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Resumo

Métodos de controle orientado a dados (Data-Driven Control – DDC) têm ganhado desta-

que nas últimas décadas por não necessitarem do modelo paramétrico do processo para a

sintonia de controladores industriais. Neste trabalho, a técnica de Virtual Reference Feed-

back Tuning (VRFT) é avaliada no projeto de gain schedulers do tipo Lookup Table (LUT)

e polinomial, os quais são usados para ajustar continuamente os ganhos de controladores

do tipo Proporcional-Integral-Derivativo (PID) adaptativo. O objetivo do controle é aplicar

esses gain schedulers no controle de processos não lineares, de forma que o sistema em malha

fechada siga uma dinâmica desejada, definida por um modelo de referência. Assim, também

é objetivo desse trabalho apresentar uma metodologia para definir o modelo de referência

linear, a partir de dados obtidos de um sistema não linear. A validação do desempenho dos

gain schedulers, conforme a dinâmica do modelo de referência proposto, é realizada com

base nas métricas IAE, IAU e IAOE. Os resultados evidenciam maior eficiência do controle

de malha fechada com o controlador PID adaptativo e gain schedulers, em comparação ao

controlador PID de ganhos fixos.

Palavras-chave: Controle Orientado a Dados; Controle PID Adaptativo; Gain Scheduling ;

Virtual Reference Feedback Tuning ; Modelo de Referência.
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Abstract

Data-Driven Control (DDC) methods have gained prominence in recent decades because

they do not require the parametric process model to tune industrial controllers. In this

work, the Virtual Reference Feedback Tuning (VRFT) technique is evaluated in the design of

Lookup Table (LUT) and polynomial gain schedulers, which are used to continuously adjust

the gains of adaptive Proportional-Integral-Derivative (PID) controllers. The objective of

the control is to apply these gain schedulers in the control of nonlinear processes, so that the

closed-loop system follows a desired dynamic, defined by a reference model. Thus, it is also

the objective of this work to present a methodology to define a linear reference model from

data obtained of a nonlinear system. The performance validation of the gain schedulers,

according to the dynamic of the proposed reference model, is performed based on the IAE,

IAU and IAOE metrics. The results show greater efficiency of the closed-loop control with

the adaptive PID controller and gain schedulers compared to the fixed-gain PID controller.

Keywords: Data-Driven Control; Adaptive PID Control; Gain Scheduling; Virtual Refe-

rence Feedback Tuning; Reference Model.
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Capítulo 1

Introdução

Neste capítulo é apresentado o problema de controle orientado a dados e uma contex-

tualização histórica sobre os diferentes métodos que foram desenvolvidos para o ajuste de

controladores industriais. Em seguida, são expostos os objetivos gerais e específicos desse

trabalho. Por fim, detalha-se a organização do documento.

1.1 Motivação

O controlador Proporcional-Integral-Derivativo (PID) oferece uma boa relação custo/

benefício frente aos outros tipos de controladores na indústria. A alta aderência desse

controlador está relacionada a sua alta eficácia e baixo custo de implementação e manutenção

[1]. Nos sistemas de controle industriais, 90-95% das malhas de controle são do tipo PID,

sendo predominantes em aplicações modernas, como carros autônomos, veículos aéreos não

tripulados e robôs autônomos [2].

Esse tipo de controle utiliza uma ação proporcional, uma integral e outra derivativa

para converter o erro de entrada da malha fechada em sinal de controle. O erro é calculado

comparando o estado do sistema com a referência, definida pelo usuário. Na lógica PID, o

erro é amplificado com ganho proporcional, acumulado com o ganho integral e derivado com

o ganho derivativo. Ou seja, os ganhos proporcional, integral e derivativo são responsáveis

por tratar o erro presente, passado e previsto, respectivamente [3].

Os ganhos do controlador PID geralmente são obtidos por meio da abordagem Model-
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Based Control - MBC, em que um modelo linear invariante no tempo (Linear-Time Invariant

- LTI) é identificado. Assim, o controlador PID é sintonizado a partir desse modelo. No

entanto, a metodologia MBC pode não ser apropriada para alguns processos industriais,

devido à alta complexidade e ao alto custo atrelado ao procedimento de identificação.

Para contornar o esforço da estimativa de um modelo do processo no problema de sin-

tonia do controlador PID, métodos de controle baseado em dados vêm sendo estudados

(Data-Driven Control - DDC). Por definição, DDC inclui todas as técnicas de ajuste de

controladores que utilizam diretamente dados de entrada/saída do processo, adquiridos em

malha aberta ou em malha fechada. A sintonia não depende explicitamente do modelo

paramétrico do processo, e pode ser feita de modo on-line ou off-line. A estabilidade, con-

vergência e robustez do sistema podem ser garantidas por meio de uma análise matemática

rigorosa, sob certas suposições razoáveis [4]. Ainda, os métodos DDC visam sintonizar

o controlador de acordo com uma dinâmica desejada, de tal forma que a malha fechada

resultante seja equivalente a um modelo de referência definido pelo projetista.

De forma geral, o controlador PID com ganhos fixos, sintonizados pelas técnicas DDC,

oferecem bom desempenho para sistemas lineares. No entanto, para sistemas não lineares,

essa configuração do controlador pode comprometer o desempenho da malha de controle.

Dessa forma, uma das abordagens mais populares para o controle de sistemas não lineares

é o uso do controlador PID adaptativo, o qual possui um gain-scheduler, responsável por

ajustar os ganhos do controlador PID continuamente. Esse ajuste é realizado de acordo

com alguma variável observada do sistema, para manter o bom desempenho de controle da

malha fechada [5].

A implementação de gain schedulers na forma de redes neurais [6] tem sido difícil, devido

às limitações no custo computacional. Uma solução popular é a utilização de Lookup Table

(LUT), principalmente no setor de controle automotivo [7] [8]. No entanto, para construir

uma LUT eficaz no controle dos ganhos PID, é necessário adquirir uma quantidade razoável

de dados do sistema não linear. Além disso, quando um valor de entrada não corresponde

exatamente a um ponto da tabela, é necessária a interpolação, o que pode causar imprecisões,

afetando o desempenho do controlador PID. A LUT também pode exigir muita memória

e poder de processamento, especialmente em sistemas com várias variáveis de entrada ou

muitos pontos de dados, o que pode ser problemático em sistemas embarcados. Por fim, a
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extrapolação da LUT para valores fora de seus limites pode gerar resultados imprecisos ou

instáveis, comprometendo o desempenho do controlador PID. Em [9], um gain scheduler do

tipo polinomial de segunda ordem é utilizado para ajustar os ganhos do controlador PID

adaptativo. A escolha por esse tipo de gain scheduler é interessante devido ao baixo custo

de armazenamento e à sua capacidade de ajuste contínuo e suave dos ganhos do controlador

PID ao longo do experimento, reduzindo a probabilidade de mudanças abruptas no sinal de

controle gerado.

Portanto, o desafio de controle consiste em expandir a aplicabilidade das técnicas DDC no

projeto de gain schedulers do controlador PID adaptativo, para sistemas não lineares. Além

disso, surgem oportunidades de fazer estudos comparativos no uso de diferentes tipos de gain

schedulers projetados pelos métodos DDC. Outrossim, há uma escassez na literatura sobre

como definir um modelo de referência no problema de controle de processos não lineares.

1.2 Contextualização Histórica

Desde a década de 1990, vêm se estudando técnicas orientada a dados para a sintonia

de controladores industriais, tal que o modelo paramétrico do processo não é considerado

no projeto. Uma linha do tempo das principais técnicas DDC desenvolvidas ao longo das

últimas três décadas é disposta na Figura 1.1. A primeira a se popularizar na indústria

foi a Iterative Feedback Tuning (IFT), introduzida em [10]. Esse método é empregado na

ressintonia de um controlador linear e de estrutura fixa, por meio de um processo iterativo

de otimização, baseado na estimativa de um gradiente de um critério de desempenho que

minimiza o erro quadrático médio entre a saída desejada e a obtida da malha fechada. Em

cada iteração, a estimativa é construída a partir de dados obtidos parcialmente em condições

normais de operação (experimento normal) e parcialmente em um experimento especial em

que a saída do experimento normal é realimentada junto ao sinal de referência (experimento

do gradiente). Desde 1994, o método IFT tem sido aplicado no projeto de controladores em

diversos contextos, como no controle de uma placa suspensa [11], de um quadricóptero [12]

e de velocidade e posição de um motor servo [13].

Outro método iterativo que ganhou destaque na engenharia de controle foi o Correlation-

based Tuning (CbT), apresentado em [14] no ano de 2002. Nesse método, os parâmetros
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de um controlador linear de estrutura fixa são ajustados iterativamente para reduzir ou

eliminar a correlação entre o erro de saída em malha fechada – entre os sistemas de malha

fechada desejado e alcançado – e o sinal de referência. Diferentemente do método IFT, o CbT

utiliza apenas um experimento de malha fechada por iteração em seu processo de otimização.

Em [15], um estudo comparativo entre essas duas técnicas foi feito para o controle de um

módulo de temperatura. Além desse, o método CbT foi aplicado em outros estudos, como

em controles de sistemas de suspensão [16] [17]. Apesar de eficazes, os métodos IFT e CbT

apresentam alto custo experimental, o que limita suas aplicações.

A técnica Virtual Reference Feedback Tuning (VRFT), proposta em [18] no ano 2000,

oferece uma abordagem de sintonia de controladores com baixo custo experimental, necessi-

tando apenas de um único conjunto de dados de entrada e de saída, obtidos em malha aberta

ou fechada. Esse método reformula o problema de ajuste como uma tarefa de identificação

dos parâmetros do controlador, a partir da computação de um sinal de referência virtual.

Ademais, o VRFT utiliza o método dos mínimos quadrados para estimar os parâmetros óti-

mos do controlador. Aplicações do VRFT incluem o controle de articulações de joelhos em

paraplégicos via estimulação elétrica funcional [19], o controle de velocidade de motores de

corrente contínua com escovas [20] e a regulação da velocidade do rotor de turbinas eólicas

pelo ajuste coletivo do ângulo das pás [21].

No ano de 2004, o método Fictitious Reference Iterative Tuning (FRIT) foi apresentado

em [22]. Esse método utiliza um algoritmo de otimização iterativo e não linear, baseado

na computação de um sinal de referência fictício, a partir de apenas um conjunto de dados

adquirido em malha fechada. O FRIT foi aplicado em diversos estudos, incluindo no controle

de posicionamento de um cart e na supressão de vibrações [23].

Em 2007, foi apresentada a extensão não iterativa do método CbT, denominada Non-

iterative Correlation-based Tuning (NCbT) [24]. Assim como o VRFT, o NCbT utiliza

apenas um conjunto de dados de malha aberta ou fechada para ajustar o controlador, mas

mantém o objetivo de minimizar a correlação entre o erro de saída em malha fechada e o sinal

de referência. O NCbT foi aplicado no controle de motores síncronos de ímã permanente

lineares [25] e no controle de robôs, com garantia de estabilidade em malha fechada baseadas

no teorema de ganho pequeno [26].

Mais recentemente, em 2017, foi proposta a técnica Optimal Controller Identification



Capítulo 1. Introdução 5

(OCI) [27], que usa um algoritmo de erro de predição para identificar o inverso do controlador

ótimo. O método OCI também requer apenas um conjunto de dados para a sintonia do

controlador. Exemplos de aplicação incluem o controle de um módulo de temperatura [28]

e de um módulo Peltier [29].

Figura 1.1: Linha do tempo das principais técnicas DDC.

