuar as medicoes.

Assim, a dindmica de corrente do motor sincrono de imas permanentes € expressa por:

—diqs (t) :i(vqs(t) - Rsiqs(t> - Ldswe,r (t)ids (t) — We,r (t))‘pm) (217)
dt Ly

diaslt) _ L, ) = Ryias(t) + Lostour(Digs 1)) (218)
dt L.

digs(t) 1 )
o =1 (v0s(t) = Reios(1)) (219)

em que 74, € a corrente de eixo de quadratura, i4s € a corrente de eixo direto, vy, € a tensdo de
eixo de quadratura, vgs € a tensdo de eixo direto, L, € a indutancia de eixo de quadratura, L
¢ a indutincia de eixo direto e w,, € a velocidade elétrica de rotor. Destaca-se que o termo
We (1) Aprm, €M estd associado a tensdo induzida da maquina, que estd alinhada com o eixo
de quadratura. Os termos Lgswe - (t)iqs(t) em (Z217) e Lyswe - (t)iqs(t) em (2I8) estdo associados
a tensdo virtual de rotacdo, ocasionada pelos eixos girantes adotados na Transformacgao de Park.
A coordenada 0 ndo sofre alteracdes em relagc@o a aplicacdo da base estaciondria. Assim como
no caso anterior, para os fins aos quais a tese destina-se, essa coordenada pode ser negligenciada
(porém, tais varidveis sdo necessdrias para a simulacdo da miaquina com alimentacao por inversor
de frequéncia, caso opte-se pelo modelo em coordenadas qd).

As indutancias de eixo direto e quadratura relacionam-se com as indutncias magneti-

zantes da seguinte forma:

3

qu - Lls + Lmq - Lls + E(Lm,A + Lm,B) (220)
3

Lds = Lls + Lmd = Lls + §(Lm,A - Lm,B)- (221)

Assim, para o caso do PMSM de polos salientes, a indutancia de eixo de quadratura L,s € maior
que a indutdncia Ly, pois as indutdncias magnetizantes L,, 4 € L,, p sd0 sempre positivas.

Destaca-se que caso L,, g = 0, ou seja, a maquina apresenta polos lisos, L5 = Lgs.
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Os fluxos sdo dados por:

Ags(t) =Lgsiqs(t) (222)

Aas(t) =Lasias(t) + Apm.- (223)

Desse modo, para a transformada adotada, o fluxo dos imas estd alinhado com o eixo direto da
maquina, que, para 6., = 0, estd localizado a 90 graus elétricos atrasado do eixo magnético da
fase a. Por consequéncia, o eixo de quadratura, na posi¢ao estaciondria, localiza-se sobre o eixo
magnético da fase a.

A poténcia ativa total instantanea pode ser calculada com:

Pes(t) = ;(vqs(t)z’qs(t) + Vgs (t)igs(t) + 2005 (t)i0s(1))- (224)

Substituindo as equagdes do modelo (217), (Z18) e (219) em (224) e manipulando as

varidveis, obtém-se que (omite-se que as correntes, os fluxos e a rotacao fungdes do tempo, por
simplicidade de notagdo):

3

es(t) = =
pes(t) = 3

iy digs
dt dt
(225)

Analisando-se (225), verifica-se que o termo R,(i7, + i3, + 2ij,) estd relacionado as
perdas Joule da maquina, o termo com as derivadas de corrente associa-se a variacao da energia
armazenada nos indutores. Assim, o Gltimo termo associa-se a conversao eletromecanica de

energia. Desse modo, € possivel concluir que o torque eletromagnético é dado por:

3
T.(t) = 5%[(% — Lys)ias(t) + Apmlias (£). (226)

Observa-se que o torque € constituido de duas parcelas, sendo o termo relacionado a (Lgs —
Lys)ias(t)igs(t) conhecido como torque de relutancia, pois € proveniente da diferenca existentes
entre as indutdncias de estator, enquanto o termo \,,,i,s(t) € o torque proveniente dos fmas
permanentes, pois depende da interacdo entre o fluxo dos imas e a corrente de estator. Essas
consideragdes poderiam ser obtidas diretamente da aplicacdo das transformagdes nas equagoes

de torque modeladas pelas varidveis da base trifdsica.

{Rs (ng + Z?ls + 2ng> + qu)\qs_ + Lds)\ds_ + [(Lds - qu)ids + )\pm]iqswe,r} .
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Considerando a expressao para o torque, a dindmica da rotagao elétrica € dada por:

dwe (1) 1 (3 n;

- 274

i D [(Las — Lgs)ias(t) + Apm]igs(t) — Rimwe - (t) — nprm> . (227)

Destaca-se a relagdo ndo linear entre as correntes e a dindmica de rotacdo para o caso em que
Lgs # Lgs, provocada pelo torque de relutincia.

TEOREMA 4 O modelo de tempo continuo do motor, descrito pelas Equagées (217), 218) e
(2277)), considerando entradas exégenas e perturbacoes nulas, é globalmente assintoticamente
estavel.

Demonstragdo. Considere a seguinte candidata a fun¢do de Lyapunov, definida positiva, baseada

em principios fisicos de energia magnética e cinética rotacional:

1, 1., 1D, ,
Y (@lt)) = 5 Lawins () + 5 Ll (t) + 37500 (228)
Tem-se que
. _ digs(t) _ digs(t) 2Dy, dwe (1)
Y (2(t)) = Lysiqs(t) ‘th + Lasias(t) o T3 w2 Wer(t) o (229)

P (2(t),u(t)) =Lgsiqs(t) (—%z’qs(t) — %wex(t)ids(t) - i\_j';mwe,r(t) + Livqs(t)) +

qs as qs qs

. Lgs , R, 1
Ldslds(t) (jwe,r(t)'qu(t) — Est(t) + E’Uds(t)) +

. me (t> (3 2 [)‘pmiqS(t) + (Lds - LqS)iqS(t)idS(t)]

3225,
R, n’
_D_mwe’r(t) — D—iTm(t))

(230)
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¥ (x(t)u(t)) = — quiqs(t)%iqs(t) — quiqs(t)%ww(t)ids(t)
~ Lo 2% 0) + Z5 25 0) + L F 2 i 0
— Lagias(t )ZS ias(t) + L‘lzi—;i(wuds(t) + ggp We (t)g ;p Apmiigs ()
+ gg—gwe,r(t)g g Lasig (1)1t
0 B L 1)~ $ 2 (05,0
- ;2—5%,<t>;—im<t>

(231)

P (w(t)u(t)) = — Ryig,(t) — Lasiqs(t)we,r (t)ias(t)
— Apmlgs (t)wen"(t) + igs (t)vq8<t) + quidS(t)wem(t)iqs (t)
— Ryig (t) + ias(t)vas () + Apm@er (t)igs(t) (232)

+ Ldswe,r (t)qu (t) Z'ds (t>

- quwe,r (t)iqs (t)ids (t) - g ﬁwe,r (t) - gwe,r (t)Tm (t)

P (2(t)u(t)) = — Ryi2,(t) — Lasige(bhcertlia (1)
= Nl 7 (1) 4 g ()08 (8) + Lysias(BeertVigs ()
- Rsi?lg (t) + Z'ds (t)vds (t) +/\luu‘&vr1(#)](/s(/f) (233)
¥ Lo Wit (@)
. 2R, 2
_W_ g?wir(t) - gwe,r (t)Tm(t)

p

) 2R, . . 2
Y (x(t),u(t)) = —Rs z ()= Rgia () — §Z—w2 () + Vgslys + Vaslias — gwe,r(t)Tm(t). (234)

p
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Considerando entrada e perturbac@o nulas (v,(f) = 0, vgs(t) = 0 e 7,,(t) = 0), ou seja,
considerando o motor como sistema auténomo, tem-se que (234)) pode ser reescrita como

Y (2(t)) = —Ryi% (t) — Ry () — = —2w? (1), (235)

qs

de modo que a mesma € definida negativa para todo o espaco de estados. Considerando que
¥ (x(t)) — oo a medida que = — oo, ¥ (x(t)) satisfaz as condigdes necessdrias e suficientes
dadas no Teorema de Lyapunov (SLOTINE; LI, [1991). Assim, como existe uma fun¢ao de
Lyapunov para o sistema descrito nas Equagdes (217)), (218) e (227) que é vdlida em todo o

espaco de estados, tal sistema € globalmente, assintoticamente estavel. U
OBSERVAGA0 9 A Equagdo (228)) pode ser interpretada fisicamente como a energia armazenada
nas indutdncias de eixo direto e de quadratura somada a uma fracdo da energia armazenada na
inércia das partes girantes. A Equagdo (234) pode ser entendida como a dissipagdo de poténcia
nas bobinas (perdas 6hmicas) e uma fracdo das perdas de friccao do motor. 0
TEOREMA 5 O modelo de tempo continuo do motor, descrito pela Equagoes (217), 218) e
(22°7)), para auséncia de perturbagdo de carga ou para uma perturbagdo de carga oposta ao
movimento de giro do motor, é um sistema passivo dissipativo.

Demonstragdo. Para que um dado sistema seja considerado passivo dissipativo € necessdrio e

suficiente que:
uT(t)y(t) > 7 (t) (236)

em que uT (t)y(t) pode ser entendida como a "poténcia de alimentagio” do sistema enquanto

¥ (t) é a variagdo da energia interna armazenada do sistema, que pode ser interpretada como

a derivada da funcdo de Lyapunov (quando essa estiver associada a energia armazenada no

sistema).
Assume-se:
Tgs(t
y(t) = ,q() - (237)
2d5<t)
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Tem-se que:
ut (£)y(t) = vgs(£)igs(t) + vas(t)ias(t) (238)
. . 2R, . . 2
> —Rszgs(t) — Rgi2 (t) — gn—%wir(t) + Vgslgs + Vaslas — 3—%Tm(t) (239)

que é verdadeira considerando a perturbacao de carga 7,,(t) > 0, ou seja, ausente ou oposta ao

movimento. Desse modo, o PMSM € um sistema passivo dissipativo. [

5.1.5 Efeitos nao lineares desprezados na modelagem

Em aplicagdo real, diversos fendmenos nao lineares existem no motor. Esses fendmenos
ndo foram modelados ou considerados em modelos de simulagdo tratados nessa tese. Porém,
diversos deles, eventualmente, manifestam-se em aplicagdes préticas, a saber:

* cogging torque;

atrito de Coulomb;

e atrito estatico;

* histerese magnética;
* saturagdo magnética;

* variagOes térmicas;

desgaste de rolamentos e outros componentes mecanicos.

Para todos os fins, assume-se que tais fendmenos atuam como perturbacdes a serem
compensadas pelo controlador projetado. E possivel, porém, que em fungio de alguma dessas
nao-idealidades/ndo linearidades o desempenho de projeto do controlador apresente pequenas

diferencas em relagc@o ao esperado por simulacao.

5.2 MODELAGEM DO SISTEMA DE ACIONAMENTO

Nessa secdo, apresentam-se os modelos para o inversor, responsavel por acionar o motor,
e para o sensor de rotacdo, que merece uma consideracdo especifica, visto que o motor opera em
velocidades baixas. Além disso, apresenta-se um modelo para a modulacao aplicada ao motor.

De modo geral, esses elementos sdo desprezados na descri¢do do modelo de predi¢do controle,
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Algoritmo 2: Algoritmo para cdlculo do contador do encoder

Resultado: Obtém valor do Contador de encoder
1 Posi¢ao minima <— 27—+ Total de Pontos do Encoder;
2 se Posi¢cdo mecdnica > Proximo ponto de encoder entao
3 Contador de encoder < Contador de encoder + 1;

4 Ponto de encoder anterior <—Préximo ponto de encoder;
5 Pr6ximo ponto de encoder <—Préximo ponto de encoder + Posi¢ao minima;
6 se Contador de encoder > Total de Pontos do Encoder entao
7 | Contador de encoder < 0;
8 fim
9 fim
10 se Posicdo mecanica < Ponto de encoder anterior entao
11 Contador de encoder < Contador de encoder — 1;
12 Préximo ponto de encoder <—Ponto de encoder anterior;
13 Ponto de encoder anterior <—Ponto de encoder anterior — Posi¢ao minima;
14 se Contador de encoder < 0 entao
15 Contador de encoder < Total de Pontos do Encoder;
16 fim
17 fim

porém, sdo uteis para o modelo de simula¢do, de modo a verificar-se a validade das hipéteses

formuladas para o modelo de predi¢do.

5.2.1 Modelo do sensor de rotacao para PMSM

O motor PMSM a ser acionado opera em rotacdes baixas. A rotagdo € medida através
de um sensor do tipo encoder. Essa modalidade de sensor oferece uma medi¢do quantizada de
rotacdo, que demora alguns periodos de amostragem para ser atualizada, podendo instabilizar o
processo em malha fechada dependendo da sintonia do controlador. Dessa forma, o Algoritmo[2]
apresenta um modelo de simulagéo para o processamento do sinal do encoder. O Algoritmo 3|

apresenta um modelo de simulacdo para a leitura do sinal do encoder.

5.2.2 Modelo do inversor para PMSM e modulacido SPWM

Para simulac¢des envolvendo o PMSM, utilizou-se o modelo de um inversor ideal sem
perdas de comutagdo, perdas de condugdo ou transitérios de comutacdo. Além disso, assumiu-
se operacao complementar de modo que sempre que o interruptor da parte superior do braco do

inversor estiver acionado, o interruptor da parte inferior estard bloqueado e vice-versa. Assim,
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Al

goritmo 3: Algoritmo para cdlculo da posi¢cdo elétrica e da rotacdo em um

periodo de amostragem

1
2

7

8

9
10
11
12
13
14
15
16
17
18
19
20

Resultado: Obtém valor de rotacdo e posi¢ao elétrica dada a leitura do encoder
Fator de filtro < 0,008;
se Contador de encoder < 100 e Ponto de encoder anterior > Contador de encoder
— 100 entao
Ponto de encoder anterior <— Ponto de encoder anterior — Contador de encoder;
fim
Rotacdo mecanica calculada <— Posi¢do minima - (Contador de encoder — Ponto de
encoder anterior)/t,;
Rotacdo mecéanica filtrada <— Fator de filtro - Rotacdo mecénica calculada + (1 —
Fator de filtro) - Rotagdo mecéanica filtrada;
Posicao mecénica calculada <— Contador de encoder - Posi¢do minima;
se Posi¢do mecdanica calculada > 7 entdo
‘ Posi¢ao mecanica calculada < Posicdao mecanica calculada —27;
fim
se Posi¢do mecanica calculada < —m entao
\ Posicdo mecénica calculada <— Posi¢cdo mecénica calculada +-27;
fim
Posig¢do elétrica calculada <— Contador 1til - Posicdo minima - Par de polos +7/2 ;
se Posicdo elétrica calculada > 7 entao
‘ Posic¢ao elétrica calculada <— Posi¢do mecanica calculada —27;
fim
se Posicdo elétrica calculada < —m entao
‘ Posic¢ao elétrica calculada <— Posi¢do mecanica calculada +27;
fim

para e

sse caso, as tensoes de saida, que alimentam o motor, sdo calculadas por (KRAUSE;

WASYNCZUK; SUDHOFF; PEKAREK] 2013):

Vi) = (42500 (1) = 501) — 50s(1) (240)
(1) =72 (= n(1) + 2500(8) — 50a(1) (241)
Ven(1) =2 (=0 (1) — (1) + 2500(1) (242)

em qu

{0,1},

e V.. € a tensdo do barramento de Corrente Continua (CC) considerada constante, S,s €

sps € {0,1} e ss € {0,1} sdo os sinais de comando dos interruptores eletronicos

superiores.

Width

Utilizou-se a Modulagdo por Largura de Pulso Senoidal (SPWM — Sinusoidal Pulse-

Modulation) invertida para acionar o inversor. Para modelar essa modulacdo, emulou-se

uma onda dente-de-serra invertida v,,,; de alta frequéncia, como portadora, de amplitude unitaria
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e nivel médio meio. Essa portadora foi comparada com sinais de referéncia do controlador
normalizados pela tensio de barramento maxima por fase (V. /+/3), multiplicados pela metade,
invertidos e adicionados de nivel médio meio, que sdo calculados a cada periodo de amostragem.

Desse modo (KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF; PEKAREK] 2013):

1 \/§uas t
vaol(t) = 5 [ 1- V—(’f) , (243)
1 NETH;
w () =5 (1- “V;(’“) , (244)
ves () = % 1 M . (245)

sendo u,s(tr) € R, ups(tr) € R e ues(ti) € R os sinais de controle convertidos para valores de
tensdo fase calculados a cada periodo de amostragem.

Assim, o valor 16gico de acionamento dos interruptores é dado por:

1 se  Ugs (tr) < Vpor

Sgs = (t) < Vport (246)
0 se  Vus'(tk) > Vport
1 se  wupsi(tr) < Upor

Spy = bs! (B) < Upor (247)
0 se UbST(tk) > Uport
1 se Ul (ts) < Upor

Spp = () < Vpors (248)
0 se Ve (tr) > Uport

Destaca-se que optou-se pela l6gica inversa para que se reproduzisse a mesma logica
de PWM do microcontrolador a ser utilizado na plataforma experimental, para a geracao do
comando dos interruptores eletronicos. Nota-se, porém, que o PWM do microcontrolador é

digital, baseado em contadores e ndo analégico, como o adotado para o modelo de simulagao.

5.2.3 Modelo do inversor para BLDC, modulacao six-step e sensores Hall

Além do PMSM, esse trabalho também considera simulacdes (e resultados experimen-
tais) envolvendo o BLDC. Assim, aplicam-se duas modula¢Oes para que seja possivel con-
trolar a velocidade desse tipo de motor com estratégias de controle linear (ANDRICH, 2013}

BARTSCH, 2016; LIBERATO, 2017).
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Tabela 3 — Tensoes de linha no motor dados os intervalos da modulagdo de seis passos

Angle Vap(t) Upe (1) Vea (1)
-30-30°(D) 0 Vee —Vee
30.30° Vetew Ve—en

2 2
O R T
30-90° — e 5
PO e Vee J(: Cas V;:c‘fcexs
90—150° Ve : 5
150-210°(D) 0 ~Vie Vee
150-210° _V“; Cus _VE”Z_ Cue e
2o Vcc‘écezs e Vee 9r €25
210-270° 5 Vi =
270-330°(D) Ve 0 —Vee
270-330° V. —Véc2+ €as —Vcc2— €as
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Fonte:|Bartsch, Teixeira, Oliveira e Cavalca|(2019). Considerar: eys(£,0¢.r) = €qs(t,0¢,r)+€cs(t,0c.r)—2€ps(t,0e.r)
para ibs(t) =0, 6zs(ta98,7') = €cs (taae,r) + ebs<t306,7‘) - 2ea,s(taoe,r) para ias(t) =0, 6ws(tage,7") = €gs (taae,r) +
€ps(t,0e,r) — 2ecs(t,0e,r) paraics(t) = 0. (D) significa a operagdo do diodo.