Fonte: Autoria própria.

Embora as técnicas de sintonia de controladores orientadas a dados (DDC) mencionadas

acima sejam focadas em sistemas lineares, muitos sistemas industriais são não lineares e

apresentam complexidade adicional. Isso gera a necessidade de adaptar essas técnicas para

o controle de sistemas não lineares. Uma extensão do método VRFT para controladores não

lineares foi proposta logo após sua versão original [30], e o IFT também foi adaptado para

sistemas não lineares em [31]. No entanto, a implementação de um controlador não linear

traz um desafio importante: ao definir uma classe de controladores parametrizados para

aproximá-lo ao controlador ideal, é necessário considerar não apenas a ordem do controlador,

mas também as características das não linearidades envolvidas [32].

Uma abordagem bem-sucedida para o controle de sistemas não lineares é o uso de con-

troladores lineares com parâmetros variáveis no tempo, conhecidos como Linear Parameter

Varying (LPV). Essa abordagem oferece diversas vantagens computacionais e conceituais,

embora o controle obtido nem sempre atenda a todos os requisitos esperados [32]. Os con-

troladores LPV, portanto, se apresentam como uma alternativa promissora para o projeto

orientado a dados de controladores para sistemas não lineares. Nesse contexto, a técnica

VRFT foi expandida para a sintonia de controladores LPV [33] [34] [35]. Em contrapartida,

os métodos NCbT e OCI não podem ser aplicados a controladores LPV, pois esses métodos

envolvem comutação entre o processo e o controlador na formulação e no processo de ajuste.
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Esse tipo de comutação geralmente não se aplica a sistemas de parâmetros variáveis [35].

No contexto de controladores PID com ganhos adaptativos, as técnicas VRFT e FRIT

foram utilizadas na sintonia e ressintonia de gain schedulers, respectivamente [9] [36]. Para

ambos o objetivo foi o controle de sistemas não lineares. Nesses trabalhos, os gain schedulers

foram modelados por polinômios em função da variável observada do sistema, de tal forma

que os ganhos PID são ajustados continuamente durante o controle da malha fechada.

Portanto, os gain schedulers sintonizados pelos métodos VRFT e FRIT, permitem uma

adaptação contínua dos ganhos do controlador PID, relativa à dinâmica do processo com

características não lineares, garantindo um desempenho otimizado.

1.3 Objetivos Gerais

O objetivo geral deste trabalho é investigar a eficiência da técnica Virtual Reference

Feedback Tuning (VRFT) na sintonia de gain schedulers do tipo polinomial, utilizados para

o ajuste contínuo dos ganhos de controladores PID adaptativos em sistemas não lineares.

Além disso, propõe-se um método de projeto para gain schedulers do tipo Lookup Table

(LUT), também baseado na técnica VRFT, com o propósito de comparar a eficiência entre

os dois tipos de gain schedulers. Adicionalmente, é apresentada uma metodologia para a

definição do modelo de referência, a ser utilizada no problema de otimização associado ao

projeto desses gain schedulers.

1.4 Objetivos Específicos

Para a efetiva concretização dos objetivos gerais, são definidos os seguintes objetivos

específicos:

1. Desenvolver uma metodologia para o projeto de gain schedulers do tipo Lookup Table

(LUT) com base na técnica Virtual Reference Feedback Tuning (VRFT).

2. Propor uma metodologia para definição do modelo de referência linear para processos

não lineares monovariáveis.
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3. Avaliar o desempenho dos gain schedulers - LUT e polinomial - no ajuste dos ganhos de

controladores PID adaptativos, utilizando a técnica VRFT. Essa avaliação é realizada

por meio de estudos de caso simulados, considerando a metodologia proposta para a

definição do modelo de referência.

1.5 Organização do Documento

No Capítulo 2 é apresentada a formulação do problema de controle da malha fechada

relativa a um modelo de referência e como o método VRFT é utilizado para sintonizar um

controlador de acordo com essa dinâmica desejada. No Capítulo 3, é revisada a teoria do

controlador PID, e duas de suas principais formas de implementação digital. No Capítulo

4 são revistas as teorias de dois tipos de gain schedulers dos ganhos do controlador PID

adaptativo, sendo eles: LUT e polinômio. Ainda, nesse capítulo, é revisada a expansão do

método VRFT na sintonia do gain scheduler polinomial, assim como proposta uma expansão

desse método DDC para o projeto do gain scheduler do tipo LUT. No Capítulo 5 é proposta

uma metodologia de definição do modelo de referência linear para sistemas não lineares. No

Capítulo 6 são apresentados três estudos de caso simulados, com o objetivo de comparar os

dois tipos de gain schedulers no ajuste do controlador PID, referente ao modelo de referência

proposto. Por fim, no Capitulo 7, são apresentadas as conclusões dessa pesquisa.



Capítulo 2

Problema de Sintonia Orientada a

Dados

Neste Capítulo é discorrido o problema de controle da malha fechada que, de forma

geral, os métodos DDC visam solucionar. Também é revisada a teoria do método Virtual

Reference Feedback Tuning (VRFT) para a sintonia de controladores de estrutura fixa e

linear. Para esse método, é requerido apenas um conjunto de dados de um experimento de

malha aberta/fechada obtidos de um processo linear e invariante no tempo.

2.1 Formulação do Problema de Controle por Modelo de

Referência

Considere a malha fechada mostrada na Figura 2.1, em que G(q−1) é um sistema mono-

variável (Single-Input Single-Output - SISO), linear e não conhecido. Os sinais de referência,

de entrada e de saída do processo, o ruído e o erro de entrada são: r(tk), u(tk), y(tk), v(tk) e

e(tk), respectivamente. k é o instante em que os sinais no tempo contínuo t são amostrados.

O controlador C(¹, q−1), linearmente parametrizado, é definido como:

C(¹, q−1) = ¹TΨ(q−1), (2.1)
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Figura 2.1: Diagrama de blocos da malha fechada do problema de controle por Modelo de
Referência.

Fonte: Adaptado de [4].

em que

¹ = [¹1 ¹2 · · · ¹nθ
]T (2.2)

é o vetor de ganhos e

Ψ(q−1) =
[
Ψ1(q

−1) Ψ2(q
−1) · · · Ψnθ

(q−1)
]T (2.3)

é vetor de estruturas do controlador, em função do operador de atraso q−1. nθ é a quan-

tidade de parâmetros do controlador. O problema é sintonizar C(¹, q−1) para que a malha

fechada apresentada na Figura 2.1 corresponda ao modelo de referência especificado M(q−1).

Portanto, o objetivo é fazer com que o erro de saída da malha fechada εoe(tk) tenda a zero,

que equivale a minimização da função custo JMR (2.4).

JMR(¹) =

∥
∥
∥
∥

C(¹, q−1)G(q−1)

1 + C(¹, q−1)G(q−1)
−M(q−1)

∥
∥
∥
∥

2

. (2.4)

Caso o modelo do processo G(q−1) fosse conhecido, o controlador ótimo poderia ser

obtido por meio desse modelo e de M(q−1):

Cd(q
−1) =

1

G(q−1)

M(q−1)

1−M(q−1)
. (2.5)

No entanto, como o modelo do processo é desconhecido, as técnicas DDC minimizam

outras funções custos que equivalem a minimização de JMR.
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2.2 Virtual Reference Feedback Tuning – VRFT

Proposto originalmente em [37], o VRFT é um método DDC que utiliza apenas um

conjunto de dados de entrada/saída D = {u(tk), y(tk) : k = 1, · · · , N}, obtidos de um

experimento em malha aberta ou fechada para o ajuste do controlador. Como o modelo do

processo é desconhecido, se torna inviável minimizar JMR (2.4). Assim essa técnica calcula

um sinal de referência virtual, a partir da saída inicial y(tk):

r̄(tk) = M−1(q−1)y(tk). (2.6)

O sinal de controle virtual ū(tk) é computado do sinal r̄(tk):

ū(tk) = C(¹, q−1) (r̄(tk)− y(tk)) = C(¹, q−1)ē(tk). (2.7)

Quando u(tk) − ū(tk) = 0, a malha fechada com o controlador é equivalente ao modelo de

referência M(q−1). Portanto, o objetivo de controle se torna:

JV RFT (¹) =
1

N

N∑

k=1

(u(tk)− C(¹, q−1)ē(tk)
︸ ︷︷ ︸

ū(tk)

)2. (2.8)

O diagrama de blocos do método VRFT é mostrado na Figura 2.2.

Figura 2.2: Diagrama de blocos do método VRFT.

Fonte: Adaptado de [37].

Considerando o controlador linearmente parametrizado (2.1), tem-se:

JV RFT (¹) =
1

N

N∑

k=1

(
u(tk)− ¹Tφ(tk)

)2
, (2.9)
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em que

φ(tk) = Ψ(q−1)ē(tk). (2.10)

Portanto, os ganhos ótimos do controlador são estimados utilizando o método dos mínimos

quadrados:

¹̂ =

[
N∑

k=1

φ(tk)
Tφ(tk)

]−1 N∑

k=1

φ(tk)
Tu(tk). (2.11)

Quando o controlador ótimo não pertence a classe de controladores escolhida, é utilizado

um filtro L(q−1) em JV RFT (2.9) para aproximá-la a JMR (2.4) [38]:

JV RFT (¹) =
1

N

N∑

k=1

(
L(q−1)(u(tk)− C(¹, q−1)ē(tk))

)2 (2.12)

=
1

N

N∑

k=1

(

L(q−1)

(

u(tk)− C(¹, q−1)
1−M(q−1)

M(q−1)
y(tk)

))2

. (2.13)

Tomando y(tk) = G(q−1)u(tk) e utilizando o Teorema de Parseval, quando N → ∞:

JV RFT (¹) =
1

2Ã

∫ π

−π

∣
∣
∣
∣
L(e−jω)2

(

1− C(¹, e−jω)
1−M(e−jω)

M(e−jω)
G(e−jω)

)∣
∣
∣
∣

2

Φu(É)dÉ (2.14)

=
1

2Ã

∫ π

−π

∣
∣L(e−jω)

∣
∣
2 |G(e−jω)|

2

|M(e−jω)|2

∣
∣
∣
∣

M(e−jω)

G(e−jω)
− C(¹, e−jω)

(
1−M(e−jω)

)
∣
∣
∣
∣

2

Φu(É)dÉ.

(2.15)

No entanto, a partir da equação (2.5), tem-se:

M(e−jω)

G(e−jω)
= Cd(e

−jω)
(
1−M(e−jω)

)
. (2.16)

Assim,

JV RFT (¹) =
1

2Ã

∫ π

−π

∣
∣L(e−jω)

∣
∣
2 |G(e−jω)|

2

|M(e−jω)|2
∣
∣Cd(e

−jω)− C(¹, e−jω)
∣
∣
2 ∣
∣1−M(e−jω)

∣
∣
2
Φu(É)dÉ.

(2.17)

Analogamente, quando a função JMR (2.4) é analisada no domínio da frequência, tem-se

JMR(¹) =
1

2Ã

∫ π

−π

∣
∣
∣
∣

C(¹, e−jω)G(e−jω)

1 + C(¹, e−jω)G(e−jω)
−

Cd(e
−jω)G(e−jω)

1 + Cd(e−jω)G(e−jω)

∣
∣
∣
∣

2

Φr(É)dÉ. (2.18)
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Equivalentemente,

JMR(¹) =
1

2Ã

∫ π

−π

|G(e−jω)|2
|C(¹, e−jω)− Cd(e

−jω)|2

|1 + C(¹, e−jω)G(e−jω)|2|1 + Cd(e−jω)G(e−jω)|2
Φr(É)dÉ

(2.19)

em que Φu(É) e Φr(É) são os espectros de potências dos sinais u(t) e r(t), respectivamente.