Primeiramente, aplica-se a modulagdo de seis passos, mais conhecida como modulagdo
six-step. Essa modulacdo € acionada através da combinacao dos sinais 16gico provenientes de
trés sensores de efeito Hall presentes no interior do motor. Essa combinagao consegue mapear
setores de sessenta graus no interior do motor. Cada setor estd relacionado com a transi¢ao da
FCEM trapezoidal em cada uma das fases. Dessa forma, trinta graus antes de cada transi¢do,
ha uma transi¢do no cédigo bindrio gerado pela combinacdo dos sinais 16gicos fornecidos pelos
sensores. Com esse codigo, faz-se uma méscara no acionamento da palavra bindria enviada ao
inversor, de modo que, sempre uma das fases do inversor tem um de seus bragos desativado
(tanto o interruptor superior como o interruptor inferior da estrutura meia-ponte da fase sio
bloqueados). Isso constitui uma operacdo ndao-complementar, que nao € usual no controle de
outras miquinas elétricas. Dessa maneira, com uma fase em aberto, o motor impde tensdao
sobre o inversor, que opera em modo de conducao descontinuo em tensdo e corrente. Dada essa
situagdo, a Tabela [3]apresenta as tensoes de linha em cada intervalo de ativagdo dos sensores de

efeito Hall (BARTSCH; TEIXEIRA; OLIVEIRA; CAVALCA| 2019; BARTSCH et al., 2015).
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Uma vez que a modulagio de seis passos cria uma mdascara no acionamento do inversor,
de modo que o motor funciona como uma mdquina bifdsica, com duas fases em série. O
somatdrio das tensoes induzidas das duas fases ativas € similar ao efeito de uma tUnica tensao
induzida aproximadamente constante. Dessa maneira, a maquina ativada pelo inversor € similar
a uma mdquina de corrente continua de {mds permanentes. Por isso, esse motor € conhecido
como BLDC, pois o inversor faz um papel similar ao de um comutador em uma mdquina CC
convencional.

Assim, € possivel aplicar em conjunto uma segunda modulagio, esta de alta frequéncia:
aPWM CC nesse caso. Essa modulagdo € aplicada apenas sobre os interruptores que estao ativos
no acionamento, de modo que apenas o efeito médio da tensdo comutada em alta frequéncia é

transmitido ao motor, considerando um ciclo de trabalho estabelecido pelo controlador.

5.3 MODELOS DISCRETOS E SIMPLIFICACOES

Nesta secdo, apresentam-se os modelos discretos para o PMSM e para o BLDC, com
énfase no controle. Além disso, para esse mesmo fim, sdo apresentadas possiveis simplificacoes

e as consequéncias do uso de determinado método de discretizagao.

5.3.1 Modelos discretos de PMSM

Tanto o modelo em base trifdsica quando o modelo em base bifdsica girante sao modelos
ndo lineares, por apresentarem o produto de estados em cada uma das principais equagdes do
modelo (pode-se ignorar a dindmica de posicao e a dindmica da corrente de eixo zero).

Assim, a literatura ndo apresenta um modelo em solucdo exata para o motor sincrono.
Além disso, dependendo dos parametros da maquina, € possivel que o motor seja um sistema
cadtico. Contudo, € muito dificil que fisicamente um PMSM atinja essa caracteristica se for
corretamente projetado (YU; GUO; ML, 2016; HE; HAN, 2017; RAN; LI; WANG, 2018).

Dessa forma, usualmente, para modelagem discreta com énfase em controle, adota-se a

discretizacdo de Euler de primeiro grau para representar o motor. Essa discretiza¢do considera o
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uso de elementos diferenciais finitos para a aproximagao da derivada. Dessa maneira, o modelo

nao linear do motor pode ser representado por (PREINDL; BOLOGNANTI, 2013a):

4 R . Lgs . Apm s
igs(tr +1) = (1 - L—t8> igs(t) — L—dtswe,r(tk)zds(tk) _ LLt Werth + L—vqs(tk)
qs qs qs qs
(249)
. Rs . qu . ts
st(tk + 1) =(1- Ld ts st(tk> -+ Etswe,r<tk>lqs<tk> -+ Ld Uds(tk) (250)
R,
Wer(ty +1) = (1 — D—ts) We,r (tr)+
m (251)

(%)2 gm {g[(Lds Ly Vias(t) + Apmligs (t) — Tm(tk)} :

Nesse modelo, porém, assume-se que as tensdes de entrada nido possuem influéncia
sobre a rotacdo no periodo de amostragem em que sdo aplicadas. Isso, conforme discutido
na Secdo ocorre pois a discretizacdo de Euler de primeira ordem preserva a posicao de
zeros na representacdo frequencial equivalente do tempo continuo. Quando nao ha tais zeros,
nao sdo criados zeros artificiais discretos pela discretizacdo de Euler de primeira ordem. Isso
pode ser prejudicial para o controle de rotacdo, uma vez que implica um atraso de um periodo
de amostragem para que a rotagdo seja afetada pelas varidveis manipuladas. Isso também é
discutido por |Preindl e Bolognani (2013a). Para lidar com esse problema, ao utilizar-se um
controle preditivo, o trabalho de Preindl e Bolognani (2013a) propde o uso de um horizonte de
predicao minimo de dois passos a frente.

Porém, é possivel utilizar uma aproximacao de Euler de segundo grau para emular o efeito

das tensoes de entrada ao longo do periodo de amostragem em que s@o aplicadas. Contudo, o
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modelo fica consideravelmente mais complexo e, desprezando eventuais perturbacdes de carga,

¢ dado por:

Z'qs (tk + 1)

igs(tp + 1)

1

D%@Lds[/gs (_ids (tk)quts (Ldswe,r (tk) (_RmDqusts+

D2 Ly + t2(0,5R% Lys — 075X, Dyun2))+

n2ts (ias(tr) (1,545 (tk) D Las Lgs(Las — Lgs)—

0,75t s( Riniqs(te) LasLgs(Las — Lgs)

+ Ao Do L3 we (1) + igs (t) Dy Lgs Rs (Las — Lys)))+

dgs (t1) (1,5Apm Do Las Lgs — 0,75t o( Ry A\pm Las Lgs + Apm Do Las Rs—
s (tk) DL wer (te) (Las — Ls))))) 4+ D7, Lastsvgs(Lgs — 0,5Rt)—
D Las(Npmt swer (L) (D Ligs —

0,5ts(RimLgs + D Ry)) + s (tr) (— D L2+

Dy Lys Rt + t§(0,75A§qusn§ + O,5DmL35we,r(tk)2 —0,5D,,R?))))

(252)
m(—O,5AmeiLdqust§we7r(tk)2+

igs(th) Lasts(Laswe r (te) (— Ry D Lysts + D2, Lys 4+ t2(0,5R2, Lyo—
0,752, Din)) + nty(igs(te) (1,50 (t) Din Las Lgs(Las — Lgs)—

0,75t s( Rnigs (tr) Las Lys(Las — Lgs) + Apm Do LAswe () +
iqs(te) Din Ls Rs(Las — Lgs))) + igs (1) (1,5 pm Dy Las Lgs — (253)

0,75t o Ry Apm Lats Lgs + Apm Do Las Rs—
lgs (t1) Din Ligge r (te) (Las — Lqs)))))+
D2 Lyo(—igs(tp)(— LA, + Las Ryt + 0,5t (L3 we (1) — R?))+

tsvds(Lds — O,5Rsts)))
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1
we,r(tk + 1) :m((),?{:))\medesnzt?qu‘i‘
midsligs

0775iqs(tk)Dqusn§t§Ud5<Lds - qu) + Ldswe,r(tk)<_RmDqusts+

D2 Lys + t2(0,5R2 Lys — 0,7502 D,un?))+

p
n2ts (ias (1) (1,50 g (tr) D Las Lgs(Las — Lgs)—
0,75t s ( Rnigs (t) LasLgs(Las — Lys) + Apm D Lagwe  (tr)+
iqs(tk) Do Lgs Rs(Las — Lys))) + igs(te) (1,5Apm Don Las Lys—
0,75t s ( Ry Apm Lias Lgs + Apm Do Las Rs—

igs (tk)Dngswe,r (tx)(Las — Lqs)))))
(254)

Como ambos os modelos sdo aproximacdes, € possivel, eventualmente, adotar um modelo
hibrido que considere caracteristicas de ambos, uma vez que, eventualmente, alguns termos na
segunda aproximagdo sdo despreziveis. Uma possibilidade, por exemplo, seria incluir em (251)
os termos que multiplicam as tensdes em (254]), mantendo todo o restante do modelo de Euler
de primeiro grau intacto.

Para a simulagdo do motor, pode-se utilizar um algoritmo de Runge-Kutta de quarta
ordem. Destaca-se que o método de Runge-Kutta de quarta ordem € diferente da aproximacgado
de Euler de quarto grau, visto que esses métodos coincidem apenas no primeiro grau. Todos os
métodos de Runge-Kutta mantém-se como aproximagdes de primeiro grau. Porém, nesse caso,
sao feitas quatro aproximacoes e faz-se uma média ponderada dessas aproximagdes.

Destaca-se que em qualquer possibilidade analisada para as aproximag¢des do modelo do
PMSM, nao foi possivel encontrar uma funcdo de Lyapunov que garantisse estabilidade global
dos possiveis modelos discretizados do PMSM em malha aberta. Ao repetir-se a candidata de
Lyapunov de tempo continuo, surgiam termos dependentes de ¢ (ou maior grau) na fungdo de
diferenca de Lyapunov. Caso esses termos fossem aproximados para zero, a fungdo de diferenca
recaia na funcdo de derivada temporal de Lyapunov. De forma geral, a estabilidade local era

garantida considerando valores fisicamente razodveis para a operacao do motor.
5.3.2 Simplificacoes no modelo discreto de PMSM

Uma primeira simplificacdo para o modelo do PMSM seria admitir que o motor possui

polos lisos, ou seja, que Lgs = Lgs = L.
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Outra possivel simplificacdo para o modelo discreto do PMSM ¢€ realizar uma linea-
rizagdo em (249), (250) e (251) (ou equivalentes de segundo grau), considerando o ponto de
operacdo em que deseja-se trabalhar (SANTANA; BIM; AMARAL, 2008)).

Porém, quando o motor opera em rotacdes reduzidas, uma simplificacio comumente
realizada no modelo € supor rotag@o nula nos termos nao lineares de e (MEIRINHO;
BARTSCH; OLIVEIRA; CAVALCA|2017). Essa aproximacao € equivalente a uma lineariza¢ao
no ponto de equilibrio. Considerando essa hipétese, é possivel separar o modelo do motor em
dois, sendo um, de primeira ordem, para representar a dindmica da corrente de eixo direto e

outro, de segunda ordem, para representar as dinamicas de corrente de eixo direto e rotagdo.

Desse modo:
) ) ts
st(tk + 1) = st(tk) + L_Uds(tk) (255)
com
RS S
a;,, = exp <_L_t8) R~ (1 — %t5> (256)
a;, —1 t
b, s T o S 257
s R, I (257)
e
R, Apm t,
igs(tk + 1) . (1 B L_Sts> B Ly ts igs(tk) L.
(t + 1) o 3 np 2 ts )\ 1 Rm (t ) Os qu(tk)'
we,r - e — m - _tS we,r
: 3 (3) g (1-pee) | Lo
(258)

Destaca-se que normalmente ndo utiliza-se a discretizacdo exata pois também € comum
fazer a discretizacdo sem a linearizacdo. O uso da discretizacdo exata pode tornar o modelo
menos intuitivo sem um ganho significativo de informacao.

E, ainda, € possivel considerar que a dindmica de rotagdo € consideravelmente mais lenta

que a dindmica de corrente. Dessa maneira, pode-se ainda separar esse segundo modelo em
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dois, para uso com uma malha em cascata. Assim, considerando a rotagdo uma perturbagdo

externa a dindmica de i,,(t; + 1) é dada por:

. Rs . ts

qu<tk + 1) =~ (1 — L—ts) qu(tk) —+ L—qu(tk) (259)
Ron 3 mpN\2 fy |

Wer(t + 1) & (1 = D—ts) werlt) +5 () T Nomias(te) (260)

Pode-se, ao invés de separar o modelo de segunda ordem em dois modelos de primeira,
considerar o termo proveniente da aproximacgdo de Euler de segundo grau para representar o

efeito imediato da tensdo v, sobre a rotagdo. Dessa forma:

C(_ R, Mo,
igs(tr + 1) o B L_s B B L, * igs(tr) n
- 2
Wer (t +1) C (%) L, (1_D—mts) e (1)
L2327 D m (261)
L,
0,75 Apmn2t? | Vas(ti)
| " DL,

Nas hipéteses simplificatdrias apresentadas anteriormente, o modelo indica que o motor
¢ composto de dois subsistemas SISO independentes. Outra possibilidade € considerar os
modelos de corrente integrados, ou seja, como sendo um tGnico modelo MIMO. Pode-se assumir
que a rotacdo € uma perturbacdo constante para as correntes, por possuir uma dindmica mais
lenta. Dessa forma, pode-se admitir um modelo separado para a rotagdo. Com isso, o modelo

dindmico para as correntes, proveniente dessa hipdtese simplificatoria, seria:

_ R
s (tr + 1) - (1 - L—Sts) —We,rpols igs(tr) .
ias(ty + 1) We,rpols (1 — %t3> ias(tk)
i s 262
- ¢ . (262)
L_S Vs (tk)
I O z—ss Vds (tk)
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em que We,r,, € a rotacdo em um dado ponto de operacdao. O modelo para a rota¢do seria similar

a ([Z60).
5.3.3 Modelos discretos simplificados para BLDC

No caso do BLDC, a simplificacdo consiste em tratar esse motor como um motor CC,
para andlise da dindmica de corrente e rotacdo, considerando que apenas duas fases estdo ativas

a cada ciclo da modulagdo de seis passos. Dessa maneira, as dindmica de corrente e rotacao

tornam-se:
1qs\Uk + s s 1qs\Uk
q ( ) - . 2Ls)\ 2%3 q o + | 2Ls | 6(ty)
we,r t + 2 (_p) U s 1-— — s we,r t
k >) D, < Dmt ) k 0
(263)

em que ¢ € a razdo ciclica da modulacdo PWM.

Eventualmente, ¢ comum suprimir a malha de corrente nesse tipo de motor, considerando
esta constante entre periodos de amostragem. Dessa forma, o motor pode ser representado por um
modelo tnico de rotacao, dado por (BARTSCH; TEIXEIRA; OLIVEIRA; CAVALCA, 2019):

n2\2 + R, R

mlte +1) = (1 — =27
clti ) ( D,.R,

M Apm Vee
ts) 1) + (). (264)

De modo geral, essas aproximacdes podem ser muito imprecisas dada a faixa de rotagao
de operacdo do motor. Dessa maneira, pode-se optar pelo desenvolvimento de modelos identi-
ficados numericamente para cada regiao de operagao, considerando a validade de um modelo
de primeira ordem de rotacdo para a representacdo dessa dindmica (BARTSCH; TEIXEIRA;
OLIVEIRA; CAVALCA| 2019).

5.4 CONCLUSOES DO CAPITULO

Este capitulo apresentou diferentes maneiras de realizar a modelagem do motor sincrono
de imas permanentes, considerando as particularidades das maquinas a serem modeladas.
Como contribuicdo, originalmente apresentada em Bartsch, Teixeira, Oliveira e Cavalca

(2019) e com uma primeira correcao feita por|/Bartsch/ (2019)), destaca-se o desenvolvimento ori-
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ginal que possibilita a simulacao do motor com for¢a contra-eletromotriz trapezoidal (ou outra
forma genérica) e que possua, a0 mesmo tempo, polos salientes. Esse desenvolvimento é uma
expansao analitica de modelos ja conhecidos (KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF; PEKA-
REK, 2013). Sua vantagem € a possibilidade de simular dinamicamente o comportamento do
motor com essas caracteristicas. SimulacOes em elementos finitos normalmente possibilitam
apenas a simulacao em regime permanente e possuem um tempo de processamento considera-
velmente maior.

Nesse capitulo, também foram apresentadas varias possibilidades de simplificagdao dos
modelos das maquinas PMSM e BLDC. Essas simplificacOes serdo tuteis para o desenvolvimento

do projeto dos controladores que serdo apresentados nos Capitulos [ e
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Cuida das coisas de Deus que Ele cuidard das suas.
(Santa Catarina de Siena)

6 PROJETO E RESULTADOS COM MOTOR BLDC

Neste capitulo, apresenta-se também um dos pontos importantes dessa tese: o projeto de
controlador preditivo para o acionamento do motor sincrono BLDC, aplicando-se os conceitos
de projeto previamente discutidos nos Capitulos [3] e l] Contudo, é possivel compreender
praticamente todo o processo de sintonia apenas com leitura do presente capitulo. E necessdrio,

porém, fazer a consulta de equagdes e figuras apresentadas nos capitulos anteriores.

6.1 PLATAFORMA 01

O presente trabalho desenvolveu testes em duas plataformas experimentais. A primeira
plataforma, aqui denominada Plataforma 01 e que serd explorada no presente capitulo, utiliza
um motor BLDC de 40 W (BARTSCH, 2016; BARTSCH et al.,[2015; BARTSCH; TEIXEIRA;
OLIVEIRA; CAVALCA| 2019). Os parametros do motor BLDC sdo apresentados na Tabela 4]

Tabela 4 — ParAmetros do motor BLDC

Parametro BLDC
Resisténcia R, 0,5
Indutincia L 799 uH
Indutancia L4 712 uH
Indutincia L,,, 4 413 uH
Induténcia L,, 29 uH
Indutancia L;, 136 uH
Inércia D,, 18,86 pkg m/s?
Fricc¢ao R,, 3,7uNms
Fluxo dos imas A, 7,28 mWb
Nuam. de polos n, 4 polos
Tensao V. 24V
Frequéncia f, 16 kHz
Periodo t, 1,0 ms
Poténcia nominal 40 W
Tensdao nominal 17 V (RMS - linha) )
Corrente nominal 2,3 A (RMS - linha)
Rotag¢do nominal 418,8 rad/s
Torque nominal 95,5 mN m

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O pardmetro fs,, indica a frequéncia de comutagdo do inversor.
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A Plataforma 01 foi desenvolvida com base no kit de desenvolvimento da empresa NXP,
denominado TWR-56F8400. A Figura [/7/| apresenta uma foto desse kit de desenvolvimento

existente no laboratorio.

Figura 77 — Kit de desenvolvimento utilizado para testes com BLDC

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

O kit consiste em duas placas: uma de controle (TWR-56F8400, mesmo nome do kit)
e outra de poténcia (TWR-MC-LV3PH). Essas placas sdo conectadas por barramentos verticais
conhecidos como elevators. Além disso, ha um motor BLDC da fabricante chinesa LINIX, que
possui trés sensores de efeito Hall internos para a medi¢do de rotacadT]

A placa de controle TWR-56F8400 possui um controlador digital de sinais MC56F84789,
de ponto fixo, 100 MHz, 100 MIPs, 32 bits, 24 canais de PWM e trés médulos de conversor
Analdégico-Digital (AD), sendo dois de 12 bits e um de 16 bits. Esse tipo de microcontrolador
consegue emular ponto flutuante, porém, nao seria possivel aplicar qualquer 16gica de controle
dentro do periodo de amostragem, dado o tempo de transcri¢cdo das instrugdes nessa condi¢cao de
emulacdo. Em vista disso, essa placa possui um tipo de dado nativo conhecido como fraciondrio,
com versdes em 16 e 32 bits, que permite o uso de ponto fixo com nimeros exclusivamente
entre [-1;0,9999] (no caso de 16 bits), com instrucdes Assembly dedicadas. Assim, na aplicacdo
experimental, a 16gica de controle foi desenvolvida utilizando a linguagem Assembly e o tipo

fraciondrio de 16 bits. Algumas poucas varidveis (como o erro acumulado) utilizaram varidveis

INo contexto de controle de mdquinas, € comum utilizar o termo "rotagcdo" para descrever "velocidade angular"
ou "velocidade de rotacdo". Assim, nesse caso, haveria um problema na medi¢do da velocidade de rotacdo da
madaquina.
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de tipo fraciondrio de 32 bits. Esse tipo de dado, porém, contém muitas limitagdes na aplicacao
das instrucoes Assembly. Para maiores detalhes sobre as placas do kit conferir | Bartsch|(2016).
Um tépico importante de discussdo a respeito desse kit estd na medi¢cao de rotacdo. Essa
medi¢do consiste na verificagcdo do tempo ocorrido entre o acionamento de dois sensores de
efeito Hall. Conhece-se a posicao fisica desses sensores e pode-se medir o tempo que o rotor
leva para percorrer essa distancia, com isso, define-se essa rotacdo. Porém, existem apenas trés
pontos por volta elétrica (ou seis por volta mecanica). Dessa forma, essa medi¢ao ¢ feita por
um sensor equivalente a um encoder de baixissima resolu¢dao (apenas 6 PPR). Isso ocasiona
alguns problemas diretos como o atraso na medicao (superior a varios periodos de amostragem,
muitas vezes) e a quantizacao da propria medi¢do instantanea. Além disso, os dados de rotagao
sdo atualizados na proporcdo da prépria rotagcdo do motor. Essa condig¢do € particularmente
critica em condi¢des de baixa rotagdo. Assim, essa Plataforma apresenta um desafio adicional
no projeto do controlador. Para maiores detalhes sobre a medi¢cdo conferir Bartsch, Teixeira,

Oliveira e Cavalca (2019)).