Assim, igualando (2.17) e (2.19):

∣
∣L

(
e−jω

)∣
∣
2
=

∣
∣1−M

(
e−jω

)∣
∣
2 ∣
∣M

(
e−jω

)∣
∣
2 Φr(É)

Φu(É)
, ∀É ∈ [−Ã; Ã]. (2.20)

Percebe-se que L(q−1) é definido em função da aproximação

1

|1 + C(¹, ejω)G(q)|2
≈

1

|1 + Cd(ejω)G(ejω)|2
=

∣
∣1−M(ejω)

∣
∣
2
. (2.21)

Ademais, quando os dados são coletados em malha aberta e a referência a ser utilizada r(tk)

é do mesmo tipo do sinal de entrada u(tk), então Φr

Φu
= 1 e o filtro só depende do modelo de

referência M(q−1). Portanto, os parâmetros ótimos do controlador são estimados por:

¹̂L =

[
N∑

k=1

φL(tk)
TφL(tk)

]−1 N∑

k=1

φL(tk)
TuL(tk). (2.22)

em que, uL(tk) = L(q−1)u(tk) e φL(tk) = Ψ(q−1)ēL(tk), sendo ēL(tk) = L(q−1)ē(tk). Assim,

com o uso desse filtro, a minimização de JV RFT (2.9) será equivalente a de JMR (2.4) e o

controlador ótimo poderá ser estimado.

2.3 Conclusões

Nesse Capítulo foi apresentado o problema de sintonia de um controlador linear e de

estrutura fixa, relativo a uma dinâmica desejada M(q−1). Os parâmetros desse controlador

poderiam ser obtidos a partir da minimização da função custo JMR. No entanto, com o

intuito de evitar a identificação do processo linear G(q−1), o método VRFT minimiza a

função custo JV RFT na busca pelo parâmetros ótimos do controlador.



Capítulo 3

Controlador

Proporcional-Integral-Derivativo – PID

Neste Capítulo, é revisada a teoria do controlador PID, assim como a dos seus princi-

pais algoritmos de implementação digital: forma de posição e de velocidade. Também são

discutidas as vantagens da utilização do algoritmo de velocidade em relação ao de posição,

quando os ganhos do controlador PID variam com o tempo.

3.1 As Três Ações do Controle PID

O controlador PID é o algoritmo mais comum utilizado no controle de processos in-

dustriais [39]. A maioria das malhas de controle implementam algum tipo de variação do

algoritmo do PID. O comportamento desse tipo de controle pode ser descrito como:

u(t) = Kpe(t) +Ki

∫ t

0

e(Ä)dÄ +Kd

de(t)

dt
, (3.1)

em que u é a variável de controle e e é o erro de controle (e = r−y). A variável de controle é,

portanto, uma soma de três ações: a ação proporcional, a ação integral e a ação derivativa.

Os parâmetros do controlador são portanto, o ganho proporcional Kp, o ganho integral Ki

e o ganho derivativo Kd.
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3.1.1 Ação Proporcional

A ação de controle proporcional é proporcional ao erro de controle atual, conforme

expressão:

u(t) = Kpe(t) = Kp(r(t)− y(t)), (3.2)

em que Kp é o ganho proporcional. Seu significado é direto, pois implementa a operação

típica de aumento da variável de controle quando o erro de controle é grande. A função de

transferência de um controlador proporcional pode ser derivada trivialmente como

Cp(s) = Kp (3.3)

A principal desvantagem do uso de um controlador proporcional puro é que ele produz

um erro em estado estacionário. Isso motiva a adição do termo ub [40], tal que:

u(t) = Kpe(t) + ub. (3.4)

O valor de ub pode ser fixado em um nível constante (geralmente em (umax + umin)/2) ou

pode ser ajustado manualmente até que o erro em estado estacionário seja reduzido a zero.

3.1.2 Ação Integral

A ação integral é proporcional à integral do erro de controle, ou seja:

u(t) = Ki

∫ t

0

e(Ä)dÄ, (3.5)

em que Ki é o ganho integral. A ação integral está relacionada aos valores passados do erro

de controle. A função de transferência correspondente é:

Ci(s) =
Ki

s
. (3.6)

A presença de um polo na origem do plano complexo permite a redução a zero do erro em

estado estacionário. Em outras palavras, a ação integral é capaz de definir automaticamente

o valor correto de ub em (3.4) de modo que o erro em estado estacionário seja zero [40].
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Assim, a lei de controle de um controlador Proporcional-Integral (PI) é:

u(t) = Kpe(t) +Ki

∫ t

0

e(Ä)dÄ, (3.7)

Portanto, a utilização de uma ação proporcional em conjunto com uma ação integral, ou

seja, de um controlador PI, resolve os principais problema do erro em regime permanente

associado a um controlador Proporcional puro.

3.1.3 Ação Derivativa

Enquanto a ação proporcional é baseada no valor atual do erro de controle e a ação

integral é baseada nos valores passados do erro de controle, a ação derivativa é baseada nos

valores futuros previstos do erro de controle [40]. A lei de controle derivativa é:

u(t) = Kd

de(t)

dt
, (3.8)

em que Kd é o ganho derivativo. A função de transferência do controlador correspondente

é

Cd(s) = Kds. (3.9)

Para entender melhor o significado da ação derivativa, vale considerar os dois primeiros

termos da expansão em série de Taylor do erro de controle no tempo Td adiante:

e(t+ Td) ≃ e(t) + Td

de(t)

dt
. (3.10)

Se uma lei de controle proporcional a esta expressão for considerada, ou seja,

u(t) = Kpe(t) +Kd

de(t)

dt
, (3.11)

isso resulta naturalmente em um controlador Proporcional-Derivativo (PD). A variável de

controle no tempo t é, portanto, baseada no valor previsto do erro de controle no tempo

t+Td [40]. Assim, a ação derivativa tem um grande potencial para melhorar o desempenho

do controle, pois pode antecipar uma tendência incorreta do erro de controle e neutralizá-la.
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3.2 Implementação Digital do Controlador PID

Para a implementação digital do controlador PID é necessária uma discretização das leis

de controles (3.5) e (3.8). Duas das mais famosas formas de implementação de controle PID

digital são: a forma de posição e a forma de velocidade.

3.2.1 Algoritmo de Posição

Considerando um período de amostragem ∆t, o termo integral em (3.5) pode ser apro-

ximado utilizando método das diferenças finitas:

∫ tk

0

e(Ä)dÄ =
k∑

i=1

e(ti)∆t, (3.12)

em que e(ti) é o erro do sistema de tempo contínuo no i-ésimo instante de amostragem. Ao

aplicar o método das diferenças finitas também ao termo derivativo (3.8), resulta:

de(tk)

dt
=

e(tk)− e(tk−1)

∆t
. (3.13)

Então, a lei de controle de tempo discreto torna-se:

u(tk) = Kpe(tk) +Ki∆t

k∑

i=1

e(ti) +
Kd

∆t
(e(tk)− e(tk−1)). (3.14)

Quando o controlador PID é projetado diretamente no domínio discreto, o valor do período

de amostragem é ponderado nos ganhos obtidos de Ki e Kd, simplificando a lei de controle

em:

u(tk) = Kpe(tk) +Ki

k∑

i=1

e(ti) +Kd(e(tk)− e(tk−1)). (3.15)

Esse algoritmo de controle é conhecido como algoritmo de posição, uma vez que o

valor absoluto da variável de controle é determinado diretamente. Ou seja, esse algoritmo

determina a próxima “posição” ou valor do sinal de controle, sem considerar explicitamente

as mudanças incrementais no sinal de controle.
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3.2.2 Algoritmo de Velocidade

Em certos casos, o sistema de controle é disposto de tal forma que o sinal de controle é

acionado diretamente por um integrador, por exemplo, um motor. É então natural organizar

o algoritmo de tal forma que ele forneça a velocidade da variável de controle [39]. A variável

de controle é então obtida integrando sua velocidade (Figura 3.1),

Figura 3.1: Diagrama de blocos do algoritmo PID em forma de velocidade.

Fonte: Adaptado de [36].

em que ∆ = 1− q−1 é o operador diferença, ou seja:

∆u(tk) =
(
1− q−1

)
u(tk) = u(tk)− u(tk−1). (3.16)

Portanto, para esse algoritmo, o objetivo é calcular a variável de controle no instante de

tempo tk baseado no seu valor no instante de tempo anterior u(tk−1) [40]. Ao subtrair a

expressão de u(tk−1) de u(tk), tem-se:

u(tk) = u(tk−1) + (Kp +Ki +Kd) e(tk)− (Kp + 2Kd) e(tk−1) +Kde(tk−2)
︸ ︷︷ ︸

∆u(tk)

. (3.17)

Esse algoritmo é conhecido como algoritmo de velocidade ou incremental, uma vez

que a saída de controle é determinada por meio da computação da variação do sinal de

controle em relação ao instante anterior. Perceba que no algoritmo na forma de velocidade

(3.17) o sinal de controle não muda abruptamente, mesmo quando os ganhos do controlador

mudam rapidamente. No entanto, na forma de posição (3.15), como o ganho proporcional

atua diretamente no erro, qualquer erro no ponto em que os ganhos mudam causa um

aumento na saída proporcional à diferença entre os ganhos proporcionais.

Portanto, uma das grandes vantagens do algoritmo na forma de velocidade é a imple-
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mentação do controlador PID com ganhos adaptativos. Implementar ganhos adaptativos

significa ajustar dinamicamente os valores dos ganhos proporcional (Kp), integral (Ki) e

derivativo (Kd) durante o controle do processo. Essa configuração do controlador PID é fre-

quentemente preferida no controle de processos que apresentam características não lineares,

em que os ganhos precisam ser ajustados para compensar essas não linearidades.

3.3 Conclusões

Neste Capítulo, foi revisada a teoria do controlador Proporcional-Integral-Derivativo

(PID), amplamente utilizado na indústria de controle de processos e, por isso, adotado

como foco deste trabalho. Foram exploradas as duas principais formas de implementação

digital do controlador PID: o algoritmo de posição e o de velocidade. Também foi visto que o

algoritmo de velocidade é mais adequado quando se utiliza uma lógica de orquestração para

variar os ganhos do controlador PID adaptativo, ao longo do experimento em malha fechada.

Esse ajuste dinâmico dos ganhos do PID é especialmente útil no controle de sistemas não

lineares, pois ajuda a compensar as não linearidades do sistema.



Capítulo 4

Projeto do Gain Scheduler do

Controlador PID Adaptativo

Neste Capítulo, são apresentados dois tipos de gain schedulers utilizados para o ajuste

contínuo dos ganhos do controlador PID adaptativo, sendo eles: Lookup Table (LUT) e

polinomial. Também é apresentado o problema de controle por modelo de referência con-

siderando os gain schedulers na malha fechada. Ainda, é revisada a expansão do método

VRFT para sintonia do gain scheduler polinomial, e apresentada a expansão desse método

DDC para o projeto do gain scheduler do tipo LUT. Por fim, é proposto o método de

validação para esses gain schedulers no controle da malha fechada.