6.2 PROJETO DE MPC PARA BLDC

Como indicado na Subsecdo [5.3.3] ¢ possivel modelar o motor BLDC desprezando a
dindmica de corrente. Desse modo, considera-se que a dinamica do motor pode ser aproximada
por uma dindmica de primeira ordem, dada pela Equagdo (264)).

Porém, dadas as simplificagdes feitas ao obter-se esse modelo, em relagdo ao modelo
geral apresentado na Subsecéo [5.1.1] além das préprias variagdes paramétricas na operagdo da
maquina e de ndo linearidades e ndo idealidades desprezadas na modelagem completa, optou-
se por uma abordagem multi-modelos lineares para o desenvolvimento de um modelo util para
o projeto do controle preditivo. Esses modelos sdao obtidos da relacdo de identificagdao de um
modelo de primeira ordem equivalente para a curva de rotagdo por razao ciclica, obtida em
diferentes pontos de operagdo do motor. Assim, foram delimitadas cinco regides de operagdo,
considerando o limite de rotacdo de 5000 rpm dessa maquina. Essas regides de operacdo foram:
0-1000 rpm, 1000-2000 rpm, 2000-3000 rpm, 3000-4000 rpm e 4000-5000 rpm, em valores
equivalente em rad/s mecanico. Esses modelos foram obtidos por identificagdo numérica tanto
para o modelo de simulagéo (considerando o modelo exposto na Subseg¢do [5.1.1)) quando para
a plataforma experimental. Além disso, foram identificados dois modelos gerais, considerando

toda a faixa de operagdo do motor. Houve ainda o modelo obtido pela Equagéo (264).
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Destaca-se que o processo de identificagao foi realizado pelo método dos minimos
quadrados. Desse modo, considerar que, em uma dada curva de pontos obtidas, sejam validas

as relacoes:

wm(1) = awn(0) + b;5(0) (265)
wm(2) = qwn(1)+ b(1) (266)

= ... (267)

g +1) = aiwm(ng) + bid(ng) (268)
= ... (269)

wn(Ng) = agwm(Ng—1) + b;5(Ny — 1), (270)

em que a; € o coeficiente de dindmica do processo de primeira ordem a ser identificado e b; o
coeficiente de entrada do processo de primeira ordem a ser identificado, ny € um ponto qualquer
dentro o intervalo de pontos da curva e N, € o nimero total de pontos da curva.

E possivel escrever esse sistema de equagdes lineares de forma matricial, de modo que:

a;
a@=1g al 271)
My
em que § = [wn(0) wn(l) ... wn(Ng — 1)] € o vetor com os pontos da curva da resposta
de saida, u = [§(0) d(1) ... 6(Ng — 1)] € o vetor com os pontos da curva da excitagdo do
processo, £; € o operador de avango em um passo a frente (assim, 1(y) = [win(1) ... wm(Ng)))

e My € RNo<2 A solugdo para esse sistema de equagdes linear, pelo método dos minimos

quadrados, € dada por:

Q;

bi

= (M My) ™" Mg e1(y). (272)

A Tabela[5] apresenta todos os diferentes modelos identificados, além do modelo obtido
pela aproximacao analitica.

Destaca-se que a medicdo nao linear de rotacdo existente na Plataforma 01 incluiu
dindmicas de baixa frequéncia, de modo a alterar a resposta dindmica do modelo identificado.

Isso explica a considerdveis diferengas observadas entre os modelos identificados pelo modelo
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Tabela 5 — Modelos identificados para projeto de controle do motor BLDC

Modelo Faixa de op. a b
(rad/s)

[@q,b4] 0-523,6 0,90429 | 39,34709
(@, S,bn s) 0-523,6 0,97690 | 21,15304
[@n15:0n.15] 0-104,7 0,96748 | 26,77479
[an25:0n25] | 104,7-209,43 | 0,97260 | 23,56829
[an35:0n3s] | 209,43-314,16 | 0,97475 | 21,97275
[ n4s] 314,16-418,9 | 0,97919 | 19,65431
[an5s,0n5s] | 418,9-523,6 | 0,97942 | 19,15563
[ap, e,bn e 0-523,6 0,85380 | 76,81115
[an1e:0n 1¢] 0-104,7 0,93888 | 29,98517
[an,ge, n2e) | 104,7-209,43 | 0,92452 | 39,07355
[an3e:0n.3¢] | 209,43-314,16 | 0,90571 | 49,87064
[ n4e] 314,16-418,9 | 0,87331 | 62,54086
[an 5e,bn5e] | 418,9-523,6 | 0,84005 | 83,02137

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O subindices significam: a — analitico; n — numérico; s — simulado; e —

experimental. Os nimeros indicam a faixa de operac¢do considerada para a obtengao do modelo.

de simulagdo e pelo préprio motor. Assim, € melhor utilizar, na simulagdo, o valor identificado
na propria simulacdo e, na prética, o valor encontrado experimentalmente, de modo a manter o
modelo de predi¢ao mais proximo do comportamento do motor que € medido.

Para o projeto do controlador preditivo, adotou-se a estratégia do polo critico, apresentada
na Subsegdo[3.11] Paraisso, obteve-se o fator de normalizagdo de cada processo identificado. Na
sequéncia, adotou-se 1, = 10 em cada sintonia. Por fim, adotou-se o valor 1, que leva ao polo
critico para cada modelo obtido, conforme a Equacao (134). Destaca-se que o valor de p, foi
sintonizado considerando o maximo pico de corrente transiente para motor, dada uma varia¢ao
de referéncia, de modo similar ao proposto no Exemplo [5] O valor do pico de corrente, para
a sintonia considerando o uso do método do polo critico, pode ser calculado aproximadamente

por (BARTSCH; TEIXEIRA; OLIVEIRA; CAVALCA, 2019):

tsVCCr(tk —|— 1)

. 273
22b(Lm7A — Lm,B),uu ( )

max{iqs(tr)} ~

Dessa forma, o valor de y,, = 10 limita a corrente dentro do valor méximo possivel para

o motor, considerando cada um dos valores do parametro b identificados.
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Para a transicao entre controladores, no caso do controlador multi-modelos, adota-se uma
estratégia de ponderacdo linear entre as acdes de controle provenientes do ponto de operagdo

anterior com a do ponto de operagdo seguinte, da seguinte forma:

(S(tk) = (1 — aQ)(SQ(tk-) + OéQ(SQ_H(tk) (274)

em que

g = yQ,max - y<tk)’ (275)

Y, range

sendo Yo max 0 valor limite de rotac@o para a regido de operacéo, yq range a diferenca entre a maior
e menor rota¢do da regido de operacio, dq a razdo ciclica de operacdo calculada pelos ganhos
do ponto de operagdo atual e dq; a razdo ciclica de operacgdo calculada pelos ganhos do ponto
de operacdo seguinte. No caso da tltima regido, aplica-se diretamente a razao ciclica calculada
pelos ganhos do tltimo modelo.

Para fins de comparacao quanto a efetividade dessa estratégia, também foram utilizadas as
mesmas condi¢des de projeto para o modelo analitico e para os modelos numéricos identificados
globalmente.

Para uma visao alternativa desse projeto, é possivel consultar Bartsch, Teixeira, Oliveira

e Cavalca (2019).
6.3 RESULTADOS COM MOTOR BLDC

Nesta secao, apresentam-se os resultados obtidos com o motor BLDC.
6.3.1 Resultados de simulacao obtidos

A Figura [78| apresenta a dindmica de rotagdo simulada para o motor BLDC, em trés
condicdes: considerando o modelo numérico global, a estratégia multi-modelos e a aproximagdo
analitica sendo utilizada como modelo. A Figura[/9|apresenta a acdo de controle para a mesma
situagao.

Ao analisar-se as Figuras[78|e[79] verifica-se que:
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Figura 78 — Dinamica de rotagdo simulada para o motor BLDC, considerando modelo numérico
global, a estratégia multi-modelos e a aproximacao analitica
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Figura 79 — Acdo de controle simulada para o motor BLDC, considerando modelo numérico
global, a estratégia multi-modelos e a aproximacao analitica
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

* A dinamica com o modelo analitico aproximado foi muito diferente dos demais modelos,
sendo bastante distante do esperado para o comportamento de projeto (comportamento de

polo critico).

* Verifica-se que o modelo numérico global e a abordagem com multiplos modelos resul-
taram em dinadmicas bastante similares. Além disso, essa dinAmica foi bastante similar a

esperada em praticamente todas as regides avaliadas.
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* A abordagem multi-modelos teve um comportamento dinamico visivelmente melhor ape-
nas na primeira regido de operacdo, em que nota-se, pela acdo de controle que o pico
de razdo ciclica foi cerca de 25% menor com o uso da abordagem multi-modelos. Isso
explica-se pois, em baixas rotagdes, a maquina possui um comportamento mais proximos
de um circuito indutivo. Assim, o modelo nessa regido € bem diferente dos modelos das

demais regides, que assimilam-se mais a0 modelo numérico geral.

* De toda forma, em todas as regides, o pico de razdo ciclica € menor na abordagem multi-

modelos do que na abordagem com modelo tnico global.

* O fato da aplicacdo da acdo de controle ser bastante ndo linear (considerando duas modu-
lagdes e efeitos de diodo de transi¢do) justifica a dindmica com ruido e comportamentos
nao comuns para processos lineares. Além disso, o préprio modelo do motor simulado é

bastante ndo linear.

* Ainda assim, o projeto do controlador preditivo pode ser considerado bem sucedido.
Optou-se por um modelo consideravelmente simples dada a complexidade do modelo nao
linear simulado. Contudo, foi possivel impor uma dinamica a rotagdo que respeitou um
critério claro (comportamento similar a um polo critico e zero de malha fechada). Isso

demonstra a validade do método de projeto proposto.

* Essa dindmica nio foi respeitada apenas para o caso de modelo analitico uma vez que a

aproximacao analitica utilizada nao constituiu um modelo suficientemente representativo.

* Verificam-se pontos aparentemente nao-suaves nas curvas de dindmica de rotacdo. Esses
pontos podem ser explicados pelo atuador nao-linear aplicado ao motor. O mesmo
comportamento poderd ser observado parcialmente nos resultados experimentais.

A Figura |80 apresenta a dindmica de rotacdao simulada para o motor BLDC, em trés
condicdes: considerando o modelo numérico global, a estratégia multi-modelos e o projeto
multi-modelos com erros paramétricos (supondo possivel variacdo de parametros ao longo do
tempo). A Figura[81]apresenta a acao de controle para a mesma situagio.

Ao analisar-se as Figuras [80|e[81] verifica-se que, de modo geral, os erros paramétricos
tornam o processo em malha fechada mais lento que o esperado no projeto. Porém, a dindmica
ainda € bastante proxima da desejada. Destaca-se, porém, a resposta da acdo de controle que

além de apresentar os picos similares ao modelo com identificacdo numérica tnica, apresentou
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Figura 80 — Dinamica de rotagdo simulada para o motor BLDC, considerando modelo numérico
global, a estratégia multi-modelos e o projeto multi-modelos com erros paramétricos

0.75 0.80 0.85 0.90 0.95
180 -
250
170 -
’\\
_ 160 - \
< 2001
2 00 150 —— Referéncia
b
: —— Mod. dnico
s 140 :
o= ———  Multi-modelos
& 1504 C
S —— Com erro par.
=)
2 F 80
é?" 100 1
° _
~ r 60
50 1
i - 40
01 005 | 010 0I5 020
0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2 14
Tempo [s]

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Figura 81 — Acdo de controle simulada para o motor BLDC, considerando modelo numérico
global, a estratégia multi-modelos e o projeto multi-modelos com erros paramétricos
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

uma certa demora para atingir o valor de regime permanente esperado em todas as regides de
rotacao.

A Figura [82] apresenta a dindmica de rotagdo simulada para o motor BLDC, em trés
condicOes: considerando o modelo numérico global com a realimentacdo de velocidade por
sensores de efeito Hall e a estratégia multi-modelos com e sem a realimentacao de rotacdo via

sensores de Efeito Hall. A Figura[83|apresenta a a¢do de controle para a mesma situacao.
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Figura 82 — Dinamica de rotagdo simulada para o motor BLDC, considerando modelo numérico
global com realimentacdo de rotacdo via sensores de Efeito Hall, a estratégia multi-modelos
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Figura 83 — Ac¢ao de controle simulada para o motor BLDC, considerando modelo numérico
global com realimentacdo de rotacdo via sensores de Efeito Hall, a estratégia multi-modelos
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Ao analisar-se as Figuras [82)e[83] verifica-se que:

* A realimentacao de rotacdo com os sensores de efeito Hall alterou a dinamica de rotacao,
sobretudo em baixas rotagdes. Isso ocorre pois existe um atraso na atualizac¢io da infor-

macao de rotacdo dada ao controlador. Esse atraso € inversamente proporcional a rotacao
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da prépria maquina. Dessa maneira, em altas rotacdes, verifica-se uma dinamica de saida

muito proxima da dindmica esperada para uma realimentacao instantanea ideal de rotacao.

A alternagdo na dindmica ocorre em fun¢do da demora da atualizacdo da informacdo. O
controlador recebe uma informacao incorreta de que a rotagcao real do motor € mais baixa
do que a rotacdo instantanea real, por um longo periodo. Dessa forma, a acdo de controle
eleva-se, buscando alterar o valor da rotacdo. Quando o valor € atualizado, a rotagdo ja
estd em um valor muito superior ao desejado. Dessa maneira, o controle reduz a acdo de

controle significativamente, provocando a dindmica oscilatéria inicial.

Destaca-se novamente que os picos de razdo ciclica e mesmo o pico de oscilagdo inicial

de rotacao foi menor com o uso da estratégia multi-modelos, como esperado.

Além disso, especialmente para as regides com rotagdes superiores a 100 rad/s, as ca-
racteristicas desejadas de projeto foram mantidas, mesmo com a realimentacdo nao-ideal

ocasionada pelos sensores de efeito Hall.

6.3.2 Resultados experimentais obtidos

A Figura [84] apresenta o comparativo entre a dindmica de rotacdo simulada e a experi-

mental para o motor BLDC, considerando o modelo numérico global. A Figura [85]apresenta a

acdo de controle para a mesma situacao.

Figura 84 — Dindmica de rotacdo experimental e simulada para o motor BLDC, considerando
modelo numérico global nos dois casos
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.
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Figura 85 — Acdo de controle experimental e simulada para o motor BLDC, considerando modelo
numérico global nos dois casos
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

A Figura [86] apresenta o comparativo entre a dindmica de rotagdo simulada e a experi-
mental para o motor BLDC, considerando a estratégia multi-modelos. A Figura[87]apresenta a

acdo de controle para a mesma situacao.

Figura 86 — Dindmica de rotacdo experimental e simulada para o motor BLDC, considerando a
estratégia multi-modelos global nos dois casos
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Ao analisar-se as Figuras [84] [85] 86| ¢ [87] verifica-se que:
* Houve uma significativa melhora na performance experimental no uso da estratégia multi-

modelos ao invés do modelo tnico, especialmente para a regido de baixas rotagdes.
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Figura 87 — Acdo de controle experimental e simulada para o motor BLDC, considerando a

estratégia multi-modelos nos dois casos
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Além disso, na estratégia de modelo tnico, a dindmica imposta ficou um pouco diferente
da esperada para as regides de média rotacdo, pois existiram picos maiores do que o
esperado na simulagdo.

Existe também uma espécie de atraso entre a resposta esperada simulada e a resposta
dindmica experimental, sobretudo no caso de modelo tnico.

O uso da estratégia multi-modelos permitiu uma imposi¢do de dindmica melhor que a
verificada no uso da estratégia de modelo tinico, mesmo para o caso de baixas rotagdes.
Dessa forma, a metodologia de projeto proposta mostra-se vélida, considerando que o
modelo linear utilizado seja préximo do ponto de operagdo de atuacao do motor.
Destaca-se que, pela acdo de controle, existe uma diferenca paramétrica de regime per-
manente evidente entre o modelo simulado e o motor experimental. Essa diferenca esta
provavelmente associada a um atrito ou a uma carga imposta ao motor experimental.
Quando os experimentos foram realizados, o motor estava acoplado a um pequeno motor
CC, que serviu de carga. Apesar de este estar desligado durante os testes, sua presenca
jé altera as caracteristicas de inércia e atrito da maquina. A simulacdo considerou os
parametros obtidos de ensaios do motor sem qualquer tipo de acoplamento.

Acredita-se que a inércia (ou o atrito) mais elevados reduziram a variagdo de rotacao
para uma dada razdo ciclica, o que impediu que a rotagdo elevasse-se muito apds a

aplicacao das primeiras acoes de controle, melhorando a resposta dinamica da fase inicial
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de aplicacao do controlador. Além disso, a posi¢ao inicial do motor pode ter influéncia na
decisdo tomada nas primeiras agcdes de controle. Infelizmente, ndo foram realizados testes
com diferentes posi¢des iniciais previamente analisadas para validar especificamente essa
hipétese. Porém, Spadini| (2017) apresenta discussdes sobre a posi¢ao inicial do mesmo

motor.

6.4 CONCLUSOES DO CAPITULO

Neste capitulo, foram apresentadas ideias relativas ao projeto de controladores MPC

para a aplica¢do no controle de um motor BLDC. As principais considera¢oes foram:

* Uso de estratégia multi-modelos de primeira ordem, com projeto baseado no método do

polo critico.

* As metodologias de projeto de MPC propostas mostraram-se Uteis para sintonizar o
controlador tanto para o motor BLDC. Além disso, as técnicas propostas foram validadas
experimentalmente, com resultados bastante coerentes com as caracteristicas esperadas a

partir do projeto.

* O projeto multi-modelos mostrou-se bastante util, especialmente para baixas rotacdes e na
aplicacdo pratica. Talvez, para simplificar essa estratégia de controle, poderia ser aplicado
um ndmero menor de modelos, dado que a maior diferenca em relacdo ao modelo geral
foi justamente a aplicacdo em baixas rotagdes.

No préximo capitulo, a Plataforma 02 serd apresentada, bem como, o projeto e os

resultados do controle MPC aplicado a um PMSM.
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Em tempos de tristeza e de inquietacdo, ndo abandones
nem as boas obras de oragdo, nem a peniténcia a que
estds habituada. Antes, intensifica-as. E verds com que
prontiddo o Senhor te sustentard.

(Santa Teresa d’Avilla)

7 PROJETO E RESULTADOS COM MOTOR PMSM

Neste capitulo, apresenta-se também um dos pontos importantes dessa tese: o projeto de
controlador preditivo para o acionamento do motor sincrono PMSM, aplicando-se os conceitos

de projeto previamente discutidos nos Capitulos [3| e 4]

7.1 PLATAFORMA 02

A segunda plataforma experimental, aqui denominada Plataforma 02, utiliza um motor
PMSM de 1200 W (a 220 V) (SILVA, 2013; AGNOLO, 2019). Os parametros do PMSM sao

apresentados na Tabela[6]

Tabela 6 — Parametros do motor PMSM

Parametro PMSM
Resisténcia R, 4,5Q
Indutincia L, 50 mH
Indutancia L4 50 mH
Indutancia L,, 4 50 mH
Indutancia L,, p 0,0H
Indutancia L;, 0,3 mH
Inércia D,, 0,00115 kg m/s?
Fric¢ao R,, 0,001 Nms
Fluxo dos imas A, 0,19 Wb
Nuam. de polos n,, 42 polos
Tensao V. 160 V
Frequéncia f, 10 kHz
Periodo t, 100 s
Poténcia nominal 700 W

Tensdao nominal
Corrente nominal
Rotacdo nominal
Torque nominal

110 V (RMS - linha)
2,3 A (RMS - linha)
20 rad/s
35 Nm

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021. O pardmetro f,, indica a frequéncia de comutagio do inversor. O motor PMSM
também pode operar em 220 V, porém, por razdes de seguranga, resolveu-se trabalhar na condi¢do de 110 V. Para
220 V, os parametros nominais sdo 1200 W, 2,3 A, 35 rad/s, 45 Nm.

A Plataforma 02 também utiliza um kit de desenvolvimento para controle de motores, mas

da empresa STM. Esse kit possui também duas placas: uma de controle (STEVAL-IHM039V1)
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e uma de poténcia (STEVAL-IHM023V3). A Figura[88|apresenta um conjunto de fotos relaci-
onadas a Plataforma 02, incluindo motor (Figuras e [88(b)), microcontrolador e inversor
(Figura[88(c)) e uma visdo geral da bancada (Figura [88(d))

Figura 88 — Visao geral da plataforma 02

\\‘ 0\ N

e Hipesn} |
s E VL
J

(c) Microcontrolador e inversor (d) Visao Geral

Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

A placa de controle STEVAL-IHMO039V1 possui um microcontrolador STM32F415Z6,
Cortex ARM-M4, de ponto flutuante nativo e instru¢des de 32 bits, 168 MHz, 168 MIPS, e
dois conversores AD de 12 bits. As configuracdes desse microcontrolador sao muito superiores
ao do controlador da Plataforma O1. Porém, a instalacdo da biblioteca nativa ARM para
operacoes trigonométricas em C ndao mostrou-se trivial. Além disso, a biblioteca padrao da
linguagem C math.h ndo € apropriada para a efetuar calculos trigonométricos no periodo de
amostragem necessario. Assim, para otimiza¢do do processamento, optou-se por implementar as
transformadas de Park (e algumas outras operagdes) em linguagem Assembly propria do nicleo

ARM-M4, com a aproximacdo das funcdes trigonométricas com a aproximagao em série de
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MacLaurin em oitava e nona ordem. Para outros detalhes sobre as placas, além de informacdes
sobre softwares utilizados, conferir|Agnolo (2019).

Além disso, a Plataforma 02 possui um motor PMSM acoplado a um motor de indugao
(para uso como freio). Este conjunto foi doado pela empresa Whirlpool ao Laboratério de
Pesquisa em Acionamentos Elétricos (LAPAE). Para mais detalhes sobre o motor, conferir Silva
(2013).

Esse motor possui um encoder de 1024 PPR para a medicado de rotagdo. Com o modo en-
coder do microcontrolador, € possivel obter uma resolug¢do equivalente de 4096 PPR utilizando-
se os dois canais de medi¢do. Destaca-se, porém, que apesar da alta resolucao, dado o elevado
nimero de polos do motor, cada variacdo entre os pontos do encoder equivale a 1,845 grau
elétrico de variacdo. Essa quantizacdo da posi¢do elétrica provoca uma interferéncia de quanti-
zacdo nas variaveis elétricas que dependem dessa informagdo para a transformacao de Park, de
amplitude e frequéncia proporcional a rotagao elétrica do motor. Além dos efeitos sobre a posi-
cdo elétrica, para operacdes em baixa rotacdo, € necessdrio um filtro de segunda ordem, igual ao
empregado no modelo de simulacdo do encoder apresentado na Subsecao porém aplicado
duas vezes em sequéncia (pois nesse modelo, aplica-se um filtro de primeira ordem). Tal filtro
¢ necessdrio pois a rotacao elétrica equivalente em um periodo de amostragem considerando a
varia¢do de uma posi¢ao no encoder € 322,13 rad/s (muito superior a rotagdo de operacdo do
motor). Destaca-se que a realimentacao com o sensor de efeito Hall, no caso do motor BLDC,
nao possuia a necessidade de filtro, visto que a medicdo resulta em um valor preciso e exato de
rotacdo, com um certo atraso. No caso do encoder, a informagao instantanea sempre € incorreta.
Dessa forma, o filtro € necessario para informar ao controlador o valor de média mével da me-
dida de rota¢do que indica o valor instantaneo correto da rotacdo. O parametro de filtro € igual a
0.025, isso equivale (para uma frequéncia de amostragem de 10 kHz) a uma banda passante de
aproximadamente 40 Hz. Para rotagdes superiores a 5,0 rad/s mecanico, o filtro € ajustado para

o valor de 0,05, o que equivale a aproximadamente 80 Hz de banda passante. Isso ocorre pois
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para velocidades mais altas, o efeito do encoder é menor e a dinamica lenta do filtro influencia

na dinamica do controlador.

7.2 PROJETO DE MPC PARA PMSM

Nesta se¢do, sao apresentadas diferentes possibilidade de projeto para o motor PMSM,

considerando as estratégias desenvolvidas no Capitulos 3] e 4]

7.2.1 Projeto em malha direta de corrente de quadratura e rotacao

O presente projeto considera o uso de uma das simplificacdes de modelo apresentadas
na Subsecdo [5.3.2] De forma mais especifica, considera-se o uso da hipétese simplificatéria
presente nas Equacoes e (261)), considerando a discretizagdo exata no primeiro caso e uma
discretizagdo com mais termos referentes a aproximacao de Euler de segundo grau.

O método de projeto quasi-exato guia o projeto do controlador da malha de corrente
de eixo direto. Essencialmente, o primeiro passo foi determinar um amortecimento € uma
frequéncia natural desejados. O amortecimento foi escolhido arbitrariamente como 0,707. A
frequéncia natural foi escolhida como 108 rad/s (20% superior a frequéncia natural de malha
aberta para o modelo aproximado). O fator de normaliza¢io é x> = 3,96 - 107¢ (s/H)%.
Ap6s a normalizacdo, o parametro p,, = 162 € determinado pela Equagao (139) e o parametro
fy = 0,019 é determinado pela Equagao (140). Essa sintonia resulta nos ganhos k, = 3,14 V/A,
k., = 0,0586 V/IAe k, = 3,11 V/A para N = 1.

Caso fosse adotado um método de "tentativa e erro" para essa sintonia em especifico,
sem o uso do fator de normalizagdo proposto, a tentativa deveria ser p, ~ 0,000642, para o
mesmo /1, sintonizado.

Uma vez determinado o projeto do controle da corrente de eixo direto, deve-se desen-
volver o projeto para a corrente de eixo de quadratura e para a rotacdo. Destaca-se que essa
metodologia pressupde que a corrente de eixo direto possui influéncia apenas da tensdo vy, €
essa tensdo afeta unicamente essa corrente, ou seja, que a corrente de eixo direto € independente
das demais varidveis de estado da maquina.

O controlador proposto para a corrente de quadratura e para rotacao € em malha tunica,
sem o uso de malha em cascata comum para esse tipo de aplicacdo. Nao hd nesse caso

malha interna de corrente ou malha externa de rota¢do, mas apenas uma tnica malha que trata
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diretamente as duas varidveis, apesar das possiveis diferencas dindmicas existentes entre elas.

Dessa forma, considerando a Equag@o (261)), o modelo no espago de estados base para o modelo

de predicdo € dado por:
igs(te + 1) 0,988977 —0,00038 igs(t) N 0,0019896 (i)
= Vos\ Uk )-
Wer(te + 1) 10,8721  0,99295 Wer(tr) 0,0108923 !
(276)

Os polos de malha aberta desse modelo sdo 0,9909 + j0,0639545, sendo j = /—1, o
zero de malha aberta é —0,995344 ~ —1 e k2 = 0,00011864. O horizonte de predi¢io é N = 2
e o periodo de amostragem € ¢, = 0,1 ms. Para esses polos de malha aberta, 11, = 0,01 € seguro
considerando a Figura[54] uma vez que toda a curva da parte real 0,994 aceita o uso de /1, = 0,01.
Consequentemente, esse valor € seguro para a curva de polos associados a parte real de 0,991.

De acordo com a Figura [55] (transcrita para a frequéncia de amostragem de 10 kHz),
para u,, = 7500, a frequéncia de corte de malha fechada é de aproximadamente 75 Hz para
polos criticos posicionados em 0,991. Como destacado anteriormente na Subsecgdo {.6.3] para
qualquer conjunto de polos com parte real superior a 0,99, dentro da faixa de y,, considerada, a
aproximacao para a curva de polos criticos em 0,995 pode ser adotada. Os ganhos obtidos nesse
caso foram: K, = 0,0497920, K, = [0,933381 0,0490313], k,, = 0,00060940.

Notar que, sem a normalizac¢do, seria necessdrio utilizar p = 0,5932 para obter a primeira
condicdo com o mesmo /. A frequéncia de operacdo escolhida € suficiente para reduzir a
influéncia do encoder, porém o filtro afeta a operacdo de toda a banda do controle. O filtro afeta
mais a rejei¢cdo a perturbagcdo do que o rastreamento de referéncia.

Foi também testada a especificacao de p, = 75000 (o que equivale a uma banda
passante de 1,0 Hz considerando a Figura [60] para polos criticos em 0,991) a fim de verificar
o comportamento dindmico do motor em uma banda passante mais lenta, além de validar o
método proposto. Nesse caso, o controlador € consideravelmente mais lento que o filtro, porém
o filtro foi mantido nessa situacdo. Os ganhos obtidos nesse caso foram: K, = 0,00498565,
K, = [0,09346 0,0049095], k,, = 6,10181 x 10~°. Verifica-se que os ganhos, de modo geral,

foram cerca de dez vezes menores que os observados na sintonia anterior.

7.2.2 Projeto em cascata considerando passividade
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Uma possibilidade investigada para obter-se uma prova formal de estabilidade para o
controlador preditivo foi justamente avaliar o uso em conjunto de uma técnica voltada para a
Passividade Estrita da Saida (OSP — Output Strict Passivity), que implica a estabilidade £, de
todo o processo. O trabalho de Falugi (2014) traz o desenvolvimento de uma estratégia de MPC
baseada diretamente em passividade. Porém, todo o seu desenvolvimento considera o processo
e o controlador em tempo continuo. Destaca-se que, de fato, praticamente toda a literatura
encontrada de passividade e estabilidade £, (que considera entrada e saida de processos nao
lineares) trata de processos de tempo continuo.

Em relacdo a processos de tempo discreto, os trabalhos de Mizumoto, Ohdaira e Iwai
(2010), Tran, Ruffer e Kellett| (2019), [Tran, Kellett e Dower| (2017) auxiliam em relagdo as de-
finicOes, propriedades e condicdes para estabilidade e alguns teoremas similares aos teoremas
de Lyapunov. Porém, esses trabalhos avancam mais no desenvolvimento da andlise de controla-
dores adaptativos e pouco no que se refere a andlise da aplicacdo de controladores previamente
estabelecidos no processo, como o controlador preditivo.

Dessa forma, o autor optou por estudar trabalhos de controladores PBC consolidados
em tempo continuo e adapta-los, na medida do possivel, para a aplicacdo em conjunto com o
controlador preditivo, a fim de investigar a viabilidade e a utilidade dessa associacdo. O intuito
€ de verificar se € possivel extrair alguma propriedade e/ou norma que auxilie o projeto do
controlador preditivo para o caso especifico de aplicacio no PMSM. Assim, esta subse¢do traz
um resumo do estudo realizado, com um pequeno enfoque tedrico genérico, mas principalmente,
voltado diretamente para a aplicagdo.

Desta maneira, estudou-se o trabalho de|Ortega, Loria, Nicklasson e Sira-Ramirez (1998))
que traz um desenvolvimento bastante amplo para o projeto de um Controlador Baseado em
Passividade (PBC — Passivity Based Control), para controle de processos fisicos caracteriza-
dos como sistemas de Euler-Lagrange. Entre esses processos destaca-se o PSMS (com FCEM
senoidal). De forma geral, esse tipo de controlador procura garantir que o processo em malha
fechada seja OSP. Tal caracteristica, para processos continuos, € definida pela condi¢cao (OR-

TEGA; LORiA; NICKLASSON; SIRA-RAMIREZ, 1998):

V() = u"(t)y(t) — Bylly()|)? (277)

em que 3, € uma constante.
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Para processos discretos, essa caracteristica é dada por (IRAN; KELLETT; DOWER,
2017; MIZUMOTO; OHDAIRA ; IWAIL [2010):

AV () = u" (te)y(te) — Bylly(te)|” (278)

Prova-se que a passividade estrita da saida implica estabilidade do tipo £, (ORTEGA;
LORiA; NICKLASSON; SIRA-RAMIREZ, [1998; TRAN; KELLETT; DOWER, 2017), o que
¢ valido tanto para processos continuos como discretos.

Definem-se, respectivamente, as normas L» e Lo, (estendida) para tempo continuo como:

mw%él 2(6)|? dt < oo 279)

Tr
|mm%él 2()][2dt < o0, VT (280)

Definem-se, respectivamente, as normas L5 e Lo, (estendida) para tempo discreto como:

la(t)ll3 2 ||2()]* dt < oo (281)
0
Ne

lo(t)ll3r, = lz(t)|* dt < oo, VN, (282)
0

Para obter essa garantia, um controlador baseado em passividade utiliza trés principios

(ORTEGA; LORIA; NICKLASSON; SIRA-RAMIREZ, |1998)):

* Aplicar a decomposicao do processo em subsistemas passivos, considerando um processo
a ser controlado e os demais como perturbacdes. Ao processo controlado, é necessério

injetar amortecimento para garantir uma forte propriedade de passividade estrita.

* Definir um conjunto de referéncias atingiveis para os quais seja possivel encontrar uma
lei de controle que garanta erro nulo em regime permanente. Para isso, deve-se moldar a

fungdo de energia armazenada desejada.

* Definir o correto mapeamento dos demais subsistemas para o sistema controlado de modo
que as referéncias impostas anteriormente sejam compativeis com as referéncias impostas
pelos demais subsistemas.

Destaca-se que Ortega, Loria, Nicklasson e Sira-Ramirez| (1998) consideram o caso do

controle do PMSM (apesar de priorizar a maquina de inducdo) e faz todo o seu desenvolvimento
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considerando um modelo trifdsico baseado em segundas derivadas temporais, préprias da for-
mulag@o por equagdes de Euler-Lagrange. Utiliza-se a Transformacdo de Park apenas para o
terceiro principio em que considera-se o mapeamento de referéncias.

Nesta tese, o autor desenvolve um raciocinio andlogo considerando o modelo em espago
de estados e utilizando 0 modelo descrito Transformacao de Park em todos os principios descritos
previamente. Sao feitos alguns complementos especificos para o raciocinio desenvolvido por
Ortega, Loria, Nicklasson e Sira-Ramirez (1998). Destaca-se que para o caso do PMSM de
polos lisos, a estratégia PBC assume, na pratica, a forma de um controlador do tipo Feedback
linearization (SLOTINE; LI, [1991)), cancelando as nao linearidades e alguns termos indesejados.

Assim, o projeto PBC consiste inicialmente na separagdo em subsistemas. No caso do
PMSM, separa-se em um subsistema elétrico e um subsistema mecénico. O subsistema elétrico
¢ modelado considerando uma dindmica MIMO n@o linear dada pelas Equagdes e (213),
que possui as duas tensdes vy € V4 como entrada e as duas correntes 7, € ¢4, como saidas. O
subsistema mecanico considera uma dinamica SISO ndo linear que possui a rotagcdo como saida
e o torque como entrada. E considerado um mapa possivelmente nio linear de corrente para
torque na transcricdo de referéncias dado por (226)). Para o caso da méaquina de polos lisos, esse
mapa torna-se linear. O desenvolvimento a seguir considera apenas o caso da maquina de polos
lisos, cujos resultados de simulacdo e experimentais serdo tratados no Capitulo ??.

TEOREMA 6 A lei de controle de realimentacdo da forma:

o) | [ wan®) || A ®) [ i o85)

Uds(t) Uds (t) 0 kidsids (t)
em que Ugs e ugs sao agoes de controle livres para o desenho de trajetoria e k;,, > —R; e
ki,, > —Rs sdo ganhos para injecdo de amortecimento, é tal que o subsistema elétrico que
mapeia o vetor de tensdo de entrada para o vetor de correntes de saida é OSP para todas as
rotagées que satisfazem a norma Lo.

Demonstragdo. Analogamente ao apresentado por Ortega, Loria, Nicklasson e Sira-Ramirez

(1998)), substituindo (283) em (217) e (218)), tem-se que:

_Rs - kiqs
0 Ugs (1) —7 werlt) igs (1)
1 + ) R, — k .
L—s Uds(t> wem (t) L—Sdé st(t>

» 1
d | gs (t) | L
dt ids (t) 0
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Assumindo que a fun¢ao de energia € dada por:
L e
¥ = Lot + st (285)

tem-se que a fun¢do de dissipacdo de poténcia € dada por:

. o dig(t o digs(t

Y =Lyigs(t) Z‘ilt( ) 4 Lyias(t) “élt( ) (286)
V =igs(t)[(— Ry — ki, )igs(t) — Lswe , (t)ias () + wgs(t)]+ (287)

ias(t)[(—Rs — ki, )ias(t) + Lswer(t)igs(t) 4+ was(t)] (288)
V =g (t)igs(t) + uas (t)ias(t) — [(Rs + ki, )igs(t)? + (R + kiy, )ias(t)?] (289)
¥ ="y — " My (290)

com u = [ugs(t) ugs(t)]", y = [igs(t) ias(t)]" e
Ry + Kk, 0
M;, = (291)
0 Ry + ki,

satisfaz (277)), de modo que o processo é OSP com a lei de controle (283)), assumindo que a
rotacdo satisfaca a norma L, e possa ser cancelada. U

A segunda parte do projeto PBC refere-se ao projeto da fun¢ao de energia desejada para
o sistema em malha fechada. Apresenta-se aqui inicialmente o desenvolvimento da proposta
em PBC para, posteriormente, apresentar-se o desenvolvimento considerando-se o controlador
preditivo.