4.1 Gain Scheduler do Controlador PID Adaptativo

O controlador PID adaptativo possui um gain scheduler, responsável por ajustar o vetor

(¹ = [Kp Ki Kd]) ao longo do controle do processo. Esse ajuste é feito a cada instante de

tempo de acordo com o valor de alguma variável observada do sistema. Duas formas de

gain schedulers são estudadas nesse trabalho: a Lookup Table (LUT) e o polinômio.

4.1.1 Gain Scheduler do tipo Lookup Table – LUT

A Lookup Table (LUT), ou tabela de consulta, é uma técnica computacional amplamente

utilizada para reduzir o tempo de processamento de cálculos complexos. A LUT armazena
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previamente os resultados de uma função para um conjunto limitado de entradas. Quando

uma nova entrada é fornecida, o sistema consulta a tabela para obter o resultado correspon-

dente, tornando o processo muito mais eficiente, com uma redução significativa no tempo

de processamento [7].

A teoria das LUTs é baseada no conceito de discretização de uma função f(x). Ao

invés de recalcular f(x) para cada novo valor de x, os valores de f(x) são pré-calculados e

armazenados para pontos discretos de x. Portanto, a precisão da LUT depende da densidade

dos pontos armazenados: quanto mais pontos, mais precisa será a aproximação da função

contínua.

Quando a entrada não coincide com os pontos armazenados, mas está dentro do intervalo

de x, utiliza-se o método de interpolação para estimar a saída respectiva a essa nova entrada

[7]. Para uma tabela unidimensional (1D), a interpolação linear é a mais comum, estimando

o valor de saída com base nos dois pontos mais próximos. Se a entrada estiver fora dos limites

da tabela, usa-se a extrapolação linear, que ajusta uma linha entre os primeiros ou últimos

pares de pontos. Na orquestração dos ganhos PID, três LUTs precisam ser definidas (uma

para cada ganho), tal que suas estruturas são definidas por:

• Vetor de entradas: Corresponde aos pontos de operação xk nos quais um conjunto de

controladores PID foram sintonizados.

• Vetor de saídas: Contém os ganhos P, I ou D sintonizados para cada ponto de operação

xk.

Portanto, se o valor da variável observada x coincidir com algum ponto de operação

armazenado xk da LUT, os ganhos PID serão diretamente obtidos como f(xk) = Kγ, com

µ = p, i, d. Se x estiver entre dois valores mapeados da LUT, como xk e xk+1, o valor é

interpolado linearmente por:

Kγ = Kγk +
(x− xk)

(xk+1 − xk)
· (Kγk+1

−Kγk) para µ = p, i, d (4.1)

Ademais, se a variável observada do sistema x estiver fora dos limites dos pontos de

operação armazenados, utiliza-se a extrapolação linear, que segue o mesmo princípio de

(4.1). A diferença é que, em vez de usar pontos internos xk e xk+1, a extrapolação considera
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o primeiro ou o último par de pontos, dependendo se x for menor que o menor xk ou maior

que o maior xk+1.

Para cada ganho do controlador PID, há um gain scheduler do tipo LUT para ajustar o

seu valor de acordo com o ponto de operação observado. Quanto mais pontos de operação

do sistema forem mapeados na LUT, maior será a precisão na estimativa (por consulta,

interpolação ou extrapolação) dos ganhos PID. No entanto, uma LUT mais exata exige

mais espaço de memória disponível, pois é necessário armazenar mais dados para garantir

um controle eficaz em diferentes condições do processo. Por outro lado, ao definir uma LUT

com poucos dados, aumenta-se a imprecisão dos ganhos PID obtidos, aumentando também o

risco de flutuações abruptas nos ganhos PID gerados, o que pode provocar variações rápidas

no sinal de controle e elevar o risco de instabilidade no controle do sistema.

4.1.2 Gain Scheduler do tipo polinomial

Em [9], o gain scheduler na forma de polinômio foi apresentado na forma:

Kγ =
(
wKγ

)T
X com µ = p, i, d (4.2)

em que,

wKγ =
[

w
Kγ

1 w
Kγ

2 · · · w
Kγ
np+1

]T

, (4.3)

X(x(tk)) =
[
1 x(tk) x(tk)

2 · · · x(tk)
np+1

]T
, (4.4)

sendo np a ordem do polinômio, w o vetor de coeficientes de ponderação para cada ganho PID

(4.6) e x(tk) o parâmetro de escalonamento que varia no tempo. Usualmente esse parâmetro

é a variável de estado do sistema controlado. Portanto, o gain scheduler polinomial ajusta os

ganhos do controlador continuamente, havendo menos probabilidade de mudanças abruptas

no sinal de controle gerado. Perceba que adotar uma ordem de polinômio np muito baixa

pode ser insuficiente para que o gain scheduler seja capaz de lidar adequadamente com as

não linearidades do processo. Por outro lado, optar por uma ordem muito alta pode levar

ao sobreajuste do gain scheduler aos dados utilizados no projeto, o que pode comprometer

a estabilidade do controle.
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4.2 Formulação do Problema de Controle por Modelo de

Referência utilizando o Controlador PID Adaptativo

Considere a malha fechada mostrada na Figura 4.1. O processo G se trata de um sistema

SISO, não linear e não conhecido.

Figura 4.1: Diagrama de blocos da malha fechada do problema de controle por Modelo de
Referência utilizado o controlador PID adaptativo.

Fonte: Adaptado de [9].

O controlador Cpid(¹, q
−1) do tipo PID é definido em função do operador de atraso q−1:

Cpid(¹, q
−1) = ¹TpidΨpid(q

−1), (4.5)

em que

¹pid = [Kp Ki Kd]
T , (4.6)

é o vetor de ganhos do controlador PID e

Ψpid(q
−1) = [Ψp Ψi Ψd]

T =
[
∆ 1 ∆2

]T
. (4.7)

é vetor de estruturas do controlador PID na sua forma de velocidade (Figura 3.1). Por sua

vez, o gain scheduler O é responsável por computar os ganhos (4.6) do controlador PID a

cada instante de tempo, para compensar as não linearidades de G.

O problema é sintonizar O para que ele ajuste os parâmetros do controlador PID con-

tinuamente, tal que a malha fechada apresentada na Figura 4.1 corresponda ao modelo de

referência especificado M(q−1). Ou seja, analogamente ao problema de controle linear, o
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objetivo é fazer com que o erro de saída da malha fechada εoe(t) tenda a zero.

4.3 Expansão do VRFT para o Projeto do Gain Sche-

duler do tipo LUT – VRFT-LUT

Neste trabalho é proposta uma extensão do método VRFT para o projeto de um gain

scheduler formado por LUTs. Aqui, um conjunto de controladores PID são sintonizados por

meio do método VRFT, para diferentes pontos de operação. Três LUTs unidimensionais

(1D) são definidas, uma para cada ganho PID (Figura 4.2). O vetor de entradas das LUTs

representa os pontos de operação considerados no ajuste, enquanto suas saídas correspondem

aos respectivos ganhos PID calculados.

Figura 4.2: Representação do gain scheduler do PID adaptativo baseado em LUTs.

Fonte: Autoria própria.

Na Figura 4.3 é apresentado um fluxograma para definição das LUTs. O primeiro passo

consiste em realizar um experimento em malha aberta, aplicando um sinal escada para

excitar o sistema não linear, capturando diferentes dinâmicas lineares em vários pontos de

operação diferentes. Detalhes sobre o sinal escada são discutidos no Capítulo 5.

No segundo passo, é identificado um controlador PID pelo método VRFT para cada

resposta ao degrau do sinal escada, associando cada conjunto de ganhos PID a um ponto

de operação. Perceba que a resposta de um sistema não linear ao sinal do tipo escada pode

resultar em dinâmicas de subida e de descida semelhantes ou distintas para um mesmo

ponto de operação, a depender da característica não linear desse sistema.

No terceiro e último passo, é selecionado um conjunto de ganhos PID daqueles projetados

no passo dois, uma vez que diferentes controladores PID são sintonizados para pontos de
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operação semelhantes. Para sistemas não lineares e simétricos, em que a não linearidade da

dinâmica de subida é semelhante à de descida em um mesmo ponto de operação, os ganhos

PID obtidos pelo método VRFT tendem a ser praticamente iguais. Nesse caso, é selecionado

apenas um desses conjuntos de ganhos PID relativo a esse ponto de operação comum. Por

outro lado, em sistemas não lineares e não simétricos, onde a dinâmica de subida difere

da de descida, os ganhos PID obtidos tendem a ser diferentes. Nessa situação, a escolha

entre dois conjuntos distintos de ganhos PID para o mesmo ponto de operação dependerá

da prioridade do projetista em controlar uma das dinâmicas de forma mais precisa. Para

sistemas não simétricos, optou-se por priorizar o controle da dinâmica de subida (Figura

4.3).

Nesse trabalho, a expansão do VRFT para o projeto do gain scheduler do tipo LUT é

referenciada como VRFT-LUT.



Capítulo 4. Projeto do Gain Scheduler do Controlador PID Adaptativo 25

Figura 4.3: Exemplo de fluxograma para definição dos gain schedulers do tipo LUT para
cada ganho PID com um sinal escada de 12 degraus.

Fonte: Autoria própria.
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4.4 Expansão do VRFT para o Projeto do Gain Sche-

duler do tipo polinomial – VRFT-POLY

Em [9], o método VRFT é expandido para a sintonia do gain scheduler do tipo polino-

mial, utilizado no ajuste nos ganhos do controlador PID com ganhos adaptativos. Assim, é

derivada uma nova função custo para obter os valores ótimos para os coeficientes desse gain

scheduler :

JV RFT (wpid) =
1

N

N
∑

k=1

(

∆uL(tk)− wT
pid ÀL(tk)

)2
, (4.8)

em que

∆uL(tk) = L(q−1)∆u(tk) (4.9)

wpid =
[

wKp wKi wKd
]T

, (4.10)

ÀL(tk) = ÇēL(tk), (4.11)

sendo

Ç = [XΨp XΨi XΨd] . (4.12)

Portanto, como a função de custo é linear em relação ao vetor de parâmetros de controle

wpid, a solução ótima pode ser obtida pelo método dos mínimos quadrados:

ŵpid =

[

N
∑

k=1

ÀL(tk)
T ÀL(tk)

]−1 N
∑

k=1

ÀL(tk)
T∆uL(tk). (4.13)

Nesse trabalho, a expansão do VRFT para o projeto do gain scheduler do tipo polinomial

é referenciada como VRFT-POLY.

4.5 Validação dos Gain Schedulers projetados pelos mé-

todos VRFT-LUT e VRFT-POLY

Na etapa de validação dos gain schedulers do tipo LUT e polinomial, optou-se pelo uso

de métricas que são comumente usadas para avaliar o controle da malha fechada, sendo

elas: Integral of Absolute Error (IAE) e Integral of Absolute Control Effort (IAU), e cujas
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fórmulas estão expressas nas equações (4.14) e (4.15), respectivamente.