TEOREMA 7 Se, em (283), as correntes de referéncia [r;,, r;,,)" € [ugs(t) uas(t)])" satisfazem:

Ugs (T L, 0 d | ri.(t —Rs — ki, —Lgwe,(t Tioo(t

0] afno], o —Loen®) | [0 ] oy
tas 1) 0 Lo [ [ ran@) | | L) —Ro—kiy | [ 72,0)

entdo (iqs(t) — 1, (t)) = 0 e (igs(t) — iy, (t)) — 0 a medida que t — oo, independentemente

de w.,(t) e da escolha de r;,,(t) e 1, (t). Além disso, quando r; (t) e r;,,(t) sdo limitadas,

entio we . (t), iq4s(t), ias(t) e 7e(t) também sdo limitados. Em adigdo, a limita¢do da derivada de

T, (t) e riy () implica a limitagdo das derivadas de iy (t) e iqs(t) e das tensoes ugs(t) e ugs(t).
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Demonstragdo. Analogamente ao descrito por|Ortega, Loria, Nicklasson e Sira-Ramirez|(1998)),

considerando (292)), tem-se que a dindmica do processo completo pode ser descrita por:

Lo 0 | d | ig(t)—ri () | Ro+kiy,  Lawer(t) | | iga(t) =74, (t)
Ly dt st(t) — Tigs (t) _ste,r(t) R + kids lds (t) ~ Tias (t)
(293)

d e,r t
D wd,t( ) _ Runtwer (t) + %(Te(t) — (1)) (294)

¢ localmente Lipschitz nos estados, e assumindo que o torque desejado e o torque de carga sdao
continuos em ¢, entdo existe um tempo t; > 0 tal que no intervalo [0,t1) as solugdes existem e
sao Unicas.

Assumindo que a fun¢do de energia desejada seja:
1 _ :
¥ = S Lol(igo(t) = 73 ()2 + (Gaslt) = 73 (1)) (295)

tem-se que a funcao de poténcia dissipada € dada por:

V== [(Ro + ki) (igo (1) = 7y () + (R + kg, ) Gias () = 73, ()] (296)
2
¥ <B, o) =710 (1) ,Vt € [0,t) (297)
las(t) = 7ig, ()
e, pode-se concluir que
‘ ) = (O O O g o (298)
Gas(t) — i, (1) ids(0) — 73,,(0)

sendo min([(Rs +k;,,) (Rs+ki,,)]") > B, > 0, de modo que 3, é independente de ¢;. Assim,
a solugdo ¢ limitada no intervalo fechado [0,¢1]. Se 75, (t), (gs(t) — 7., (£)), 73y, (t) € (ias(t) —
7i,.(t)) sdo limitadas nesse intervalo, entdo i,(t) e i,4s(t) também o sdo. Consequentemente,
também 7.(¢) (que depende apenas das correntes) e w..(t) (que apenas depende do torque)
permanecem limitadas nesse intervalo.

Como (3, ndo depende de t;, pode-se estender t; indefinidamente, de modo que a
solug@o para todo o eixo real ndo escapa infinitamente. Assim, considerando ([298), tem-se que

(igs (t) — 74, () = 0e (igs(t) — 14, () = 0 se t — o0.
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Além disso, se a derivada das referéncias de corrente forem limitadas, percebe-se por
(292) que uys(t) e uqs(t) serdo limitados. Por fim, considerando (293)), se a derivada das
referéncias de corrente forem limitadas, as derivadas das correntes também o serao. O]
COROLARIO 2 Verifica-se assim que a estratégia PBC possui estabilidade Lo, continua com a
lei de controle (283)), baseada na injecdo de amortecimento. Além disso, com a lei de controle
(292), baseada na modelagem da energia, garante-se a convergéncia do erro e que, no periodo
transitorio, nenhuma variavel escapa para infinito.

Em relacdo ao mapeamento de torque, para Maximo Torque Por Ampere (MTPA)
basta definir as correntes de referéncia como (PREINDL; BOLOGNANI; DANIELSON| 2013}
KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF; PEKAREK] 2013):

) dr.(t)
a3y A, (299)
Tigs (t) 0

em que 7, € a referéncia de torque estabelecida pelo controlador de rotagao.

Caso deseje-se operar a maquina em outra condic@o, deve-se determinar r;, (¢) a partir
do angulo de carga desejado para a maquina (PREINDL; BOLOGNANI, 2013c; [KRAUSE,;
WASYNCZUK; SUDHOFF; PEKAREK. 2013)).

Assume-se que o controlador da malha externa possua integradores para compensar
possiveis erros paramétricos e/ou outras perturbagdes.

Para o desenvolvimento com o controlador preditivo, assume-se uma lei de controle
similar a (283)), de modo que a otimizago é restrita a uma parte da malha. Assim, assume-se
que a lei de controle aplicada € dada por:

Vas(t) || gs(t) N [Apm + Lstas(te)]we,r (tr) (300)

Vds (tk) Uds (tk> _Lsiqs (tk)we,r (tk)

em que [u,s(t) ugs(t)]T € o vetor agdo de controle a ser calculado via otimizagdo, no subsistema
elétrico. Dessa maneira, para N = 1, para u,, = 0 e para mesma penalizacdo y, em cada
corrente, utilizando a formulagdo apresentada no Problemal I} tem-se que:

uqs (tk:> _ 1 (tsRs — Ls)lqs(tk) + Ls{riqs (tk> ‘ (301)

uas(t) | Bt | (LR, = L)igu(te) + Lariy, (tr)tas(t)
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Assim, a dinAmica de malha fechada do subsistema elétrico torna-se:

fgs(te +1) | 1 — i (tsRs — Li)igs(ty) + Lari,, (th) 302)
it +1) | Lol T 1) | (6, Ry — L)ig(t) + Lars,, (t)uas(t)
que € evidentemente estdvel e desacoplado.
E possivel também utilizar um cancelamento da forma:
Vgs (k) _ Ugs (L) n ApmWe,r (k) . (303)
Vas (tx) s (tx) 0
Nesse caso, a agdo de controle 6tima € nao linear, e para N = 1, é dada por:
uqs (tk> . 1 (tsRs - Ls)iqs (tk) + Lsriqs (tk) + Lstsids (tk)we,r(tk)
uds(tk) ts ('uu + 1) (tsRs — Ls)lds(tk) + Lsrids (tk) — Lstsiqs (tk>we,'r(tk)uds (t)
(304)

Assim, a dindmica de corrente de malha fechada torna-se:

iqs(tk + 1) 1

s (ty + 1) Lg(pu + 1)

_ﬂu(tsRs - Ls)zqs(tk) + Lsriqs (tk) - ids (tk)Ls,uutswe,r(tk)
_/Lu(tsRs - Ls)ids (tk> + Lsrids (tk> + iqs (tk:)Ls,U/utswe,r (tk>uds (t)
(305)

Nesse caso, o termo nao linear proveniente da otimizag¢ao nao cancela o termo ndo linear
da dinamica do motor. Caso o processo fosse de tempo continuo, seria possivel reduzir ao caso
apresentado na deducdo do controlador PBC. Porém, como o processo € de tempo discreto,
o autor nao foi capaz de obter uma fun¢do de energia (e, consequentemente, uma funcdo de
poténcia) que indicasse a passividade estrita da saida para esse processo, ou, pelo menos, uma
fun¢do que garantisse a Estabilidade da Entrada para os Estados (ISS — Input to State Stability)
(TRAN; KELLETT; DOWER,2017). Mesmo com o aumento de /V, o autor nao teve sucesso na
busca por essa fun¢do. Destaca-se, porém, que serd avaliado também o projeto com integrador
na malha interna para verificar os efeitos de reducdo de corrente que resultam na condi¢do de

MTPA, o que pode eventualmente ndo ocorrer com o uso da formulagdo convencional na malha
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interna. Os controladores da malha interna sdo controladores baseados em modelo MIMO
linearizado. Porém, na sintonia obtida experimentalmente, considerou-se a rotacdo de operagao
nula, de modo que os controladores ficaram desacoplados na pratica. Em simulagao, avaliou-se
também a sintonia para o ponto de operacao em 42 rad/s.

Para o caso com o controlador de corrente com ponto de operagdo de rotagdo em 0 rad/s

as tensoes sao dadas por:

Vgs(tr) =9,7628r;, (tr) — 9,58269i4 (1) + 0.00547w, , (t) + 0.01466w;, (1) (306)

vas(tr) =9,7823r;, (tx) — 9,6516745(t) + 0,01468w;, (tx) (307)

Para o caso com o controlador de corrente com ponto de operagdo de rotacdo em 42 rad/s

as tensoes sao dadas por:

Vgs(tr) =9,76267;,(t) + 0,04095r;, (t) — 9,58265i 44 (tx) + 0,0199i44 () 08

+ 0,00547we - (tx) + 0,01466w;,, (t),) + 5,1249 x 10w, (t4)

vas(te) = — 0,040957;,, (t) + 9,7823r;, () — 0,020384ys (L) — 9,651644(t) (309
— 17,5445 x 10 %w, , (t);) — 5,1252 x 10~ w;, (tx) + 0,01468w;,, (ty)

Para o projeto da malha externa, basta aplicar o método de projeto quasi-exato, con-
siderando a Formulacao tratada no Problema [3] Para todos os casos avaliados, especificou-se
Ca = 0,95 e wpg = 0,8R,,,/D,,, = 40 rad/s. Isso resultou em p,, = 384,57 e p,, = 0,00617.
Além disso, os ganhos adotados foram: K, = 0,0301, k, = 0,299 e k,, = 0,0001845.

7.2.3 Projeto com FCS-MPC

Em relacdo a controladores do tipo FCS-MPC, devido as condi¢des de reposic¢ao de pecas
impostas pela pandemia, julgou-se suficiente a realizacdo de um estudo via simulacdo. Porém,
o objetivo desse estudo foi simplesmente verificar a validade do uso de um projeto proposto por
um controlador CCS-MPC no uso de um controlador FCS-MPC, conforme objetivo inicialmente
proposto para a tese. Assim, foram desenvolvidos dois estudos no tema pelo autor (entre outros
autores) nos trabalhos [Bartsch, Cavalcanti, Cavalca e Nied (2019) e Bartsch et al.| (2017).

Uma proposta interessante ao algoritmo FCS, explorada pelo autor no trabalho Bartsch,

Preuss, Cavalca e Oliveiral (2018)) e melhor desenvolvida em [Bartsch, Cavalcanti, Cavalca e
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Nied (2019), € o uso de estados modulados na decis@o da solu¢do 6tima. Isso permite maior
"resolucdo” de solugdes, melhorando a qualidade do sinal de saida envolvido. Essa proposta,
pouco explorada mas j4 apresentada na literatura, também € analisada nos resultados.

Dessa forma, como as consideracdes relativas ao projeto do controle com a estratégia
FCS-MPC sao muito similares a estratégia com as formulagdes apresentadas anteriormente e
ndo acrescentam um ponto de visualizagdo significativo ao que € proposto nesse trabalho, ndao
serdo apresentados os resultados relativos a esse assunto, para reduzir o volume, j4 alto, de
resultados apresentados. Porém, para o leitor interessado no assunto, recomenda-se justamente
os trabalhos supracitados desenvolvidos pelo autor além de Preindl (2013) e Bordons e Montero

(2015).

7.3 RESULTADOS COM MOTOR PMSM

Nesta secdo, sdo apresentados os resultados de simulacdo e experimentais relativos a
aplicacao do controlador preditivo no motor PMSM. Os resultados de simulac@o procuram fazer
a avaliacdo geral da dindmica de projeto. Os resultados experimentais procuram realizar testes
diversos considerando o projeto proposto, além de validar os resultados simulados. Destaca-se
que existem mais resultados experimentais que simulados, em alguns casos, dada a inviabilidade
de tempo de simulacdo necessdrio para reproduzir alguns testes. Em outras situagdes, existem
apenas resultados de simulagdo disponiveis, dadas as limitacdes impostas no periodo de pande-
mia para a retirada de resultados experimentais. Porém, considera-se que os dados de simulagao

obtidos sejam confidveis dada a validagdo efetuada por outros resultados.

7.3.1 Resultados para malha direta linear

Nesta Subsec¢ao, sdo apresentados resultados ao projeto descrito na Subsecao

A Figura [89| apresenta resultados de simulacido para acionamento do motor feito com
o controlador projetado em malha direta linear, considerando p,, = 7500 (Figura e
o, = 75000 (Figura [89(b)).

Verifica-se, ao analisar-se a Figura[89que o controlador projetado foi capaz de controlar
o motor simulado em ambas condi¢des de projeto. Como esperado, o projeto com i, = 75000
resultou em um sistema em malha fechada consideravelmente mais lento que o projeto com g, =

7500. O ruido propagado na tensdo v, nesse caso, porém, foi visivelmente menor. Contudo,
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Figura 89 — Resultados de simulacdo para projeto em malha direta linear SISO
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1sso ndo resultou em um beneficio para a rotacdo, visto que o ruido ali € predominantemente
uma consequéncia de vy, pois apesar do modelo projeto desprezar a influéncia do eixo direto
na rotacao, essa influéncia continua a existir. Destaca-se também que os controladores foram
capazes possibilitar tens@o e corrente de operacdo consideravelmente baixas.

A seguir, seguirdo os resultados experimentais. Infelizmente, em alguns dos resultados
experimentais, houve erro na comunica¢do na transmissao da varidvel de referéncia de rotagao
em um ensaio especifico, entre o microcontrolador que transmitia seus dados internos € o
computador. Essa distor¢ao ocorreu em alguns poucos pontos. O autor percebeu esse problema
apenas durante a compilagdo final dos resultados e ndo houve tempo hébil para reobté-los.
Essas falhas serdo devidamente avisadas nas figuras em que ocorrerem. Tais falhas aconteceram
pois a varidvel foi lida antes de ser atualizada na rotina do programa, dado que naquela rotina
especifica, a referéncia de velocidade € atualizada em uma fun¢do externa a rotina principal.
Essas falhas ndo afetaram em absolutamente nada os resultados obtidos, sdo apenas uma falha
de comunicag¢do na varidvel de referéncia.

Além disso, apos a compilacao dos resultados, verificou-se que havia um erro de medigao
na corrente ¢.; que atenuava seu valor em relacdo as demais correntes. Destaca-se que ao iniciar
os testes, a equacao utilizada para ajuste de off-set e correcao de ganho do transdutor de corrente

era sempre realizada, calibrando o sinal de medi¢cao com o sinal observado no Oscilégrafo
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Yokogawa DL9600e existente no laboratério. Porém, ao longo do tempo, verificou-se que as
equacoes para os sensores das trés fases era sempre a mesma e optou-se por fazer essa calibragdo
apenas no sensor da corrente i, para agilizar a tomada de resultados. Dessa forma, a apds a
obtencdo final dos dados verificou-se uma atenuagao de cerca de 40% no valor da corrente
i.s medida, o que certamente pode ter influenciado os resultados que envolvem rejeicao de
carga. Os demais resultados ndo devem ter sido afetados pois o valor das correntes era muito
reduzido. Destaca-se, porém, a robustez dos projetos desenvolvidos a esses erros de medigao.
Ainda assim, as correntes detectadas no Oscilégrafo eram significativamente minimizadas pelo
controlador. O ajuste correto do sensor, porém, certamente auxiliaria a uma redugdo ainda
maior das correntes de fase, bem como a reducdo das oscilagdes na rota¢do, nos ensaios com a
presenca de um torque de carga.

Nos ensaios com degrau de carga, um motor de inducao operando como freio emula uma
carga de aproximadamente 12 Nm na ponta do eixo. Essa mesma carga € aplicada nos ensaios
com partida de carga. Essa carga é aproximadamente metade da carga maxima de teste utilizada
por Silva (2013)), que realizou o projeto do motor. Essa carga era o limite maximo disponivel no
laboratério. Além disso, conforme mencionado anteriormente, aplicou-se um filtro passa-baixas
de segunda ordem, com parametro 0,025 (para velocidades de referéncia iguais ou inferiores a
5 rad/s mecanico ou 105 rad/s elétrico) ou 0,05 (para rotacdes de referéncia superiores a 5 rad/s
ou 105 rad/s elétrico).

A Figura00|apresenta um conjunto de testes experimentais para o controlador projetado
com a malha direta de corrente de quadratura e rotacdo e malha independente para a corrente
de eixo direto, considerando o valor p,, = 7500 para a malha direta. Esse conjunto de testes
inclui degrau de carga (Figura[90(a)), senoide de referéncia (Figura[90(b)), reversdo de rotagio
(Figura [90(c)), variacdo de referéncia de rotagdo com rampa para faixa larga de rotagio (Fi-
gura[90(d)), variac¢do de referéncia com degraus para pequenos valores de rotagao (Figura[90(e))
e partida com carga (Figura [00(f)). Sdo apresentados resultados para a dindmica de rotagao,
tensoes vys € vgs (acOes de controle) e as correntes ¢4, (estado ndo-controlado) e 74, (saida con-
trolada por malha independente de primeira ordem).

Considerando o conjunto de testes propostos na Figura[90] verifica-se que:

* No teste com degrau de carga (Figura 90(a)), observa-se que a estratégia de controle
proposta foi capaz de rastrear a curva de referéncia de rotagdo e manter a rotacao em torno

da referéncia mesmo com o degrau de carga no eixo. Verifica-se que a transi¢ao de entrada
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de carga pode ser considerada suave. Porém, a retirada de carga perturba o controlador.
Esse fendmeno, entre outras razdes ocorre pela baixa banda passante do filtro, que limita
a compensacdo do controlador. Além disso, o comportamento dindmico da médquina
tende a elevacdo da rotacdo. Porém, o modelo de predicdo € projetado considerando
baixas rotacoes. Dessa maneira, hd maior discrepancia entre o modelo de predicao e o
comportamento real da miquina na saida de carga do que na entrada de carga. Dessa
maneira, a resposta do controlador também € diferente. Destaca-se, porém, que em uma
aplicacdo real, dificilmente existiria uma saida de carga tdo abrupta quanto a proposta
nesse teste. Mesmo a entrada de carga, apesar de ser em degrau, sofre uma atenuacao
devido a dinamica de energizacdo do motor que estd sendo utilizado como freio. Isso
também auxilia a resposta do controlador nessa condicdo. Destaca-se o ruido de rotacao
que € propagado prioritariamente pela malha de corrente 745, que € projetada para uma
condicdo de resposta dinAmica com maior banda passante. Dessa forma, com a entrada
da carga, o valor absoluto das correntes aumenta, ampliando o valor absoluto do ruido
propagado para a tensdo. Consequentemente, como o motor real nao é desacoplado, esse
ruido € propagado para a rotagdo. O mesmo ocorre em relagdo a vy, € t45, porém, como o
proprio controlador possui uma banda passante mais baixa, a propaga¢ao do ruido € menor
nessa tensao, apesar dessa tensao ser a que possui maior influéncia no comportamento da
rotacao.

No teste com senoide de referéncia (Figura[90(b)), destaca-se que, como previsto em teoria,
a formulacdo de controle adotada, proveniente do Problema 3] possibilita a saida rastrear
referéncias ndo constantes, diferentemente da formulagdo apresentada no Problema [2]
Nota-se, também, a malha de 74 foi perturbada pela rotacdo senoidal, uma vez que
ndo € aplicado qualquer tipo de compensacdao em relacdo a rotacdo nessa estratégia.
Assim, apesar dessa corrente manter-se na referéncia na média, rejeitando a perturbacao,
o controle ndo consegue deixar a corrente totalmente insensivel a perturbacdo de baixa
frequéncia. Além disso, o teste de rastreamento de senoide € util para verificar a banda de
passagem do controlador, que nesse caso, mostra-se superior ao valor de 1,0 Hz adotado
na referéncia de senoide. Os testes feitos com frequéncia superior a 4,0 Hz (ndo exibidos)
mostram atenuagdo no rastreamento de referéncia, em fun¢do do filtro aplicado. Uma
possivel aplicac@o pratica de uma referéncia senoidal na rotac@o seria para tambores de

mistura/separacdo. No caso de uma mdquina de lavar-roupa (aplicacdo do motor em
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questdo), com a senoide possibilitando reversdo e em uma frequéncia mais lenta, seria
possivel lidar com o processo de lavagem.

No teste com reversao (Figura [90(c)), é possivel observar que esse controlador pode im-
por referéncias negativas ao processo da mesma forma que referéncias positivas. Além
disso, o sistema de acionamento como um todo foi projetado possibilitando essa condicao.
Destaca-se a semelhanga de comportamento para 0 motor em ambas as situagdes, tanto
na rotacdo como nas tensoes e correntes. Destaca-se que o modelo dindmico ndo linear
do motor varia com a rotagdo e a dinamica € diferente para rotagdes positivas e negativas,
porém, como as rotagdes sdo baixas, essa diferenca ndo € tao evidente. Porém, observa-se
que a tensdo vg4s NO caso positiva atingiu um patamar préximo a —5,0 V. Porém, para a
rotacao negativa, essa tensao foi de aproximadamente 2,5 V, para um comportamento de
corrente ¢4 similar. Essa diferenca € justamente consequéncia da alteragdo do comporta-

mento dindmico da mdquina com rotagdes positivas e negativas.
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Figura 90 — Conjunto de testes para controle projetado considerando malha direta linear SISO
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* No teste com variacdo de referéncia em rampa (Figura[90(d)), constata-se que o controlador
projetado consegue operar em rotacdes mais altas que a rotagdo de projeto. Verifica-
se, porém, um aumento das oscilagdes em altas rotacdes. Essas oscilagdes sdao uma
consequéncia do uso do filtro. Em rotacdes mais altas a diferenca de tempo entre os sinais
informados pelo encoder se reduzem. Além disso, os valores instantdneos sdo mais altos.
Dessa forma, o filtro possui um transiente de ajuste que provoca as oscilagdes observadas.
Um filtro com banda passante muito baixa pode ocasionar a instabilidade do processo
nessas situagoes. O proprio modelo da maquina se altera com o aumento da rotacdo, o que
também altera a dindmica de malha fechada. O controlador também € responsavel por esse
comportamento mais oscilatdrio, pois ele propaga ruido/perturbacao de baixa frequéncia.
Assim, as oscilagdes vistas nas tensdes vy € v4s Visam compensar as oscilagoes detectadas
na medi¢do de rotacdo. Porém, existe um certo atraso nessa compensagdo. O atraso
aumenta a medida que a rotacdo aumenta. Destaca-se, em favor do controle, que como
este controla a rotacdo elétrica, as oscilacdes sdo, para esse motor, 21 vezes maiores que
as oscilagcdes mecanicas propriamente ditas. Assim, o efeito mecanico dessas oscilagdes
é praticamente imperceptivel.

* No teste com variagdo de referéncia em pequenos degraus (Figura[90(e)), ressalta-se que
para rotacdes tdo baixas, o parametro de filtro deveria ser reduzido ainda mais para tornar
o ruido de alta frequéncia de rotacdo menos perceptivo. Verifica-se que o controlador
acomodou rapidamente os diferentes degraus de rotacdo impostos. Tais rotacdes sdao
inferiores a 0,075 Hz mecanico ou 4,5 rpm. De fato, os degraus de referéncia aplicados
sao 2,1, 6,3, 4,2, 8,4 e —4,2 rad/s elétrico respectivamente, o que equivale a 0,955, 2,865,
1,910, 3,820 e —1,910 rpm. Nessas rotacdes, efeitos ndo lineares ndo modelados como o
cogging torque e o atrito de Coulomb comecam a afetar o comportamento dinamico da
maquina. Porém, como o projeto do controlador € feito considerando para baixissimas
rotacdes, o controle consegue rastrear corretamente as referéncias propostas, mesmo
realizando a reversdo de rotacdo com um degrau. E, a excecdo do primeiro degrau em
cada sentido de rotacgdo, as transi¢des ocorrem sem picos ou oscilagdes evidentes além do
préprio ruido observado, com rapida acomodacao (limitada pelo filtro).

* No teste de partida com carga (Figura Q0(f)), nota-se que o controlador foi capaz de
acomodar a carga desde o inicio de sua resposta dindmica. Houve apenas um aumento do

ruido de rotacdo. A corrente 745 permaneceu na referéncia, de modo a atender a condicao
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de MTPA e preservar a economia de energia da mdquina. Assim, apenas a corrente %,
atua de forma a garantir a conversdo de energia elétrica em mecénica. E possivel que o
aumento de ruido nas correntes 7,5 € ¢4s S€ja uma consequéncia do erro de medi¢do da
corrente i.s. Dessa forma, com o aumento do valor real das trés correntes, € possivel
que o controlador esteja compensando uma perturbacao inexistente na corrente real, mas,
existente na medida, o que aumenta a propagac¢do do ruido.

Destaca-se, ainda, que no inicio do transiente de rotacdo, existe um pico de rotacdo. Esse
pico ocorre em todos os testes. O melhor teste para verificd-lo € o da senoide (Figura|90(b)).
Este deve-se ao transiente do filtro e ao transiente do integrador combinados. O filtro ainda
ndo estabeleceu a filtragem do sinal com elevado valor de rota¢do, que vem da medicao
bruta do encoder. Além disso, o integrador de rotacdo considera esse fendmeno um erro
a ser compensado o que eleva a tensdo v, brevemente e, consequentemente, propaga-se
para a rotacdo. Destaca-se que com a finalizacdo do transiente efeito € reduzido. Porém,
no teste com inversao (Figura , esse fendmeno € evidenciado uma segunda vez, na
"partida reversa", porque o sentido dos integradores e da acomodagao do proprio filtro
precisa ser alterado. No teste com pequenos degraus (Figura[90(e))), esse pico manifesta-se
também na resposta dinamica do primeiro degrau de elevagdo e no degrau em que ocorre
a reversdo. Esse pico, muito provavelmente, € apenas um efeito artificial provocado pela
medicao, pois ndo observa-se fisicamente essa variacdo abrupta de rota¢do no motor.

O projeto com foco na reducdo da influéncia do ruido prova-se bastante interessante nessa
aplicagdo dado o ruido elevado nas diferentes varidveis do processo. Dessa forma, a
metodologia de projeto proposta auxilia na sintonia correta do controlador MPC para
essa aplicacdo, pois € possivel ajustar a sintonia considerando a banda passante desejada.
Além disso, a estratégia de controle considera o erro acumulado na funcao custo. Isso
¢ favordvel nesse tipo de aplicagdo, pois, diferentemente da formulagdo do Problema I}
permite o correto rastreamento das referéncias, inclusive senoidais, para corrente 7,4, €
para a rotacdo w. ,, € a rejeicao da perturbacdo de carga. Além disso, ao realizar esse
rastreamento, ndo propaga o ruido de medi¢do para outras varidveis como a formulacao
do Problemal[2l

A FiguraI|apresenta um conjunto de testes experimentais para o controlador projetado

com a malha direta de corrente de quadratura e rotagdo e malha independente para a corrente

de eixo direto, considerando o valor p, = 75000 para a malha direta. Esse conjunto de
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testes inclui degrau de carga (Figura [91(a)), senoide de referéncia (Figura [91(b)), reversdo de
rotagdo (Figura[91(c)), variagdo de referéncia de rotagdo com rampa para faixa larga de rotagéo
(Figura[91(d)) e partida com carga (Figura[9I(e)). Sao apresentados resultados para a dindmica
de rotagdo, tensdes v, € v4s (agdes de controle) e as correntes ¢4, (estado ndo-controlado) e
14s (saida controlada por malha independente de primeira ordem). Infelizmente, no teste da
Figura [91(d) houve perdas de pontos na transferéncia da informagao da referéncia de rotagdo o
que provocou a estranha referéncia observada. Porém, como observa-se para os demais sinais, a
informagao de referéncia passada ao controlador foi similar a observada na Figura Além
disso, na Figura[91(e)| € possivel que o ponto deslocado com sinal negativo tenha sido resultado
de um ruido de medi¢@o ou de uma demora do filtro em lidar com a variacio de rotagcdo com a
carga. Porém, tal erro de medi¢do nao comprometeu o funcionamento do controlador, indicando
certa robustez sobre tais erros de medigao.
Na anélise da Figura[91] verifica-se que:

* No teste com degrau de carga (Figura [91(a)), observa-se que o controlador mais lento,
como esperado, demorou mais que o anterior para acomodar a perturbacao de carga.
Além disso, o pico observado na saida de carga foi mais de 170% do valor do pico do caso
anterior (amplitude de 60 rad/s frente a 35 rad/s). Além disso, percebe-se um atraso no
rastreamento das rampas de aceleracdo e desaceleragao. Contudo, a amplitude do ruido na
presenca de carga foi inferior, pois a tensdo de quadratura praticamente nao o propagou.
Assim, esse ruido € devido unicamente a malha da corrente de eixo direto, que ndo teve seu
controlador alterado nesse teste. Destaca-se que, a hipétese prévia dessa abordagem € que
em baixas rotagdes, a malha de corrente de eixo direto pode ser desacoplada do modelo.
Porém, isso € uma aproximacgdo. Para a condicdo com carga, verifica-se de forma mais
evidente a influéncia de uma malha na outra. Porém, a corrente de eixo direto manteve-se
com média nula, ou seja, seguindo a referéncia proposta. Dessa forma, o motor € mantém
a condi¢do de MTPA, mesmo com carga. Vale ressaltar que a poténcia de carga € de 24 W.
A poténcia média (ativa) fornecida fornecida € de aproximadamente 53 W, o que resulta
em um rendimento de 45%. A literatura reconhece que o rendimento de uma méquina é
baixo em condicoes de baixa rotacdo e alto torque carga (ANDRICH, 2013). Entretanto,

destaca-se que poderia ser pior caso a condi¢do de MTPA nao fosse respeitada.
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Figura 91 — Conjunto de testes para controle projetado considerando malha direta linear SISO

com [, = 75000
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* No teste com senoide de referéncia (Figura[01(b)), destaca-se que essa malha ndo consegue
rastrear a senoide de 1 Hz, como esperado no projeto. De fato, a banda passante esperada
¢ da ordem de 1,0 Hz (verificar Figura [60] para p,, = 75000 e polos criticos de 0,991).
Nesta frequéncia, € esperada uma atenuagao de -3 dB, o que equivale a uma amplitude de
cerca de 70% da referéncia estabelecida. De fato, nesse ensaio, a amplitude € cerca de
60% da referéncia, em uma frequéncia de referéncia de 1 Hz. Assume-se, assim, que a
metodologia proposta esteja correta, pois a relacao esperada também € uma aproximacao,
haja vista que os polos sao complexos conjugados na posi¢ao 0,9909+0,060965 e ndo polos
criticos em 0,990. Destaca-se que a metodologia seria invidvel se fossem apresentadas
as curvas exatas para todas as posi¢cdes. Dessa forma, a ideia do uso de polos criticos
visa dar uma solu¢do aproximada para outras condi¢des, com razodvel precisdo. Dessa
forma, o teste com a senoide de referéncia mostra-se bastante util para validar a banda
de passagem do controlador, bem como para facilitar o entendimento da aplicacdo da
metodologia proposta.

* No testes com reversao (Figura e com variacdo de referéncia em rampa (Fi-
gura[Q1(d)), é possivel observar que a rotagdo possui um atraso no seguimento da rampa
de 2,0 s (aceleragio de 21 rad/s?) visto que a dinAmica imposta por esse controlador € bas-
tante lenta (como ja destacado na andlise imediatamente anterior). Assim, o sistema em
malha fechada atua como um filtro para a referéncia. Destaca-se o atraso inicial existente
para a dindmica de rota¢ao iniciar, tanto na partida como na reversao. Esse atraso, porém,
ndo existe ao iniciar a trajetéria de aceleracdo em rotagcdes mais elevadas. Outro ponto é
que as oscilagdes em rotacdo continuam a aparecer, porém, em menor amplitude que no
caso anterior, como esperado.

* No teste de partida com carga (Figura[91(e)), nota-se que mesmo o controlador que impde
a dinamica mais lenta permitiu o motor rejeitar a perturbacao ao longo de toda a trajetéria.
Destaca-se o erro de medi¢do ocorrido ao inicio do teste. Esse erro ndo foi capaz de
instabilizar o controlador dado que sua banda de atuagdo € bastante reduzida. Além disso,
o ruido verificado na rotagdo é menor que no caso de p, = 7500 pelas mesmas razdes
j& destacadas na andlise do teste de degrau de carga. Ressalta-se, contudo, que a carga
aplicada nesse teste foi um pouco menor que nos testes anterior, devido a um erro de
operacdo da carga ndo observado durante o teste. Essa reducdo de carga nao invalida

nenhum dos apontamentos nem a capacidade do controlador em rejeitar a perturbacao.
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* O pico de rotagdo ao inicio da rampa também foi reduzido em todos os testes, em
virtude da menor banda de atuacdo do controle, que praticamente ignora os erros da
medicao instantdnea de rotagdo e nao propaga esse erro antes da estabilizacdo do filtro e
do integrador. Novamente, reitera-se que a rotac¢do real provavelmente nao possui esse
comportamento, apenas a rotacao filtrada, que reduz a amplitude das variagdes da medicao
do encoder em seu transiente.

* Pode-se inferir que a metodologia de projeto novamente foi eficaz, ou seja, foi possivel
reduzir a dindmica de malha fechada da maquina na proporcdo desejada, ao aplicar-se
a metodologia de projeto proposta. Para a exigéncia dos testes aplicados ao sistema, a
resposta do controlador foi mais lenta que exigida. Porém, esse projeto alternativo visava
justamente isso, para permitir uma segunda sintonia para a metodologia que estd sendo
avaliada. Assim, caso procure-se uma sintonia para um acionamento mais lento, que
praticamente seja indiferente aos ruidos de medicdo, e que nao seja aplicado em situagdes
de transiente tdo exigentes, o projeto nessa situacdo € bastante vdlido. Desse modo, a
metodologia proposta garante a possibilidade de operacdao em uma situagdo mais exigente
(como no caso anterior, para j,, = 7500) ou em uma situacdo menos exigente (como no
caso atual, para p,, = 75000).

Considerando as duas aplicagdes feitas com o controlador em malha direta, constata-
se que essa € uma estratégia vidvel para a aplicacdo no acionamento do motor sincrono de
imas permanentes. A metodologia de projeto desenvolvida e aplicada foi coerente com os
resultados encontrados, sendo ttil para determinar de forma racional o processo de sintonia do
controlador. Destaca-se que, no segundo teste, desejou-se propositalmente uma dindmica mais
lenta. Além disso, a prépria condi¢do do primeiro teste ja € uma dindmica lenta, pois o valor de
i, = 7500 pode ser considerado alto. Porém, a dindmica nesta sintonia mostrou-se adequada
para a aplicac@o. Observa-se, todavia, que sem a normaliza¢ao proposta nesse trabalho o valor,
para desempenho equivalente, seria de s, ~ 0,886911 rad?/(s>V?2).

Entretanto, ressalta-se que existe uma influéncia do filtro no comportamento do processo
em malha fechada. Ainda assim, mesmo com o filtro de primeira ordem (reajustado) o processo
em malha fechada responde bem (os resultados dessa situacdo foram omitidos, porém, os
resultados da Figura [92] utilizardo o filtro de primeira ordem apenas para demostrar a validade

do uso desse filtro com as técnicas apresentadas).
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Destaca-se também que essa estratégia ndo necessariamente precisa da compensacgao de
rotacao para ser aplicada, como nos casos apresentados. Apesar disso, o uso dessa compensagao
poderia reduzir a j4 reduzida interacdo entre as malhas de eixo direto e a malha de rotacdo e
corrente de quadratura.

E, ainda, ressalta-se que os resultados experimentais foram bastante condizentes com
os resultados de simulagcdo, em ambas as condi¢des de sintonia, comprovando a validade do
modelo desenvolvido.

O uso da estratégia em malha direta permite o projeto do controlador diretamente
sobre a rotagdo. Isso facilita bastante a compreensao do efeito do controlador na dindmica de
malha fechada final. Além disso, a sintonia € facilitada pois ndo héd a necessidade de cuidar
com a interferéncia entre bandas de operacdo de diferentes malhas e reduz-se a quantidade de
integradores, visto que ndo € necessario um integrador para a corrente 7.

A sintonia em malha direta, porém, ndo € utilizada de modo geral em estruturas com
controladores frequéncias, como o controlador PI, pois ndo possibilitaria a realimentacio da
corrente 7,5, dado que a estrutura do controlador PI baseia-se unicamente na andlise do sinal de
saida. Dessa forma, observa-se uma vantagem no uso de controladores projetados considerando
modelos em espaco de estados.

Assim, o uso do controlador preditivo da forma proposta possibilita caminhos de projeto
de controladores ndo usados tipicamente em estruturas de controle vetorial tradicional com
malhas em cascata e uma certa dificuldade de sintonia, dado que usualmente também sao

utilizados modelos bastante simplificados para projeto.

7.3.2 Resultados para malha em cascata linear

Antes de apresentar uma bateria de testes para o acionamento com o motor em cascata,
cabe compara diferentes possibilidades de acionamento nessa estrutura de controle. A Figura[92]
apresenta um comparativo entre diferentes estratégias em cascata. Além da estratégia aplicada
anteriormente, que possui o integrador mas nao possui a compensacao proposta para a estratégia
PBC (Figura @]), sdo testados os casos de controlador em cascata sem integrador e sem
compensacdo, considerando o mesmos pardmetros de sintonia na malha externa e interna, a
excegdo Gbvia de i, visto que ndo hd integrador, (Figura[92(a)); e, para o caso sem integrador,
mas com a compensagdo PBC (Figura [92(c)). Essa compensagdo ¢ feita adicionando-se ao

controlador anterior o termo AW, Na tensdo v, € projetando o controle da mesma forma.
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Nesses ensaios, utilizou-se um filtro de rotagdo de primeira ordem ao invés de um filtro de
segunda ordem. Em todos os casos, utiliza-se um teste simples de aceleragdo, manutencao de

rotacdo e desaceleracdo sem carga para a referéncia de rotacao.

Figura 92 — Comparativo entre compensa¢des com malha cascata
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2021.

Ao analisar-se a Figura[02] verifica-se nas Figuras 02(a)|e que indicam resultados
sem o integrador nas correntes, que as correntes iy € iqs N0 estdo em seu valor minimo, como
visto na Figura[92(b)l A presenca do integrador reduz significativamente o valor das correntes
(mais de 500% no caso de i,s), possibilitando ao sistema de acionamento utilizar apenas o
necessario para a manter a rotacdo da maquina. Isso ocorre pois o controlador da malha interna

possui infinitas possibilidade de acomodacdo das correntes i, € ¢4, para controlar velocidade
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do motor com certo perfil de comportamento. Assim, o uso do integrador garante que serd
aplicada a solu¢gd@o com o menor consumo de corrente (se a referéncia de corrente representar
essa condicao).

Verifica-se também uma redugdo nas tensoes aplicadas ao motor, o que também colabora
para a melhora da eficiéncia do sistema de acionamento. Destaca-se, porém, que tensdo de eixo
direto ficou positiva no caso com integrador, diferentemente de qualquer outro teste realizado.
O autor ndo sabe explicar porque nesse teste especifico houve esse comportamento da tensao
Ug4s nesse ensaio em especifico.

Destaca-se que nos ensaios da Figura [02] utilizou-se um filtro de primeira ordem, com
parametro de filtro 0,025, para a medi¢ao de rotagdo. Foi utilizado esse tipo de filtro para mostrar
a possibilidade de seu uso em conjunto com os controladores propostos, de modo que o filtro
de segunda ordem apenas atenua mais o ruido de rotagdo. O uso do filtro de primeira ordem
seria mais recomendado caso opta-se por um processador de custo menor para a aplicacdo dessa
estratégia de controle, por exemplo.