IAE =

∫

∞

0

|r(t)− y(t)|dt (4.14)

IAU =

∫

∞

0

|u(t)|dt (4.15)

A métrica IAE oferece uma medida equilibrada do erro total entre o sinal de referência

e a saída do sistema em malha fechada, sem penalizar desproporcionalmente os erros mai-

ores. Simples de implementar, ela é eficaz tanto para avaliar erros em regime transitório

quanto no regime permanente. Por outro lado, a métrica IAU é útil quando é de interesse

avaliar o esforço de controle. Essa métrica mede o esforço total do controlador, evitando

penalizar excessivamente grandes entradas de controle, o que é importante para analisar

a eficiência energética e a vida útil dos atuadores. Ainda, neste trabalho, é importante

avaliar o quanto a resposta da malha fechada se aproxima da dinâmica desejada, definida

pelo modelo de referência. Para isso, define-se a métrica Integral of Absolute Output Error

(IAOE), que calcula o erro absoluto acumulado entre a saída da malha fechada e a saída

desejada, conforme:

IAOE =

∫

∞

0

|yd(t)− y(t)|dt (4.16)

4.6 Conclusões

Neste Capítulo foi revisada a teoria de dois tipos de gain schedulers utilizados para o

ajuste dos ganhos do controlador PID adaptativo. Outrossim, foi revisada a expansão da

técnica VRFT para sintonizar o gain scheduler polinomial e desenvolvida uma metodologia

para definir o gain scheduler do tipo LUT, também baseada no método VRFT. Por fim,

foram apresentadas métricas de validação que são utilizadas para avaliar e comparar os gain

schedulers no controle de sistemas não lineares.



Capítulo 5

Definição do Modelo de Referência

Neste Capítulo é proposta a metodologia de definição do modelo de referência linear

para um sistema não linear. Esse modelo representa a dinâmica desejada da malha fechada.

O objetivo é projetar os gain schedulers de maneira que a malha fechada projetada seja a

mais próximo possível da desejada.

5.1 Experimento de Malha Aberta

Para definir o modelo de referência, é fundamental ter um conhecimento mínimo do pro-

cesso a ser controlado [38]. Caso contrário, se o modelo de referência exigir um desempenho

muito além do que o sistema pode alcançar, a malha fechada com o controlador obtido pode

não corresponder à resposta desejada, podendo até resultar em uma malha fechada instável.

A fim de adquirir informações de um processo não linear, é proposto um experimento

de malha aberta com um sinal de entrada do tipo escada (Figura 4.3). Esse tipo de sinal

é caracterizado por apresentar saltos em seu valor a cada intervalo, mantendo-se constante

até o próximo passo. Formalmente, o sinal escada pode ser descrito como uma série de

funções degrau que se somam, para formar um padrão de escada:

u(t) =

Ndeg
∑

n=0

Adeg · U(t− nTdeg), (5.1)

em que Adeg é a amplitude do degrau no instante nTdeg, U(t − nTdeg) é a função degrau
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unitário deslocada, Tdeg é o intervalo entre os degraus e Ndeg é a quantidade de sinais degrau

que compõe o sinal escada.

Cada degrau representa uma mudança no valor do sinal, e esse comportamento é utilizado

frequentemente em testes e simulações para obter as características do sistema em diferentes

pontos de operação.

5.2 Aproximação do Sistema Não Linear em Subproces-

sos Lineares

Para cada resposta ao degrau que compõe o sinal escada, é proposta a identificação de um

subprocesso de segunda ordem com atraso da forma (5.2). O objetivo é aproximar o sistema

não linear em diversos sistemas lineares, para obter informações - como constantes de tempo

e atraso do processo - em diferentes pontos de operação considerados no experimento de

malha aberta.

G(s) =
k

(s− p1)(s− p2)
e−τds (5.2)

em que, k é o ganho, p1 e p2 são os polos (reais ou complexos) e Äd é o atraso do subprocesso,

respectivamente. É considerado que o processo não linear é estável para todos os pontos

de operação relativos aos degraus aplicados. Assim, o objetivo é fazer uma identificação

aproximada de um processo não linear, em Ndeg subprocessos lineares de segunda ordem

com atraso.

Em sistemas de segunda ordem, as constantes de tempo, que definem o decaimento

exponencial do processo, são dadas pelo inverso das partes reais dos polos do sistema (p1

e p2) [41]. A parte imaginária dos polos, por sua vez, está associada à frequência real da

senoide do processo, conhecida como frequência de oscilação amortecida Éd. Dessa forma,

a posição dos polos no plano s define as características transitórias da resposta natural do

sistema, que podem ser do tipo:

• Superamortecida: quando o sistema tem dois polos reais e distintos.

• Subamortecida: quando o sistema possui dois polos complexos conjugados.
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• Não amortecida: quando os polos são puramente imaginários

• Criticamente amortecida: quando o sistema apresenta dois polos reais idênticos.

As respostas ao degrau para cada um desses casos de amortecimento estão apresentadas

na Figura 5.1. Observe que um sistema de segunda ordem com caraterística não amortecida

é marginalmente estável, ou seja, não diverge, mas também não converge para um valor fixo.

Assim, as oscilações se mantém constantes ao longo do tempo. Já as respostas subamor-

tecida, criticamente amortecida e superamortecida convergem para um valor estacionário.

Portanto, é suposto que a resposta de cada subprocesso do sistema não linear resulta em

uma dessas três dinâmicas lineares estáveis e convergentes.

Figura 5.1: Respostas ao degrau para caso de amortecimento de sistema de segunda ordem.
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Fonte: Adaptado de [41].

5.3 Metodologia de Identificação dos Subprocessos

É utilizada a função tfest presente no software MATLAB [42] para a identificação dos

subprocessos - de segunda ordem com atraso (5.2) - relativos aos degraus aplicados em
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malha aberta ao sistema não linear. Por padrão, essa função utiliza uma estimativa baseada

em variáveis instrumentais para inicializar os coeficientes da função de transferência. Em

seguida, esses coeficientes são usados em um processo de otimização não linear por mínimos

quadrados, que busca minimizar iterativamente o erro de predição entre a saída do processo

e a saída estimada pelo modelo [43].

A estimativa de cada subprocesso consiste em um outro procedimento iterativo, em

que o número de polos é fixo e igual a 2, mas o atraso é ajustado em incrementos de ∆t,

variando de 0 até 10∆t. Para cada iteração, o percentual de ajuste (Fit%) - em função

do erro quadrático médio normalizado (Normalised Mean Square Error - NMSE) (5.3) - é

calculado, de tal forma que o modelo que apresenta maior valor de Fit% é de fato aquele

adotado para o subprocesso.

Fit% = 100

(

1−
∥y − ŷ∥

∥y − y∥

)

, (5.3)

em que y é a saída medida, ŷ é a saída predita do modelo e y é a média da saída medida.

A métrica Fit% varia entre −∞ (ajuste ruim) a 100 (ajuste perfeito). O procedimento

utilizado para a identificação de cada subprocesso é resumido no Algoritmo 1.

Algoritmo 1: Processo de identificação do subprocesso do sistema não linear
Entradas: ydegi - Resposta ao degrau i

udegi - Degrau aplicado i
∆t - Período de amostragem

Procedimento:

datadegi = iddata(ydegi , udegi ,∆t) - Objeto de dados do MATLAB
np = 2 - Número de pólos
nz = 0 - Número de zeros
for Äddegi = 0 : ∆t : 10∆t do

subtemp = tfest(datadegi , np, nz, ‘IoDelay’, Äddegi )
if Äddegi == 0 then

subdegi = subtemp

else

if Fit%(subtemp) > Fit%(subdegi) then
subdegi = subtemp

end

end

end

Saída: subdegi - Modelo do subprocesso relativo ao degrau i
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Por fim, para cada subprocesso identificado, são calculadas as contantes de tempo res-

pectivas aos polos identificados, por meio de (5.4):

Äc1 =
−1

real(p1)
e Äc2 =

−1

real(p2)
, (5.4)

assim como o ganho estático (K) dos subprocessos, matematicamente definido por:

K = lim
s−→0

G(s). (5.5)

5.4 Definição do Modelo de Referência

O modelo de referência (5.6) é definido a partir de uma ponderação entre a dinâmica

mais lenta observada dos subprocessos identificados e do ganho de velocidade desejado ϵ da

malha fechada em relação a malha aberta.

M(s) =
1

(Äc1M s+ 1)(Äc2M s+ 1)
e−τdM s, (5.6)

em que as constates de tempo do modelo de referência são

Äc1M =
1

ϵ
(max(Äc1) + max(Äd)) , (5.7)

Äc2M =
1

ϵ
(max(Äc2) + max(Äd)) , (5.8)

e o atraso é

ÄdM = max(Äd). (5.9)

Em aplicações industriais o valor de ϵ = 2, ou seja, a velocidade da malha fechada duas

vezes mais rápida que a de malha aberta já é considerado uma resposta adequada [44]. Por

fim, o modelo de referência é discretizado por meio do método Zero-Order Hold (ZOH) para

ser utilizado pelas expansões VRFT-LUT e VRFT-POLY.

Portanto, resumidamente, o modelo de referência linear para um processo não linear é

definido de acordo com seguinte passo a passo:

1. Realização de um experimento em malha aberta com um sinal de entrada do tipo
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escada (Figura 4.3).

2. Identificação aproximada do sistema não linear em subsistemas lineares de segunda

ordem com atraso, relativos a cada resposta degrau que compõe o sinal escada (Algo-

ritmo 1)

3. Definição de um modelo de referência de segunda ordem com atraso (5.6), de acordo

com uma ponderação entre a dinâmica da malha aberta mais lenta identificada e do

ganho de velocidade desejado da malha fechada em relação a malha aberta.

5.5 Conclusões

Neste Capítulo foi proposta uma metodologia para definir um modelo de referência linear

para um sistema não linear. A definição começa com um experimento em malha aberta,

para que o sistema não linear seja aproximado por vários subsistemas de segunda ordem

com atraso. O modelo de referência é então definido, considerando a dinâmica mais lenta

observada desses subprocessos e o ganho de velocidade desejado para a malha fechada em

relação à malha aberta.



Capítulo 6

Estudos de Caso Simulados

Neste Capítulo, três processos não lineares simulados são utilizados para avaliar gain

schedulers dos tipos LUT e polinomial, projetados pelos métodos VRFT-LUT e VRFT-

POLY, respectivamente. Para comparação, também são testados controladores PID de

ganhos fixos, sintonizados pela técnica VRFT. Todos eles são sintonizados de acordo com o

modelo de referência proposto nesse trabalho. O primeiro estudo de caso é o reator contínuo

com tanque agitado (Continuous Stirred Tank Reactor - CSTR), o segundo, um aquecedor

com tanque agitado (Stirred Tank Heater - STH) e o terceiro um sistema não linear do tipo

Hammerstein-Wiener.

6.1 Caso 1 – Continuous Stirred Tank Reactor (CSTR)

No reator adiabático conhecido como Continuous Stirred Tank Reactor (CSTR), ocorre

uma única reação exotérmica e irreversível (A −→ B) [45]. Esse reator é representado na

Figura 6.1. As entradas do CSTR são:

• CAi
– Concentração de A na entrada do reator;

• Tri – Temperatura na entrada do reator;

• Tj – Temperatura na jaqueta.

Já os estados do CSTR são:

• CA – Concentração de A no reator;
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• Tr – Temperatura no reator.

Figura 6.1: Representação do CSTR.

Fonte: Autoria própria.

Nesse estudo algumas suposições são consideradas, sendo elas: 1. O fluxo de entrada do

reagente A entra no tanque a uma taxa volumétrica constante; 2. O fluxo do produto B sai

continuamente na mesma taxa volumétrica e a densidade do líquido é constante. Portanto,

o volume do líquido reagente é constante dentro do tanque. Assim, a dinâmica da alteração

da concentração de A no reator por unidade de tempo é modelada como:

dCA

dt
=

Fr

Vr

(CAi
(t)− CA(t))−R(t), (6.1)

em que Vr é o volume do reator e Fr é a vazão volumétrica do reator. A taxa de reação por

unidade de volume R é descrita pela lei de Arrhenius:

R(t) = k0e
−E

RTr(t)CA(t), (6.2)

sendo E a energia de ativação, R a constante do gás ideal de Boltzmann e k0 uma constante,

denominada como fator não térmico pré-exponencial. Já a mudança de temperatura no

reator é modelada como:

dTr(t)

dt
=

Fr

Vr

(Tri(t)− Tr(t))−
∆H

ÄrCpr

R(t)−
UrjArj

ÄrCprVr

(Tr(t)− Tj(t)), (6.3)

em que ∆H é o calor da reação, Cpr é o coeficiente de capacidade térmica do reator, Är é

o coeficiente de densidade no reator, Urj é o coeficiente de transferência de calor entre o
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reator e a jaqueta e Arj é a área de troca de calor entre o reator e a jaqueta.