Uma vez realizado o comparativo, opta-se por testar a estratégia com o integrador com
maior profundidade. A Figura 03] apresenta resultados de simula¢do para acionamento do
motor feito com o controlador projetado em malha cascata, considerando projeto com ponto de

operagdo de rotagdo elétrica em O rad/s (Figura[93(a)) e em 42 rad/s (Figura[93(b)).

Figura 93 — Resultados de simulacdo para projeto em malha cascata para diferentes pontos de
operagao
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Verifica-se, na Figura[93] que o ponto de operagéo para rotagao ndo resultou em diferenca
significativa no comportamento das varidveis controladas. Assim, para os resultados préticos,
considerar-se-4 apenas os resultados considerando o ponto de operacdo da rotagdo elétrica em
0 rad/s

A Figura 94| apresenta um conjunto de testes experimentais para o controlador projetado
com a malha em cascata. A abordagem utilizada considera um controlador externo de rotagdo,
projetado com um modelo de primeira ordem, através do método da escolha direta. Esse contro-
lador preditivo considera banda passante de aproximadamente 6,4 Hz e fator de amortecimento
de 0,95. O controlador da malha interna foi projetado com um modelo MIMO linearizado com
discretizacao de Euler de segundo grau. Nesse modelo, consideram-se os trés estados 7, i4s €
we,r» sendo que as correntes sdo as varidveis controladas. A referéncia de 745 € imposta em zero,
para a manutencdo da condi¢do MTPA. A referéncia de ¢4, € determinada pela saida do con-
trolador de rotacao multiplicada pelo mapa de torque para corrente, conforme a Equacao (299)
discretizada. O ponto de operacdo avaliado foi para a rotagdo nula. Dessa forma, os controlado-
res sao a principio considerados quase independentes, de forma similar ao observado no caso da
malha direta. Porém, nesse caso, existe um integrador extra, para a corrente 7,,. A sintonia da
malha de corrente foi feita de forma empirica apds a aplicagao da normaliza¢do, tomando por
base o projeto da corrente de eixo direto do caso anterior. Naquele caso, escolheu-se 1, ~ 160
e 1y ~ 0,02 pelo método da escolha direta. Aqui, escolheu-se p,, = 100 e p,, = 0,001 para
as duas malhas. Isso foi feito pois o controlador € MIMO e o processo € de terceira ordem, de
modo que essa tese ndo desenvolveu métodos especificos para estas situacdes. Porém, o uso
da normalizagdo e o conhecimento de projeto de casos anteriores auxiliam consideravelmente
nesse processo de sintonia.

O conjunto de testes avaliado na Figura[94]inclui degrau de carga (Figura[94(a)), senoide
de referéncia (Figura [94(b)), reversdo de rotagdo (Figura [04(c)), variagdo de referéncia de
rotacdo com rampa para faixa larga de rotacao (Figura e partida com carga (Figura 94)).
Sao apresentados resultados para a dindmica de rotag@o, tensoes vys € V4 (agdes de controle)
e as correntes ¢4 (estado nao-controlado) e i4s (saida controlada por malha independente de
primeira ordem). Observa-se que na Figura também houve falha na comunicagdo entre
microcontrolador e computador, embora em menor quantidade que na Figura[91(d)] Destaca-se
que a referéncia correta € a observada na Figura [90(d)|

Na andlise da Figura[94] verifica-se que:
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Figura 94 — Conjunto de testes para controle projetado considerando malha cascata linear MIMO
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* Destaca-se que em todos os testes, assim com no caso da malha direta com p,, = 7500
houve um pico de rotagdo no inicio do seguimento da rotacdo. Esse pico, entre as de-
mais razdes destacadas na andlise do caso supracitado, possivelmente é consequéncia do
transitério do filtro e ndo necessariamente da rotagao real, talvez apenas em parte. Além
disso, em todos os testes desse conjunto, o seguimento da rampa inicial ocorre com 0sci-
lagdes em torno da rampa de partida e, eventualmente, da rampa de desaceleragcdo (nesta
com maior intensidade). Essas oscila¢des, provavelmente, sao consequéncia da presenca
de um integrador extra, para a corrente i,,. Esse integrador € necessdrio em virtude do
projeto MIMO utilizado na malha interna. Dada a formulagdo adotada, considera-se o
uso de integrador para todas as saidas do modelo.

* No teste com degrau de carga (Figura[94(a)), observa-se que o sistema em malha fechada,
controlado em malha cascata MIMO foi capaz de acomodar a perturbacdo de carga. Porém,
assim como no caso anterior, o efeito da perturbacao foi muito mais agressivo na retirada
do que na entrada da carga. Nesse caso, apesar do pico ser um pouco superior ao observado
no caso da malha direta com p,, = 7500, a dindmica subamortecida subsequente foi uma
resposta pior do que a observada para o caso da malha direta.

* No teste com senoide de referéncia (Figura [94(b)), destaca-se que foi possivel rastrear a
senoide de 1,0 Hz de referéncia, conforme esperado para o projeto da malha de controle
de rotacdo, admite banda passante de pelo menos 6,5 Hz.

* No teste com reversdo (Figura[94(c)) e com variagdo de referéncia em rampa (Figura94(d)),
é possivel observar que o motor acionado com o controlador em cascata foi capaz de seguir
adequadamente todas as referéncias estabelecidas, inclusive a reversiao, sendo capaz de
operar em rotagOes mais elevadas. Destaca-se aqui a menor oscilagdo verificada em
rotacdes mais altas, em comparacdo com o resultado do controle projetado com malha
cascata e j,, = 7500.

* No teste com variagdo de referéncia em pequenos degraus (Figura[94(e)), verifica-se picos
maiores nos primeiros degraus de cada sentido de giro em comparagdo com o caso damalha
direta e i, = 7500. Além disso, o sinal de rotacdo € consideravelmente mais ruidoso do
que no caso da malha direta e y,, = 7500, inclusive para a rotacdo em referéncia nula.

O uso da estratégia em cascata mostrou-se também capaz de controlar o acionamento
do motor, apesar de ter um desempenho inferior ao observado na malha direta, para as sintonias

analisadas. Destaca-se que o integrador extra na malha interna de corrente pode causar oscilagdes
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e outros comportamentos indesejados ao processo em malha fechada. Contudo, como observado
na andlise da Figura [92] o integrador na malha interna € essencial para melhora da eficiéncia
energética do sistema de acionamento, pois o integrador da malha externa ndo € suficiente para

minimizar a energia real empregada no acionamento da miquina.

7.4 CONCLUSOES DO CAPITULO

Neste capitulo, foram apresentadas ideias relativas ao projeto de controladores MPC e a
aplicacao no controle de motores sincronos PMSM. Os principais pontos foram:

* Para PMSM, em abordagem com malha direta: separacdo do modelo PMSM em modelo
de corrente de eixo direto das demais varidveis de estado. Aplicacdo do método de projeto
quasi-exato para a corrente de eixo direto e do método de frequéncia de corte com fi,,
seguro para as demais varidveis.

* Para PMSM, em abordagem com malha em cascata: uso de cancelamento de ndo line-
aridades para obter estabilidade por passividade. Aplicagdo de métodos de projeto de
primeira ordem com formulagcdo convencional para a malha interna e quasi-exato para
malha externa de rotag@o. A ligac@o entre as malhas € feita pelo mapeamento de corrente
e torque.

* Aestratégia em malha direta apresentou resultados melhores para sintonia proposta, apesar
de estrutura com malha em cascata também conseguir acionar corretamente 0 motor.
A principal vantagem do uso da malha direta € a possibilidade de definir diretamente
as caracteristicas desejadas para a rotacdo, sem a necessidade de ajustar bandas entre
diferentes malhas. Porém, a malha direta s6 € possivel de ser aplicada em uma estratégia
que utilize modelos em espaco de estados, como o controlador preditivo.

No préximo Capitulo, serdao apresentadas as consideragdes finais do trabalho.

239



Pelo pensamento nds encontramos alguma coisa, nio a
criamos; ndo submeter-se a ela é como nao a ter encon-
trado, e ndo submeter-se antecipadamente, impede que
seja encontrada.

(A. D. Sertilanges)

8 CONSIDERACOES FINAIS

Neste capitulo, s@o apresentadas as consideragdes finais da tese. Sao expostas as con-
clusdes obtidas apds a anélise dos resultados obtidos. Além disso, sdo propostas melhorias e
possibilidades de trabalhos futuros. Posteriormente, € feita uma breve reflexdo do autor a res-
peito de controle de sistemas e da proposta da tese. Por fim, os artigos desenvolvidos ao longo

desse trabalho sao descritos e comentados.

8.1 RECAPITULACAO E DIFICULDADES ENCONTRADAS

O presente trabalho de tese procurou desenvolver uma metodologia para o projeto de
controladores MPC, considerando a aplicacdo na area de controle de motores. Além disso,
buscava-se inicialmente condi¢des para a prova de estabilidade do processo em malha fechada.

A ideia era utilizar as formulacdes de MPC mais simples o possivel de modo a facilitar
a transicdo das estratégias frequenciais costumeiramente aplicadas em controle de motores para
o uso de uma estratégia projetada no tempo. Além disso, era necessdrio associar critérios de
projeto comumente adotados na drea de controle de motores para a possivel sintonia do controle.
Por fim, era necessario que a estratégia pudesse ser embarcada em um microcontrolador, o que
também justifica sua simplicidade. Essa tltima condi¢do descartava logo o uso de um algoritmo
com tratamento de restricdes on-line.

Entre as estratégias mais simples encontradas, priorizou-se uma estratégia em espago
de estados, pois os motores sdo normalmente modelados dessa forma. Dentro desse conjunto
estratégias, optou-se pela formulacdo que penalizava o erro acumulado, dada a necessidade da
garantia do seguimento de referéncia por parte das correntes de uma possivel malha interna.
Mais além, a realimentacdo dos sinais que envolvem motores possuem muito ruido. Assim, a
formulacao baseada na variagdo de estados, dentro daquilo que foi avaliado pelo autor, nio era
confidvel o suficiente para essa aplicacao.

Uma possivel alternativa foi adotar estratégias do tipo FCS-MPC cujo volume de tra-

balhos na literatura expandiu-se consideravelmente nos tltimos anos. As principais vantagens
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dessa estratégia seriam a possibilidade de lidar diretamente com o modelo nao linear, tratar
restri¢coes de forma suave e trabalhar de forma multi-varidvel. Porém, essa estratégia torna-se
computacionalmente invidvel para N = 2, possui elevado ruido de corrente e ndo pode ser pro-
jetada pelos mesmos meios que uma formulacao convencional. Assim, optou-se finalmente pela
formulacao apresentada no Problema (3| Essa formulacio € apresentada no Capitulo

Contudo, tal formulacdo possui pouca literatura a respeito, dentro daquilo que o autor
foi capaz de rastrear. Além disso, de modo geral, hd muita dificuldade de associacdo entre
os critérios de projeto comuns para controladores MPC e os critérios de projeto normalmente
adotados em controle de motores. Desse modo, buscou-se desenvolver uma ponte entre os
critérios utilizados nessas diferentes dreas. Assim, iniciou-se um abrangente estudo da aplicagcdo
do controle MPC com a formulacdo apresentada no Problema [3] para processos de primeira e
segunda ordem. Destaca-se, porém, que ao longo desse estudo, encontrou-se um procedimento
sistemdtico geral para a normaliza¢do do funcional de custo, apresentado no Teorema [I] ainda
no Capitulo 2] Essa normalizagdo permitiu o desenvolvimento de uma metodologia genérica
para projeto de controladores MPC tanto para processos de primeira ordem (apresentada no
Capitulo [3) como para processos de segunda ordem (apresentada no Capitulo [4)). Destaca-se
que a metodologia proposta busca associar os pardmetros de sintonia do funcional de custo as
varidveis frequenciais costumeiramente adotadas nos projetos de controle de motores.

Ainda ao longo do trabalho, trabalhou-se no desenvolvimento de modelos para a simu-
lagdo e controle dos motores sincronos de imas permanentes, o que é exposto no Capitulo [2]
Talvez, o presente trabalho ndo tenha apresentado devidamente a importancia dos modelos de
simulagdo mais completos expostos nesse documento. Porém, considerando o volume de pro-
blemas encontrados no desenvolvimento das estratégias em aplicacao prética, tais modelos mais
completos foram fundamentais para a identificacdo de diversos problemas. Além disso, os re-
sultados obtidos mostraram-se bastante préximos aos encontrados experimentalmente, por isso,
os resultados experimentais foram priorizados na apresentacdo do Capitulo ??. A pandemia foi
um fator extra que justificou mais ainda, posteriormente, o trabalho desenvolvido na modelagem
do sistema de acionamento, visto que foi possivel antecipar uma série de problemas préticos
via simulacdo e resolvé-los de forma antecipada, em um periodo sem acesso ao laboratdrio.
Destaca-se ainda que o todo o trabalho em software de simulagdo e projeto dos controladores foi
completamente desenvolvido (ou adequado) em linguagem Julia (BEZANSON; EDELMAN;
KARPINSKI; SHAH, [2017). Fez-se a migracdo dos cédigos Python do inicio do trabalho para
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Julia, pois essa linguagem também gratuita possuia sintaxe mais simples e execucdo mais rapida
que a liguagem Python. Essa mudanga agilizou muito a obten¢do de uma série de resultados
dentro do estudo do controlador e de simula¢cdo do motor.

O Capitulo ?? apresenta inicialmente as plataformas para a aplicacdo das estratégias
de controle. Originalmente, a ideia era utilizar apenas a Plataforma 02, do PMSM. Porém,
essa Plataforma 02 foi totalmente desenvolvida pelo autor e alguns alunos colaboradores do
laboratério desde o inicio. Seu desenvolvimento teve uma série de complicacdes, dada a
complexidade inicial encontrada com a configuracdo do microcontrolador, com os sistemas
de medicdo e com as dificuldades do préprio motor. O trabalho de |Agnolo| (2019) apresenta
de forma mais aprofundada as caracteristicas da bancada. Porém, neste trabalho foi utilizado
um outro PMSM, diferente daquele adotado nesse trabalho de tese. O motor escolhido foi
proveniente do trabalho de |Silva (2013). Essa mudanca foi feita para tentar identificar e separar
alguns dos problemas feitos ao longo do trabalho. Além disso, haveria um outro trabalho com
parametros mais estabelecidos para avaliar o desempenho do controlador projetado. Assim,
dadas as dificuldades encontradas no desenvolvimento da Plataforma 02, julgou-se prudente
obter resultados na Plataforma 01, conhecida previamente pelo autor e utilizada previamente nos
trabalhos Bartsch| (2016) e |[Bartsch et al.| (2015). Os grandes inconvenientes dessa Plataforma
sd0 0 uso de ponto fixo, a dificuldade de medi¢do e a demora no processamento de instru¢des do
microcontrolador se comparado com a tecnologia ARM mais atual. De toda forma, foi possivel
avaliar bem os resultados de projeto aplicados a processos de primeira ordem utilizando essa
estratégia, considerando diferentes abordagens de projeto também apresentadas no Capitulo ??.
Esses resultados foram publicados no trabalho Bartsch, Teixeira, Oliveira e Cavalcal (2019)),
além do préprio Capitulo ??, o que garantia uma publicacdo em periddico dentro de um dos
temas principais da tese. Apds a superacdo das dificuldades encontradas com a Plataforma 02,
foi possivel obter os resultados experimentais expostos no Capitulo ??. Esses resultados foram
muito proximos daqueles obtidos em simulacdo e condizentes com a metodologia proposta,
sobretudo, no Capitulo 4}

Por fim, conforme também mencionado no Capitulo ??, fez-se um estudo em relagdo a
estabilidade de sistemas ndo lineares, inclusive discretos, e sua aplicacao as malhas propostas
nesse trabalho. Porém, o autor ndo conseguiu encontrar a prova estabilidade pelos critérios
expostos na literatura, conforme descritos por [Tran, Kellett e Dower (2017). Em todas as

tentativas, verificou-se que os termos devidos a aproximagao do modelo discreto "sobravam"
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dentro de estrutura condizentes com o os critérios descritos em (Iran, Kellett e Dower| (2017)
e Mizumoto, Ohdaira e Iwai (2010). De fato, preferiu-se o uso de estratégias sem o uso de
restri¢des terminais, como as desenvolvidas por Meadows Jri(1994), uma vez que os horizontes
de predicao escolhidos eram pequenos. Os préprios horizontes menores foram escolhidos para
facilitar o desenvolvimento do projeto analitico dos controladores. Dessa forma, conclui-se
que, dentro daquilo que o autor conseguiu desenvolver, as aproximagdes adotadas limitavam
as condi¢des de estabilidade global dos controladores adotados. Por isso, tais estudos de
modo geral foram pouco expostos no texto, apesar de terem consumido um tempo razoavel
no desenvolvimento desse trabalho e, por isso, sdo elencados no conjunto de dificuldades

encontradas.

8.2 CONCLUSOES

Ap6s a recapitulacdo feita, apontam-se as principais conclusdes dessa tese:

* O fator de normaliza¢do apresentado no Teorema [I| foi fundamental para o desenvolvi-
mento de toda a teoria para a metodologia de projeto de controle posterior. Essa fator
de normalizacdo possibilita ajustar os pesos de forma que os custos de rastreamento e de
acdo de controle tenham a influéncia na mesma propor¢ao dos parametros de sintonia no
funcional de custo. Porém, mesmo com a normalizagdo, o custo de erro acumulado, ape-
sar de estar naturalmente na mesma unidade do custo de rastreamento saida, ndo possui
associagdo tdo direta na sua propor¢do com os demais (apenas no caso do primeiro custo).
Dessa forma, também justificam-se os estudos posteriores.

* Ainda assim, a escolha da formulacao que penaliza o erro acumulado no funcional de custo
mostrou-se eficaz para atingir os objetivos de controle nessa aplicagdo. A primeira razao
¢ a propria garantia de rastreamento de referéncia, rejeicdo a perturbagdes e tolerancia
a erros paramétricos, em decorréncia do integrador incluido por essa formulacdao. Um
segundo motivo € que o ganho sobre o erro acumulado € calculado diretamente na solug¢ao
6tima, o que evita o ajuste empirico do integrador. Porém, esse controle ndo é um simples
PI projetado de outra forma. A estrutura do controle preditivo, para um processo de
primeira ordem, proporciona um ganho sobre a referéncia um pouco superior ao ganho
sobre o sinal de saida, de modo que existe um pequeno ganho sobre a referéncia, além
do ganho que existiria sobre o erro (assume-se que o ganho sobre o estado € negativo)

e o ganho sobre o erro acumulado. Além disso, para processos de segunda ordem ou
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superior, existe o ganho sobre os demais estados, que nao existiria na estrutura padrao
do PI. Todas essas varidveis sdo consideradas no mesmo projeto, totalmente baseado no
modelo de predi¢do escolhido para o processo. Dessa forma, o "controlador preditivo com
integrador", mesmo para pequenos valores de NV, pode ser considerado um controlador
mais complexos que um PI. De toda forma, existe uma certa proximidade entre esses
dois controladores, de modo que algumas interpretacdes realizadas ao longo do trabalho
fizeram essa associacdo. Assim, como existe uma proximidade entre o controlador da
formulagao tratada no Problema(I]e o controlador puramente proporcional.

Foi possivel encontrar a relag@o entre os parametros de sintonia do controlador preditivo
e as varidveis de malha fechada normalmente adotadas para a sintonia de controladores
aplicados tradicionalmente ao controle de maquinas elétricas, sobretudo a banda passante.
Esse foi um dos fatores que também possibilitou a metodologia de projeto proposta. Aqui
caberiam alguns questionamentos:

— Por que utilizar esses parametros para o projeto do preditivo? Destaca-se que
requisitos de projeto baseados em condi¢Oes da saida sdo situagdes comuns para
qualquer processo controlado. De fato, a escolha dos polos de malha fechada
nem sempre € feita corretamente pelo projetista, pois pode resultar em situacoes
impossiveis de serem executadas pela acdo de controle disponivel. Dessa maneira,
a filosofia de controladores 6timos consiste em ponderar a energia € ndo somente
o requisito de saida. Porém, a transi¢do para controladores projetados no tempo
em uma dada drea, arraigada em controles baseados em frequéncia, precisa manter
alguns aspectos previamente utilizados como, nesse caso, a banda de passagem do
processo em malha fechada. Além disso, o critério de projeto ndo necessariamente
impdem um polo de malha fechada, mas altera a forma de enxergar a limitacao de
energia associando-a diretamente a uma limitacdo em banda de frequéncia. Desta
forma, a associacao proposta fornece um subsidio extra para o projeto baseado em
energia, tipico de controladores 6timos.

— Nao seria mais interessante utilizar diretamente um PI que j4 € projetado conside-
rando os aspectos frequenciais? Obviamente, a escolha do controle deve partir do
projetista. Porém, € possivel utilizar a metodologia adequada para o projeto do con-
trolador preditivo como qualquer metodologia utilizada para projeto de qualquer PI.

De fato, a metodologia baseada em frequéncia para o projeto de PIs estd muito con-
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solidada na literatura. Porém, o controle preditivo possibilita 0 uso de modelos de
projeto mais complexos que os usualmente utilizados com PlIs. Além disso, € possi-
vel compensar outros estados além da saida, de modo que o preditivo pode trabalhar
em uma unica malha, diferentemente do PI (na hipétese de precisar lidar com mais
estados). Assim, o projeto do preditivo em uma tnica malha é mais simples que o
projeto de varios PlIs, que precisam considerar vdrias limitacdes em frequéncia para
evitar a influéncia de uma malha na outra.

— Nao seria mais interessante utilizar um controlador linear quadratico digital com
integrador ao invés do controlador preditivo? Para resolver o problema proposto,
o controlador linear quadratico digital com integrador também seria interessante
e, provavelmente, equivalente ao controlador preditivo utilizado, com melhores
condicoes de estabilidade. Porém, ndo seria possivel realizar um estudo analitico com
esse controlador na forma como foi realizado com o controlador preditivo utilizado,
justamente por este primeiro possuir um horizonte infinito. Além disso, os estudos
de sintonia de MPC realizados podem ser utilizados para a sintonia de controladores
FCS-MPC, que foram abordados marginalmente ao longo desse trabalho.

* Uma vantagem extra nessa associacdo com o parametro frequencial consiste na capacidade
de redu¢do da influéncia dos ruidos através da sintonia do controlador, visto que esse €
um problema constante nesse tipo de aplicacdo.

* Apesar de terem sido realizados varios estudos referentes ao caminho dos polos de malha
fechada, esses estudos apenas embasaram as metodologias desenvolvidas. Dessa forma,
nao € necessdrio tracar o caminho dos polos de malha fechada para a aplicar as metodolo-
gias de projeto propostas. Além disso, apenas uma unica metodologia, para processos de
primeira ordem, baseia-se na escolha direta dos polos de malha fechada, escolhidos pelo
projetista. As demais utilizam outros principios. Assim, apesar do nimero de estudos
que fundamentam as metodologias desenvolvidas, ndo € necessério ao projetista repetir
esses estudos, mas apenas aplicar as metodologias propostas se estas forem adequadas ao
processo a ser controlado.

* Os modelos de simulacao propostos mostraram-se validos para simular a mdquina real.
Os modelos de projeto também foram capazes de proporcionar projetos de controle que

se verificaram em simulagdo e experimentalmente.
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* Os resultados experimentais permitiram aprofundar a andlise do controlador projetado e

seus efeitos na mdquina. Destaca-se que o filtro de realimentagdo teve certa influéncia
no desempenho dindmico. O filtro ndo foi, porém, considerado no projeto do controlador
pois esse foi desenvolvido especialmente para processos de segunda (ou primeira) ordem
e ndo quarta ordem, como seria com a inclusio do filtro. Assim, adotou-se uma espécie
de principio de separacdo, de modo que assumiu-se que o filtro ndo teria influéncia sobre
o controle em seu projeto. Além disso, verificou-se que o controlador em malha direta
de rotacdo e corrente de quadratura teve um desempenho melhor que o controlador em
cascata. Foi também possivel garantir diretamente as aspectos relativos ao desempenho
dindmico de rotacao, sem a necessidade de supor um desacoplamento entre as malhas do
controlador com estrutura em cascata. Outra vantagem reside na redu¢do do nimero de
integradores, pois no caso da malha direta nao € necessario um integrador para a corrente
de quadratura, pois em nenhum momento essa corrente ¢ designada como saida.
Ressalta-se, novamente, que os resultados experimentais confirmaram que a metodologia
proposta foi efetiva para projetar controladores para motores elétricos. Porém, essa
metodologia poderia ser facilmente aplicada em outras dreas, caso os requisitos de projeto
sejam condizentes. O Exemplo[7] por exemplo, mostrou uma possivel aplicacdo da técnica
de projeto em um processo associado a drea de eletronica de poténcia.

A metodologia proposta atendeu ao requisito de simplicidade inicialmente almejado, tanto
em relagdo a estrutura do controlador final adotado como em relagdo aos procedimentos
para arealizacdo do projeto. Além disso, procurou-se deixar a texto da tese o mais diddtico
e completo o possivel, para facilitar a possibilidade de aplicagdo da metodologia proposta

por leitores eventualmente interessados nessa metodologia.

8.3 MELHORIAS E PROPOSTAS DE TRABALHOS FUTUROS

Entre possiveis melhorias e/ou propostas de investigagdo futuras destacam-se:

* Aprofundar o método de projeto fisico para processos de primeira ordem e desenvolvi-

mento deste para processos de segunda ordem;

* Expandir o fator de normaliza¢do para processos MIMO ou, a0 menos, investigar o mais

profundamente efeito do fator proposto para processos desse tipo;

* Desenvolver uma metodologia de projeto de controle preditivo ndo linear para o PMSM;
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* Estudar mais profundamente os efeitos da compensacao de rotagdo e a possivel associacao
dessa com o projeto do controlador preditivo;

* Entender a relacdo entre o uso de controladores preditivos e suas implicagdes na passivi-
dade do processo em malha fechada, talvez, em especifico para o caso dos motores;

* Averiguar o uso de restricOes terminais para aumentar as garantias de estabilidade para
o processo em malha fechada, possivelmente, ao desenvolver o estudo da metodologia
proposta para horizontes maiores;

* Desenvolver estratégias de controle preditivo com sintonia adaptativa, baseadas nos estu-
dos de sintonia realizados;

* Associar o controlador preditivo aplicado a uma possivel técnica de controle de rotagcdo
sem sensor de rotacdo;

* Uso de filtro de particulas (unscented filter) para a estimagdo da rotacdo quando medida

através de sensores de efeito Hall (WAN; MERWE, [2000)).

8.4 REFLEXAO SOBRE A TEORIA DE CONTROLE E A PROPOSTA DA TESE

Aristételes define a virtude como a justa medida de todos os hdbitos humanos. A virtude
¢ a perfeicao dos hébitos, de modo que, a pratica da virtude € capaz de ordenar as muitas paixoes
desordenadas da alma, tornando o ser humano bom. A virtude é uma consequéncia direta da
vontade e da inteligéncia humana e é obtida através de drduo esforco. A obten¢do da virtude
¢ uma vitéria daquele que extrai as mds préticas de si e, assim, encontra 0 bem que estava
escondido e faz tudo para manté-lo conservado (AQUINO, 2013; GILLET, [2019).

Da mesma forma, pode-se comparar a arte de controlar processos com a busca pela
virtude. A engenharia de controle busca ordenar os sistemas fisicos desregrados e tornd-los
uteis. Um sistema de controle mal projetado € equivalente a um vicio humano, de modo que
desperdica o potencial do processo fisico que estd sendo controlado, entregando-o ainda mais as
suas desordens naturais. E necessario um esfor¢o da vontade e da inteligéncia humana para que
um sistema de controle torne-se de fato uma virtude para o processo controlado. A inteligéncia
€ necessdria, pois € preciso uma ac¢ao intelectual para determinar qual o objetivo que processo
controlado precisa atingir, quais os caminhos necessdrios para atingir tal norte e qual a energia
suficiente a ser fornecida. A vontade existe no drduo caminho de modelar o processo e de
projetar o controlador, para que o conjunto resplandeca a inteligéncia geradora original. E,

desse modo, o sistema controlado produza um bem ao ser humano.
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Dessa forma, esse trabalho de tese empreendeu um esfor¢o para que o controlador MPC
possa levar os processos controlados a atingirem a "virtude" em seu funcionamento. Buscou-se
desenvolver uma base forte para a teoria de projeto apresentada, de modo que, os procedimentos
desta teoria possibilitassem os seguintes principios: simplicidade de projeto, simplicidade de
aplicacdo, racionalidade de projeto, confiabilidade na aplicacdo, aproveitamento do potencial
do processo. Com isso em mente, foram conduzidos os mais variados estudos para tornar sélida
a teoria proposta, de modo que, apesar dos numerosos itens avaliados, o processo da criacdo
da teoria pudesse ser sempre norteado pelos mesmos principios. Na sequéncia, procurou-se
implementar os conceitos propostos tanto em projeto como em aplicacdo, de modo que essa
implementacdo pudesse expor de forma mais clara a teoria proposta, seguindo os principios
norteadores. Assim, apesar de drduo, o préprio processo de desenvolvimento buscou extrair
a "virtude" da metodologia do projeto do MPC, para que essa metodologia possibilitasse ao

controlador extrair a "virtude" do processo controlado.

8.5 ARTIGOS PUBLICADOS DURANTE O DOUTORADO

Artigos completos publicados em periddicos:

* BARTSCH, A. G; TEIXEIRA, J. R.; OLIVEIRA, J. de; CAVALCA, M. S. M. Procedures
to Design Multi-Model-Based Predictive Controller Applied to BLDC Drive. In Journal
of Control, Automation and Electrical Systems, v. 30, n. 3, pp. 994-1006, 2019. DOI:
10.1007/s40313-019-00521-7

Abstract — One of the main reasons that prevent the use of model-based predictive control
(MPC) in power electronics and motor drive is the MPC design. The processes related to
these fields have fast dynamics, and most of the MPC design guides involve the control
of slow dynamic processes, which allow high sampling times and, consequently, a large
time for the control action calculation. Moreover, practically only the linear model-based
predictive controller can have small computational cost, which causes difficulty for MPC
application in nonlinear processes as electrical motors. Therefore, this paper presents a
MPC design theory for first-order control models, as the brushless direct current (BLDC)
motor drive, assuming direct speed control (without current inner loop). Thus, the MPC
cost function tune is obtained according to prediction model parameters, the study of

optimization gain curves and, optionally, an extended closed-loop root locus analysis. To
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deal with the motor nonlinearities, both multi-model approach and six-step modulation
are employed. This paper also discusses current peak transients, salient pole BLDC motor
modeling, integral action included in the MPC control action and solutions for Hall effect
sensor nonlinear speed measurement. Simulation and experimental results confirm the

proposed design theory as well as the other discussed issues.

NEGRI, G. H.; BARTSCH, A. B.; CAVALCA, M. S. M; NIED, A. Frequency Response
Comparison of PI-Based FOC and Cascade-Free MPC using 1 kHz SVM Applied to
PMSM drive. In Journal of Applied Instrumentation and Control, v. 5, n. 2, 2017.
DOI: 10.3895/bjic.v5n2

Abstract —- This paper presents a 1 kHz SVM-FOC (Space Vector Modulation with
Field Oriented Control) drive system for a Permanent Magnet Synchronous Motor, using
different control strategies. Such strategies are internal model and frequency response
designed PI (Proportional and Integral) controllers and a multivariable MPC (Model
Predictive Control) controller using a state-space prediction model. This MPC method
becomes interesting for improving the closed-loop speed frequency response, since it
results in a cascade-free controller. The performance of each controller was evaluated
in a qualitative manner through simulations and quantitatively by load torque and speed
reference AC sweeps, generating dynamic stiffness curves and Bode diagrams for the
utilized techniques. Results show that the MPC approach is useful for enabling fast
dynamic responses with the reduced switching frequency, which reduces the drive system
cost and improves its efficiency.

Artigos publicados em anais de congressos e outros eventos cientificos:

BARTSCH, A. G; CAVALCANTI, D. M.; CAVALCA, M. S. M.; NIED, A. A comparison
among different Finite Control Set approaches and Convex Control Set Model-based

Predictive Control applied in a Three-Phase Inverter with RL load, in 2019 Brazilian
Power Electronics Conference (COBEP), 2019.

Abstract — This paper presents a comparative study between two model-based predictive
control (MPC) methods applied in a three-phase power inverter in terms of design and
performance: finite control set (FCS-MPC) and convex control set (CCS-MPC). More-
over, different FCS-MPC strategies are tested. In order to analyze their advantages and
disadvantages, it is shown a brief explanation about the inverter modeling and the control

algorithms implementation. Note that the same parameters are used in the controllers

249



248

numerical analyses, including unitary prediction horizon and an analytical solution for
FCS-MPC. Furthermore, a different cost function for FCS-MPC is proposed in order to

remove steady state error

BARTSCH, C.R. S.; CAMPOS, L. F. F.; BARTSCH, A. G.; OLIVEIRA, J. de; NIED, A.
Low computational cost technique for SPMSM sensorless drive using active flux concept,

in 2019 Brazilian Power Electronics Conference (COBEP), 2019.

Abstract — In this paper, permanent magnet synchronous motor flux control is performed,
involving the active flux concept. This flux control is associated with a scalar drive (V/f),
being a native sensorless technique, without a special approach. Moreover, the applied
strategy has low computational cost and can operate at very reduced speeds, tracking
references and rejecting disturbances. The focused application is direct-drive washing
machines. Experimental results are presented, including a very low-speed test. The main

contribution of this paper is related to the control design.

FERNANDES, F.; OLIVEIRA, J. de; NIED, A.; BARTSCH, A. G. Alternative FCS-MPC
concepts for cascade free motor speed control, in 2019 Brazilian Power Electronics

Conference (COBEP), 2019.

Abstract — This paper provides alternative FCS-MPC algorithms for cascade-free motor
speed control and compares with conventional FCS-MPC. The proposed algorithms uses
the concept of virtual vectors combined with a modulation to reduce the ripple caused
by conventional FCS-MPC. The difference in the proposed algorithms is related with the
search of the virtual vectors in order to reduce computational cost, memory use or pro-

cessing. Simulation results are provide showing the benefits of the proposed algorithms.

BARTSCH, A. G.; PREUSS, R. T.; CAVALCA, M. S. M.; DE OLIVEIRA, J. Finite
Control Set Model-based Predictive Control Applied to a non-event based process. In

Congresso Brasileiro de Automatica (CBA), 2018.

Abstract — This paper proposes a study about finite control set model-based predictive
control (FCS-MPC) applied to a non-event based process. A theoretical background is
provided, presenting the pros and cons with this control technique. Some improvements
for the conventional FCS-MPC are proposed, such as dynamic set range. Simulation

results are presented to corroborate the developed theory.
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* BARTSCH, A. G.; NEGRI, G. H.; CAVALCA, M. S. M.; DE OLIVEIRA, J.; NIED, A.
Cost function tuning methodology for FCS-MPC applied to PMSM drives. In 2017 Brazi-
lian Power Electronics Conference (COBEP),2017. DOI: 10.1109/COBEP.2017.8257320

Abstract — This paper presents a discussion about cost function design procedure for finite
control set model predictive control (FCS-MPC) applied to electrical permanent magnet
synchronous motor (PMSM) drive. In such analysis, different cost function choices
were evaluated, with different type of costs and weighting, in order to achieve the main
control objective: minimum torque error, accomplishing the maximum torque per ampere
condition. Moreover, this study is completed with discussion on the choice of weighted
variables for each objective and its influence in some figures of merit, such as current

THD and torque ripple.

* MEIRINHO, C. J.; BARTSCH, A. G.; DE OLIVEIRA, J.; CAVALCA, M. S. M. An
optimal MIMO control approach for PMSM drives. In 2017 Brazilian Power Electronics
Conference (COBEP), 2017. DOI: 10.1109/COBEP.2017.8257328

Abstract — This work presents a permanent magnet synchronous motor optimal field
oriented control through linear quadratic regulator for speed control in maximum torque
per ampere operation. An analytic approach for Q and R matrices is evaluated and
linearization methods associated to a proposed incremental decoupling component are
studied verifying the most efficient control approach according to a given cost function.
Numerical simulation and experimental results are presented and it is shown that the
proposed control provides a more efficient linear quadratic regulator permanent magnet

synchronous control, supporting the use of the presented controller.

* BARTSCH, A. G.; MEIRINHO, C. J.; NOVAES, Y. R.; CAVALCA, M. S. M.; DE
OLIVEIRA, J. Analysis of predictive control for boost converter in power factor correction
application. In 2016 12th IEEE International Conference on Industry Applications
(INDUSCON), 2016.

Abstract — This work presents a boost converter design methodology for active power
factor correction, using finite control set model-based predictive control (FCS-MPC)
for current control. Moreover, an external proportional integrative (PI) voltage control
loop design methodology is explained. This paper also compares the conventional PI

current control with MPC current for this application, both in transient load disturbance
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condition and in steady state different load conditions. The results in rated operation are
compared with IEC 61000-3-2 international standard, which establishes limits for current
harmonics rms values. The design methodology shows itself effective, with results near
to the expected. Both controllers presented advantages and disadvantages, many of them
exhaustively discussed in this work.

Trabalho submetido a periédico em andlise (até o momento da entrega desse texto para

a banca):

* BARTSCH, A. G.; NEGRI, G. H.; NIED, A; CAVALCA, M. S. M.; OLIVEIRA, J. de. A
generic normalization and design methods for linear offset-free MPC. In Optimal Control
Application and Methods, 2021.

Abstract — This paper presents a generic normalization to design the cost functional of
linear Model-based Predictive Control (MPC). Also, some design methods for first and second-
order processes improve the MPC design choices after the normalization. The methods for first-
order processes are Quasi-exact Method, Critical-pole Method, and Basic-MPC Method. The
methods for second-order processes are Hyperbola Method and Cutoff-frequency Method. For
other open-loop system classes, the own normalization benefits are proposed. This normalization
serves to a general SISO unconstrained linear processes, but it can be extended for some MIMO
or even nonlinear processes. Also, this work provides simulation and experimental results,
applying the designed control to a permanent magnet synchronous motor. The practical example
includes several application details connected with the design choices.

Trabalho submetido a congresso em andlise (até o momento da entrega desse texto para

a banca):

* AGNOLO, S. F. dell; BARTSCH, A. G.; FERNANDES, F.; CAVALCANTI, D. M.;
OLIVEIRA, J. de; CAVALCA, M. S. M.; NIED, A. Convex control set model-based
predictive control applied to a permanent magnet synchronous motor. In 2021 Brazilian
Power Electronics Conference (COBEP), 2021.

Abstract — This paper explores the application of Convex Control Set (CCS) Model-
based Predictive Control (MPC) applied to a permanent magnet synchronous motor (PSMS).
Details about the controller design, simulation and experimental results are provided. The main
contribution of this work is the formulation with the predicted accumulated error included in the
predictive control cost function. Results show the reference tracking and disturbance rejection,

as well as other benefits of the new control structure.
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