No ponto de operação em que as entradas são: CAiss
= 10 kmol/m3, Triss

= 300 K e

Tjss = 292 K, os estados do sistema são: CAss
= 8, 57 kmol/m3, Trss = 311, 26 K. Já os

parâmetros do sistema não linear em torno desse ponto de equilibro são apresentados na

Tabela 6.1.

Tabela 6.1: Parâmetros do modelo não linear do CSTR em torno do ponto de operação
adotado.

Parâmetro Valor Unidade

Fr 1 m3/h
Vr 1 m3

R 1,985875 kcal/(kmol ·K)
∆H -5.960 kcal/kmol
E 11.843 K
k0 34.930.800 1/h
ÄrCpr 500 kcal/(m3 ·K)
UrjArj 150 kcal/(K · h)

Fonte: [46].

O objetivo é manipular a temperatura na jaqueta (u = Tj), para controlar a concentração

de A no reator (y = CA). Assim, um experimento de malha aberta é simulado, em que as

entradas (Tri e CAi
) e saídas do sistema (Tr e CA) são perturbadas por ruídos brancos

independentes de variância 10−3, 10−4, 10−3 e 10−4, respectivamente (Figura 6.2). O tempo

de amostragem é ∆t = 0,1 h.
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Figura 6.2: Entrada e saída de malha aberta no CSTR.
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Fonte: Autoria própria.

Para definir o modelo de referência, foram identificados subprocessos de segunda ordem

com atraso para cada degrau aplicado (Figura 6.3). Os parâmetros desses modelos estão

dispostos na Tabela 6.2.

Tabela 6.2: Parâmetros dos subprocessos identificados do CSTR.
Index K p1 p2 τc1 τc2 τd Fit%
1 -0,065968 -1,0839+0i -0,41809+0i 0,92259 2,3918 0,1 87,813
2 -0,10276 -1,0777+0i -0,28604+0i 0,92788 3,496 0 92,095
3 -0,10248 -0,54418-0,063598i -0,54418+0,063598i 1,8376 1,8376 0 92,288
4 -0,066518 -0,6312-0,090631i -0,6312+0,090631i 1,5843 1,5843 0 87,416
5 -0,04999 -1,0706+0i -0,54928+0i 0,93406 1,8206 0,1 84,117
6 -0,040643 -2,6028+0i -0,50159+0i 0,38421 1,9937 0,3 81,062
7 -0,040621 -0,90682+0i -0,59143+0i 1,1028 1,6908 0 80,293
8 -0,049567 -0,62463-0,17462i -0,62463+0,17462i 1,601 1,601 0 84,814

Fonte: Autoria própria.

Inicialmente, considerou-se um ganho desejado de velocidade da malha fechada ϵ = 2 ,

que corresponde a uma resposta 100% mais rápida em relação à malha aberta. Contudo,
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Figura 6.3: Identificação aproximada do CSTR para diferentes faixas de operação.
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Fonte: Autoria própria.

verificou-se que as respostas em malha fechada apresentaram overshoots indesejados tanto

nos degraus de subida do sinal de referência, quanto nos de descida. Para mitigar esse

problema, adotou-se um ganho de ϵ = 1, 5, o que corresponde a uma resposta 50% mais

rápida em relação à malha aberta. O modelo de referência foi, então, definido conforme

(5.6):

M(q−1) =
0, 001337q−1 + 0, 001289q−2

1− 1, 893q−1 + 0, 8961q−2
q−3. (6.4)

Por meio do método VRFT, o controlador PID com ganhos fixos foi sintonizado: ¹V RFT =

[0, 1536;−0, 3336;−0, 0205]. Para o gain scheduler do tipo LUT, foram sintonizados 8 con-

troladores do tipo PID - um para cada subprocesso apresentado na Figura 6.3. Os ganhos

PID desses controladores então dispostos na Tabela 6.3. No entanto, apenas um subcon-

junto foi adotado para ser utilizado pelo gain scheduler - como explicado na Seção 4.3. As

entradas (pontos de operação - yop) e as saídas (ganhos PID - Kp, Ki, Kd) do gain scheduler

estão dispostos na Tabela 6.4.
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Tabela 6.3: Controladores PID sintonizados para os subprocessos do CSTR.
Index yop Kp Ki Kd

1 8,3581 0,193 -0,3468 -0,039
2 8,0487 0,0514 -0,24 0,0134
3 8,3569 -0,0152 -0,2201 0,0437
4 8,5565 0,1802 -0,3388 -0,0333
5 8,7066 0,3081 -0,4444 -0,0752
6 8,8274 0,447 -0,5481 -0,1381
7 8,7052 0,4477 -0,537 -0,1339
8 8,5564 0,304 -0,4395 -0,0772

Fonte: Autoria própria.

Tabela 6.4: Parâmetros do gain scheduler do tipo LUT para o CSTR.
Entradas Saídas

yop Kp Ki Kd

8,0000 0,0514 -0,2400 0,0134
8,4000 0,1930 -0,3468 -0,0390
8,6000 0,1802 -0,3388 -0,0333
8,7000 0,3081 -0,4444 -0,0752
8,8000 0,4470 -0,5481 -0,1381

Fonte: Autoria própria.

Para o gain scheduler do tipo polinomial, optou-se por utilizar um polinômio de segundo

grau em função de y(tk−1). Essa escolha foi fundamentada em análises realizadas durante os

processos de simulação, que evidenciaram comportamentos distintos para diferentes ordens

do polinômio. Quando a ordem do gain scheduler foi maior que dois, observou-se que o

sistema tornou-se instável, devido à sobreajuste do gain scheduler em relação aos dados

obtidos da malha aberta. O método VRFT não garante estabilidade. Por outro lado, ao

considerar uma ordem igual a um, o desempenho do sistema em malha fechada não foi sa-

tisfatório, resultando em um controle não otimizado. Assim, a ordem dois (6.5) representou

um equilíbrio adequado entre estabilidade e desempenho do sistema.

X(x(tk)) = X(y(tk−1)) = [1 y(tk−1) y2(tk−1)]. (6.5)

Dessa forma, utilizando o método VRFT-POLY, os pesos para cada um dos parâmetros

do gain scheduler foram estimados e apresentados na Tabela 6.5.

Os gain schedulers obtidos dos métodos VRFT-LUT e VRFT-POLY foram comparados

com o controlador PID com ganhos fixos, a partir da avaliação das respostas em malha



Capítulo 6. Estudos de Caso Simulados 40

Tabela 6.5: Parâmetros do gain scheduler do tipo LUT para o CSTR.
w

Kγ

j γ

j p i d

1 46,3145 -42,7711 -18,4687
2 -11,6711 10,5345 4,6557
3 0,7341 -0,6521 -0,2923

Fonte: Autoria própria.

fechada com o uso de cada um deles (Figura 6.4). As métricas IAE, IAOE e IAU foram

calculadas (Tabela 6.6).

Figura 6.4: Entradas e saídas de malha fechada do CSTR com controlador PID de ganhos
fixos e de ganhos adaptativos sintonizados.

  0  50 100 150 200 250

Tempo [h]

  8

8,5

  9

9,5

C
A

 [
k
m

o
l/
m

3
]

r

y
d

y
VRFT

y
VRFT-POLY

y
VRFT-LUT

0 50 100 150 200 250

Tempo [h]

260

270

280

290

300

T
j [

K
]

u
VRFT

u
VRFT-POLY

u
VRFT-LUT

Fonte: Autoria própria.

A partir da Figura 6.4, percebe-se que os gain schedulers obtiveram desempenhos supe-

riores no rastreio da dinâmica do modelo de referência, em comparação ao controlador PID

com ganhos fixos. De fato, como apresentado na Tabela 6.6, o valor do erro IAOE medido

da malha fechada com o controlador PID com ganhos fixos foi aproximadamente o dobro

daqueles obtidos com os gain schedulers. Analisando a métrica IAE, também percebe-se que
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Tabela 6.6: Métricas de desempenho avaliadas para o controlador PID de ganhos fixos e
ganhos adaptativos para o CSTR.

Método IAE IAOE IAU

VRFT 36,333 20,177 55125
VRFT-LUT 26,034 10,121 54888
VRFT-POLY 26,287 10,626 54915

Fonte: Autoria própria.

os gain schedulers foram mais eficazes no rastreio do sinal de referência, quando comparados

ao controlador de ganhos fixos. Os esforços de controle foram equivalentes para os três mé-

todos de controle. Portanto, os gain schedulers foram mais eficientes no controle do CSTR.

Ainda da Figura 6.4, observa-se que os gain schedulers foram suficientes para compensar

as não linearidades do CSTR para os degraus de subida do sinal de referência. Todavia,

para os degraus de descida, os gain schedulers não alcançaram os mesmos desempenhos,

pois foram observados overshoots indesejados.

Na Figura 6.5 é possível observar as evoluções dos ganhos do controlador PID adaptativo

com os gain schedulers do tipo LUT e polinomial, em relação ao controle da malha fechada

apresentada na Figura 6.4. Percebe-se que a dinâmica promovida no ajuste contínuo dos

ganhos PID pelo gain scheduler do tipo LUT foi semelhante ao do gain scheduler do tipo

polinomial (Figura 6.5). No entanto, as magnitudes dos ganhos PID gerados pelo gain

scheduler do tipo LUT foram menores que as do gain scheduler polinomial, indicando um

menor esforço de controle. Essa conclusão também pode ser obtida pela comparação da

métrica IAU entre os dois gain schedulers (Tabela 6.6).
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Figura 6.5: Evolução dos ganhos do controlador PID adaptativo utilizando o gain scheduler
do tipo LUT e polinomial para o CSTR.
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Fonte: Autoria própria.

6.2 Caso 2 – Stirred Tank Heater (STH)

No tanque conhecido como Stirred Tank Heater (STH) é considerado que uma mistura

de fluidos deve ocorrer a uma certa temperatura. A jaqueta que envolve o tanque contém

um fluido que o aquece/resfria por meio de troca de calor [45]. Esse reator é representado

na Figura 6.6. As entradas do STH são:

• Ft – Fluxo de entrada/saída tanque;

• Fj – Fluxo de entrada/saída da jaqueta;

• Tti – Temperatura na entrada do tanque;

• Tji – Temperatura na entrada da jaqueta.

Já os estados do STH são:
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• Tt – Temperatura no tanque;

• Tj – Temperatura na jaqueta.

Figura 6.6: Representação do STH.

Fonte: Autoria própria.

As variações dos estados do STH são descritas pelas equações abaixo:

dTt

dt
=

Ft

Vt

(Tti − Tt) +
UtjAtj (Tj − Tt)

VtÄtCpt

, (6.6)

dTj

dt
=

Fj

Vj

(Tji − Tj)−
UtjAtj (Tj − Tt)

VjÄjCpj

, (6.7)

sendo Atj a área de transferência de calor entre o tanque e a jaqueta, Utj o coeficiente de

transferência de calor entre o tanque e a jaqueta, Cpt capacidade térmica do tanque, Cpj

capacidade térmica da jaqueta, Ät a densidade do fluido do tanque, Äj a densidade do fluido

da jaqueta, Vt é o volume do tanque e Vj é o volume da jaqueta.

Em torno do ponto de operação, em que as entradas são: Ftss = Fjss = 1 ft3/min,

Ttiss
= 50 ◦F e Tjiss = 200 ◦F , os estados do sistema são: Ttss = 125 ◦F e Tjss = 150 ◦F .

Já os parâmetros do sistema não linear em torno desse ponto de equilibro são apresentados

na Tabela 6.7.

O objetivo é controlar a temperatura do tanque (y = Tt), manipulando o fluxo de

entrada/saída da jaqueta (u = Fj). Assim, inicialmente é realizada uma simulação de um

experimento de malha aberta, em que as entradas (Ft, Tti e Tji) e saídas (Tt e Tj) do



Capítulo 6. Estudos de Caso Simulados 44

Tabela 6.7: Parâmetros do modelo não linear do STH em torno do ponto de operação
adotado.

Parâmetro Valor Unidade

ÄtCpt 61,3 B
◦F ft3

ÄjCpj 61,3 B
◦F ft3

Vt 10 ft3

Vj 1 ft3

Fonte: Autoria própria.

sistema são perturbadas por ruídos brancos independentes de variância 10−4, 10−3, 10−2,

10−2 e 10−2, respectivamente (Figura 6.7). O tempo de amostragem é ∆t = 0,1 min.

Figura 6.7: Entrada e saída de malha aberta no STH.
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Fonte: Autoria própria.

Novamente, para definir o modelo de referência, foram identificados subprocessos de

segunda ordem com atraso para cada degrau aplicado (Figura 6.8). Os parâmetros desses

modelos estão dispostos na Tabela 6.8.

Assim, o modelo de referência foi adotado de acordo com (5.6), considerando um ganho

de velocidade de malha fechada ϵ = 2 em relação a malha aberta.
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Figura 6.8: Identificação aproximada do STH para diferentes faixas de operação.
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Fonte: Autoria própria.

Tabela 6.8: Parâmetros dos subprocessos identificados do STH.
Index K p1 p2 τc1 τc2 τd Fit%
1 13,64 -5,9325 -0,21535 0,16856 4,6436 0 95,45
2 9,3776 -2,9421 -0,24145 0,33989 4,1416 0 93,057
3 9,2814 -1,6841 -0,24282 0,59378 4,1182 0 92,369
4 13,974 -5,4466 -0,18398 0,1836 5,4355 0 94,949
5 21,22 -3,1673 -0,16804 0,31572 5,951 0 97,045
6 38,673 -6,205 -0,12931 0,16116 7,7333 0 98,483
7 38,627 -4,614 -0,1638 0,21673 6,1049 0 98,607
8 21,476 -14,664 -0,18374 0,068196 5,4425 0 97,016

Fonte: Autoria própria.

M(q−1) =
0, 1665q−1 + 0, 0535q−2

1− 0, 8066q−1 + 0, 0266q−2
. (6.8)

Por meio do método VRFT, o controlador PID com ganhos fixos foi sintonizado: ¹V RFT =

[0, 0403; 0, 0066;−0, 0158]. Para o gain scheduler do tipo LUT, foram sintonizados 8 con-

troladores do tipo PID (Tabela 6.9), um para cada subprocesso apresentado na Figura 6.8.

Novamente, um subconjunto desses controladores foi adotado para ser utilizado pelo gain
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scheduler. As entradas (pontos de operação - yop) e as saídas (ganhos PID - Kp, Ki, Kd) do

gain scheduler estão dispostos na Tabela 6.10.

Tabela 6.9: Controladores PID sintonizados para os subprocessos do STH.
Index yop Kp Ki Kd

1 131,83 0,0419 0,0115 -0,0187
2 136,52 0,042 0,0154 -0,0206
3 131,88 0,0442 0,0123 -0,0189
4 124,85 0,0522 0,0104 -0,0241
5 114,28 0,0445 0,0077 -0,0187
6 94,98 0,0376 0,0042 -0,0137
7 114,27 0,0301 0,0046 -0,009
8 124,99 0,0414 0,0083 -0,0191

Fonte: Autoria própria.

Tabela 6.10: Parâmetros do gain scheduler do tipo LUT para o STH.
Entradas Saídas

yop Kp Ki Kd

95 0,0376 0,0042 -0,0137
114 0,0445 0,0077 -0,0187
125 0,0522 0,0104 -0,0241
132 0,0419 0,0115 -0,0187
137 0,0420 0,0154 -0,0206

Fonte: Autoria própria.

Para o STH, inicialmente foi considerado o uso de um polinômio de segunda ordem, tal

qual o estudo de caso do CSTR (6.5). No entanto, durante as análises realizadas durante

o processo de simulação, observou-se que o peso associado ao termo de segunda ordem

apresentava uma magnitude insignificante em comparação aos termos de ordem zero e de

primeira ordem. Essa constatação indicou que a inclusão do termo quadrático não contribuía

de forma significativa para o controle do processo. Diante disso, optou-se por simplificar

a estrutura do polinômio, adotando apenas os termos de ordem zero e de primeira ordem,

resultando em um polinômio de primeiro grau (6.9) para o estudo de caso do STH.

X(x(tk)) = X(y(tk−1)) = [1 y(tk−1)]. (6.9)

Assim, utilizando o método VRFT-POLY, os pesos para cada um dos parâmetros do

gain scheduler polinomial foram estimados e apresentados na Tabela 6.11.
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Tabela 6.11: Parâmetros do gain scheduler polinomial para o STH.
w

Kγ

j γ

j p i d

1 -0,0083 -0,0216 0,0229
2 0,0004 0,0003 -0,0003

Fonte: Autoria própria.

Dessa forma, os gain schedulers obtidos dos métodos VRFT-LUT e VRFT-POLY foram

comparados com o controlador PID com ganhos fixos, a partir da avaliação das respostas

em malha fechada com o uso de cada um deles (Figura 6.9).

Figura 6.9: Entradas e saídas de malha fechada do STH com controlador PID de ganhos
fixos e de ganhos adaptativos sintonizados.
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Fonte: Autoria própria.

Mais uma vez, observando os erros IAE e IAOE - apresentados na Tabela 6.12 - percebe-

se que os gain schedulers obtiveram desempenhos melhores no rastreio da dinâmica dese-

jada, em comparação ao controlador PID com ganhos fixos. Nesse segundo estudo de caso,

observa-se que a malha fechada com gain scheduler do tipo LUT resultou na dinâmica mais
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Tabela 6.12: Métricas de desempenho avaliadas para o controlador PID de ganhos fixos e
ganhos adaptativos para o STH.

Método IAE IAOE IAU

VRFT 1738,2 1056,1 877,39
VRFT-LUT 1056,9 369,35 947,92
VRFT-POLY 1182,2 516,27 923,1

Fonte: Autoria própria.

próxima do modelo de referência. Também nota-se que houve maiores esforços de controle

com o uso desse gain scheduler (Tabela 6.12). Ainda, diferentemente do estudo de caso

do CSTR, ambos os gain schedulers foram suficientes para compensar a não linearidade do

STH, tanto para os degraus de subida do sinal de referência, quanto para os degraus de

descida (Figura 6.9).

Na Figura 6.10, observam-se as evoluções dos ganhos do controlador PID adaptativo

com os gain schedulers do tipo LUT e polinomial, em relação ao controle da malha fechada

mostrada na Figura 6.9. A dinâmica de ajuste dos ganhos pelo gain scheduler do tipo LUT

foi mais agressiva do que a do gain scheduler polinomial. Apesar disso, as respostas da

malha fechada foram semelhantes para ambos.
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Figura 6.10: Evolução dos ganhos do controlador PID adaptativo utilizando o gain scheduler
do tipo LUT e polinomial para o STH.
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Fonte: Autoria própria.

6.3 Caso 3 – Sistema de Hammerstein-Wiener

A estrutura de Hammerstein-Wiener é comumente utilizada para descrever vários pro-

cessos, por exemplo: o músculo humano [47], reator de tanque agitado contínuo [48] e até

mesmo gerenciamento em tempo de execução do desempenho da qualidade do serviço e

provisionamento de recursos em ambientes de software de recursos compartilhados [49]. O

diagrama de blocos de um sistema de Hammerstein-Wiener pode ser observado na Figura

6.11.

Figura 6.11: Modelo de Hammerstein-Wiener.

Fonte: Autoria própria.
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O modelo de Hammerstein-Wiener, apresentado em [50], é caracterizado por um processo

LTI dado por:
B(q−1)

A(q−1)
=

0, 5q−1 + 0, 25q−2

1− 1, 5q−1 + 0, 7q−2
(6.10)

e duas funções não lineares e estáticas f(·) e h(·), dadas por:

f(u) =
u(tk)

√

0, 1 + 0, 9u2(tk)
(6.11)

h(d) = d(tk) + 0, 2d3(tk) (6.12)

O tempo de amostragem é ∆t = 1s. Na Figura 6.12 é possível observar as características

não lineares estáticas desse sistema.

Figura 6.12: Características não lineares estáticas do modelo Hammerstein-Wiener.
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Fonte: Autoria própria.

Inicialmente foi simulado um experimento de malha aberta no ambiente do MATLAB.

Também foi considerado um ruído branco aditivo de variância 10−2 na saída do processo

(Figura 6.13).
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Figura 6.13: Entrada e saída de malha aberta no modelo de Hammerstein-Wiener.
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Fonte: Autoria própria.

Para cada degrau aplicado, foi identificado um subprocesso de segunda ordem com atraso

(Figura 6.14). Os parâmetros desses modelos estão dispostos na Tabela 6.13.

Tabela 6.13: Parâmetros dos subprocessos identificados do sistema de Hammerstein-Wiener.
Index K p1 p2 τc1 τc2 τd Fit%
1 21,895 -0,10478-0,51478i -0,10478+0,51478i 9,5443 9,5443 1 85,752
2 17,884 -0,14815-0,46193i -0,14815+0,46193i 6,7501 6,7501 0 95,171
3 7,4324 -0,18604-0,47406i -0,18604+0,47406i 5,3751 5,3751 0 91,277
4 7,4369 -0,20153-0,47313i -0,20153+0,47313i 4,9621 4,9621 0 91,707
5 17,88 -0,23885-0,49113i -0,23885+0,49113i 4,1867 4,1867 0 95,112
6 21,154 -0,44062-0,57994i -0,44062+0,57994i 2,2695 2,2695 0 94,206
7 21,685 -0,096156-0,45055i -0,096156+0,45055i 10,4 10,4 0 86,493
8 17,864 -0,15447-0,46581i -0,15447+0,46581i 6,4738 6,4738 0 96,489
9 7,2854 -0,17875-0,47906i -0,17875+0,47906i 5,5945 5,5945 0 91,281
10 7,2223 -0,19114-0,49764i -0,19114+0,49764i 5,2319 5,2319 0 91,134
11 17,978 -0,22978-0,49035i -0,22978+0,49035i 4,352 4,352 0 95,371
12 21,227 -0,43624-0,58902i -0,43624+0,58902i 2,2923 2,2923 0 93,341

Fonte: Autoria própria.
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Figura 6.14: Identificação aproximada do sistema de Hammerstein-Wiener para diferentes
faixas de operação.
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Fonte: Autoria própria.

Para este estudo de caso, inicialmente também foi considerado um ganho de velocidade

da malha fechada ϵ = 2, correspondente a uma resposta duas vezes mais rápida em relação

à malha aberta. No entanto, observou-se que as respostas em malha fechada permaneceram

suaves e estáveis, o que permitiu explorar uma dinâmica mais agressiva. Assim, optou-se

por adotar ϵ = 3, representando uma malha fechada três vezes mais rápida que a malha

aberta. O modelo de referência foi, então, definido de acordo com (5.6):

M(q−1) =
0, 02911q−1 + 0, 02443q−2

1− 1, 537q−1 + 0, 5908q−2
q−1. (6.13)

Assim, utilizando o método VRFT, o controlador PID com ganhos fixos foi sintonizado:

¹V RFT = [−0, 0028; 0, 0046; 0, 0043]. Para o gain scheduler do tipo LUT, foram sintonizados

12 controladores do tipo PID - um para cada subprocesso apresentado na Figura 6.14. Os

ganhos PID desses controladores então dispostos na Tabela 6.14. No entanto, apenas um
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subconjunto foi adotado para ser utilizado pelo gain scheduler. As entradas (pontos de

operação - yop) e as saídas (ganhos PID - Kp, Ki, Kd) do gain scheduler estão dispostos na

Tabela 6.15.

Tabela 6.14: Controladores PID sintonizados para os subprocessos do sistema de
Hammerstein-Wiener

Index yop Kp Ki Kd

1 6,3397 -0,0017 0,0034 0,0063
2 11,673 -0,0022 0,0047 0,0034
3 13,921 -0,0067 0,0114 0,0034
4 11,686 -0,0068 0,012 0,0031
5 6,3059 -0,0032 0,0052 0,0012
6 0,0014 -0,0047 0,0048 0,0009
7 -6,3573 -0,0018 0,0034 0,0065
8 -11,707 -0,0024 0,0048 0,0039
9 -13,877 -0,0073 0,0114 0,0029
10 -11,718 -0,0082 0,0121 0,0036
11 -6,343 -0,0032 0,0052 0,0015
12 -0,0613 -0,0046 0,0046 0,0008

Fonte: Autoria própria.

Tabela 6.15: Parâmetros do gain scheduler do tipo LUT para o sistema de Hammerstein-
Wiener.

Entradas Saídas

yop Kp Ki Kd

-14 -0,0073 0,0114 0,0029
-12 -0,0024 0,0048 0,0039
-6 -0,0018 0,0034 0,0065
0 -0,0047 0,0048 0,0009
6 -0,0017 0,0034 0,0063
12 -0,0022 0,0047 0,0034
14 -0,0067 0,0114 0,0034

Fonte: Autoria própria.

O mesmo polinômio de segundo grau apresentado no estudo de caso do CSTR (6.5) foi

adotado para o gain scheduler polinomial no sistema de Hammerstein-Wiener. Similarmente

ao estudo de caso do CSTR, observou-se que o uso de uma ordem superior para o polinômio

levou à instabilidade no controle da malha fechada, enquanto uma ordem inferior resultou

em desempenho insatisfatório. Dessa forma, utilizando o método VRFT-POLY, os pesos

para cada um dos parâmetros do gain scheduler polinomial foram estimados e apresentados
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na Tabela 6.16.

Tabela 6.16: Parâmetros do gain scheduler polinomial para o sistema de Hammerstein-
Wiener.

w
Kγ

j γ

j p i d

1 -0,00357 0,0039 0,0040
2 6,1334·10−6 -3,0911·10−6 -1,019·10−5

3 1,1915·10−5 1,044·10−5 1,1071·10−5

Fonte: Autoria própria.

Para avaliar e comparar os gain schedulers e controlador sintonizados, foram realizadas

simulações das malhas fechadas com os respectivos (Figura 6.15). Também foram calculados

os desempenhos desses controladores por meio das métricas IAE, IAOE e IAU. Os valores

relativos a essas métricas estão dispostos na Tabela 6.17.

Figura 6.15: Entradas e saídas de malha fechada do modelo de Hammerstein-Wiener com
controlador PID de ganhos fixos e de ganhos adaptativos sintonizados
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Fonte: Autoria própria.

Doravante da Figura 6.15, nota-se que tanto o controlador com ganhos fixos, quanto os
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Tabela 6.17: Métricas de desempenho avaliadas para o controlador PID de ganhos fixos e
ganhos adaptativos para o modelo de Hammerstein-Wiener.

Método IAE IAOE IAU

VRFT 521,24 197,57 124,16
VRFT-LUT 488,56 143,32 125,23
VRFT-POLY 502,47 154,92 124,18

Fonte: Autoria própria.

controladores com ganhos adaptativos, conseguiram ser eficazes no rastreio da dinâmica do

modelo de referência. Ademais, a partir dos resultados apresentados na Tabela 6.17, observa-

se pouca melhoria de desempenho no uso dos gain schedulers em relação ao controlador com

ganhos fixos, uma vez que os valores de IAE e IAOE foram consideravelmente próximos. Os

esforços de controle também foram similares. Ainda assim, percebe-se que o gain scheduler

do tipo LUT entregou uma malha fechada mais próxima a dinâmica do modelo de referência.

Já na Figura 6.16 é possível observar as a evoluções dos ganhos do controlador PID

adaptativo com os gain schedulers do tipo LUT e polinomial, em relação ao controle da

malha fechada apresentada na Figura 6.15. Conclui-se que os ganhos dos controladores

variaram para os diferentes pontos de operação do processo de Hammerstein-Wiener (Figura

6.16). Também notou-se que o gain scheduler polinomial variou os ganhos PID de forma

mais suave. No entanto, para esse estudo de caso, essa variação mais agressiva do gain

scheduler do tipo LUT não impactou de forma negativa no controle do processo.
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Figura 6.16: Evolução dos ganhos do controlador PID adaptativo utilizando o gain scheduler
do tipo LUT e polinomial para o modelo de Hammerstein-Wiener
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Fonte: Autoria própria.

6.4 Conclusões

Neste Capítulo foram apresentados três estudos de caso simulados para avaliar a efici-

ência e a eficácia do uso de gain schedulers do controlador PID adaptativo, comparando-o

com o controlador PID de ganhos fixos. Em todos os estudos, utilizou-se a metodologia de

definição do modelo de referência proposta neste trabalho para sintonizá-los de acordo com

o método VRFT e suas expansões.

Verificou-se que tanto os gain schedulers quanto o controlador de ganhos fixos foram

eficazes em acompanhar as dinâmicas definidas pelos modelos de referência. Nos dois pri-

meiros estudos de caso - em que os sistemas não lineares possuem uma dinâmica semelhante

a sistemas LPV de primeira ordem - os gain schedulers apresentaram um desempenho sig-

nificativamente melhor que o controlador de ganhos fixos no controle da malha fechada. No
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entanto, no terceiro estudo - em que o sistema não linear possui uma dinâmica semelhante

a um sistema LPV de segunda ordem - não houve uma melhoria significativa no controle

da malha fechada ao usar os gain schedulers em comparação com o controlador de ganhos

fixos.

Ao contrastar os dois tipos de gain schedulers utilizados — LUT e polinomial — observou-

se que ambos apresentaram desempenhos semelhantes nos três estudos de caso. Contudo,

o gain scheduler do tipo LUT requer um número maior de parâmetros armazenados para

controlar o processo. Por exemplo, no caso do STH, o gain scheduler polinomial precisa de

apenas 6 parâmetros, enquanto o LUT necessitou de 20. Além disso, em termos de custo

computacional, o gain scheduler polinomial é mais vantajoso, pois exige apenas operações

de multiplicação para gerar os ganhos PID, enquanto o tipo LUT frequentemente recorre a

métodos de interpolação e extrapolação.

Por fim, a metodologia apresentada para definir o modelo de referência, a partir de um

experimento de malha aberta, se mostrou válida para ser utilizada. Ainda, com esse mesmo

experimento foi possível sintonizar os gain schedulers por meio das expansões do método

VRFT, reduzindo um possível custo experimental para realização da sintonia.



Capítulo 7

Conclusões, Sugestões para Trabalhos

Futuros e Publicação

7.1 Conclusões

Neste trabalho, foi revisada a técnica Virtual Reference Feedback Tuning (VRFT), que

utiliza um conjunto de dados adquiridos de um sistema linear para a sintonia de controlado-

res lineares, sem a necessidade do modelo paramétrico do sistema no processo de sintonia.

Por ser amplamente utilizado na indústria de processos, o controlador Proporcional-Integral-

Derivativo (PID) foi escolhido como foco deste estudo. Além disso, foram revisadas as duas

principais formas de implementação do controlador PID, com ênfase no algoritmo de velo-

cidade, ideal para a aplicação do controlador PID com ganhos adaptativos.

Ademais, foi revisada a expansão da técnica VRFT para sintonizar o gain scheduler do

tipo polinomial, que é utilizado para computar continuamente os ganhos do controlador

PID adaptativo, visando sua aplicação em sistemas não lineares. Com o mesmo objetivo,

foi proposta uma metodologia para definir um gain scheduler do tipo Lookup Table (LUT),

também projetado pelo método VRFT. Observou-se que ambos os tipos de gain schedu-

lers são eficazes no controle de sistemas não lineares, demonstrando melhor desempenho

em comparação ao controlador PID de ganhos fixos. Em particular, o gain scheduler do

tipo polinomial mostrou-se mais interessante que o do tipo LUT, pela simplicidade no seu

processo de sintonia e pelo baixo custoso computacional atrelado ao ajuste contínuo dos
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ganhos PID durante o controle do processo.

Também foi proposta uma metodologia para definir o modelo de referência linear, utili-

zado no projeto dos gain schedulers polinomial e do tipo LUT. Essa metodologia mostrou-se

vantajosa, pois permite ao usuário definir o modelo de referência e ajustar os gain schedulers

com apenas um experimento em malha aberta. Outrossim, o tipo de sinal empregado nesse

experimento é simples, consistindo em uma sequência de degraus, o que facilita sua aplica-

ção na indústria. Ademais, o modelo de referência é especificado em termos do domínio do

tempo contínuo, facilitando o entendimento das metas desejadas para o controle em malha

fechada.

Por fim, a escolha de gain schedulers para o controlador PID adaptativo mostra-se

atraente para aplicações industriais, onde sistemas não lineares são comuns. A metodologia

apresentada para definir o modelo de referência também é viável de ser utilizada na indústria,

o que facilita a adoção da estratégia de controle proposta.

7.2 Sugestões para Trabalhos Futuros

No tocante às futuras direções para pesquisa, é sugerido investigar

• Estudo de estabilidade das expansões do método VRFT, na sintonia dos gain schedu-

lers do tipo polinomial e LUT.

• Investigar a escolha ótima da ordem do gain scheduler polinomial.

• Investigar a escolha ótima dos dados de entrada/saída que a LUT necessita para

manter o controle da malha fechada adequado.

• Aplicação experimental dos gain schedulers sintonizados de acordo com metodologia

do modelo de referência adotado.

• Investigar o controle de processos não lineares com zeros de fase não mínima e como

expandir a metologia de definição do modelo de referência para esse tipo de processo.
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7.3 Artigo Publicado durante o Período do Mestrado

FREIRE, Victor Marinho Espınola; JÚNIOR, George Acioli; BARROS, Péricles Re-

zende. Projeto orientado a dados do orquestrador polinomial dos ganhos do controlador

pid adaptativo para sistemas nao lineares. Congresso Brasileiro de Automática-CBA, SBA,

Brazil, 2024.
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