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linhas
depois de
(3.11)
Pag.35, | ¢, e, O €6
primeira e
segunda
linhas
depois de
(3.12)
Pag 36, x = Ax + bu
expressa
0(3.13) y=clx +bu
Pag 38, x=Ax+Bu
expressa
0 (3.16) y = Cx+Du
Pag.48, Define-se ultrapassagem percentual, para entradas em degrau,
2e 3’ como
linha M, = valor maximo da resposta — valor final daresposta «100%
valor final da resposta
Capitulo 4
Local Onde esta Deve ler-se
Pag.69, Fig.4.6 (a) K 20 K
1+K 1+K
Pag.70, primeira linha, , porque . Uma vez que
seccao 4.2.1
Pag.71, Titulo da tabela Erros, em estado estaciondrio, para um
4.1 sistema realimentado estavel
Pag.71, tabela 4.1, dltima Parabola Parabola unitaria
linha
Pag.73, Exemplo 4.1, 1+ J0—-4K 1+ JV1—-4K
terceira linha do exemplo ( ) 5
Pag.75, sexta linha reais o polindmio reais, o polindmio

Capitulo 5
Local Onde esta Deve ler-se
Pag. 114, 0,99 1,01
quinta linha
rag. 1o dwlp? 1 4w?p? 1
segunda linha ————2 = — —55 —
? 4P+ 4 40 + PP 4
Pag. 115, KB Kp
expressao
(5.14)
Pag. 118, tante K, apenas provoca uma translagéo da
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Actualizagcoes e Aditamentos

Capitulo 2
Actualizacao da seccao 2.1.7

2.1.7 Amplificador Operacional

O amplificador operacional (amp op) € um dispositivo electrénico de uso geral, consistindo
essencialmente num gerador de tensdo controlado por tensao, conforme ilustrado na Fig.

2.13(a).

Ri
Va R,
b
— ¥

Il ’

fic

= Fig. 2.13(b)
Fig. 2.13(a) Correntes nos terminais do amp op.
Circuito equivalente para o amp op. v e v’ desigham as tensdes de alimentago.

A resisténcia de entrada, Ri , € muito elevada e a resisténcia de saida, Ro, é muito baixa,

com valores tipicos

R, > 10°Q e R, < 1009

Uma vez que na Fig.2.13(a) ndo esta representada a alimentagdo do amp op, a lei de
Kirchhoff dos n6s no se verifica, pois a soma das correntes iy, i, € i, ndo sera nula em todos
os instantes. Contudo essa lei ja é valida se representarmos o amp op, embora de forma

simplificada, tal como na Fig. 2.13(b).
vo(V)

Viax +

declive A Vi

Vp-Va(mV) Vo

T ~Vmax

Fig. 2.13(d)

Fig. 2.13(c) f : e
Relagao de transferéncia para o amp op em malha aberta. Dlagrama S|mp||f|cado do amp op.

Neste caso teremos

in *ip +ip +ig +iz =0
O ganho de tensdo A é uma fungdo ndo-linear com uma caracteristica do tipo saturagéo,

conforme indicado na Fig. 2.13(c).

Na zona linear o ganho é funcdo da frequéncia embora, na pratica, se possa considerar
constante, com valores superiores a 104, até frequéncias do ordem de 103md/s. De
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realgar que a gama de funcionamento linear € muito estreita. Por exemplo se |vO | < 10V e

A > 104 entao a zona de funcionamento linear fica reduzida a
|vp - Vn| <1073V = 1mV . Se na Fig.2.13(c) tivessemos adoptado a mesma escala em

ambos os eixos, a zona de funcionamento linear ndo seria perceptivel e o grafico seria
constituido apenas por duas semi-rectas paralelas ao eixo das abcissas, com uma
descontinuidade na origem. Dado que a zona de funcionamento linear é muito estreita, e da
mesma ordem de grandeza do ruido presente na entrada do amp op, a sua utilizagdo em
malha aberta (open-loop) € inutil pois, na pratica, o amp op entraria imediatamente em
saturacdo, comportando-se como dispositivo com dois estados de saida i.e. V, = Vo .

A utilidade do amp op reside na sua utilizagdo na zona de funcionamento linear, o que s¢6 é
possivel recorrendo a realimentagdo (feedback) negativa, como adiante se vera. Dai
resultardo circuitos lineares, cujas caracteristicas serdo determinadas pelos elementos que
realizam a realimentagao (resisténcias, condensadores e bobines) desde que o amp op se
mantenha na zona linear, e com ganho A muito elevado.

Na pratica é usual utilizar-se uma representacéo simplificada do amp op conforme indicado
na Fig.2.13(d).

No que se segue iremos usar um modelo de amp op ideal a fim de nos facilitar os calculos. O

amp op ideal corresponde a Fig 2.13(a) com as seguintes caracteristicas:
)R; = c0,R, = 0. A primeira condigdo implica uma impedéncia de entrada infinita e
portanto ip =j, = 0; a segunda implica uma impedancia de saida nula o que permite ao

dispositivo fornecer a corrente i, que for necessaria no terminal de saida, sem alterar v, ,

corrente essa que sera determinada pelos elementos exteriores ao amp op.

i)A =~ 0co. O amp op ideal tem um ganho tdo elevado quanto o necessario, e respondera
instantaneamente, pois A é independente da frequéncia.

i)V, = 0 quando Vp -Vp = 0. Daqui resulta que o amp op ideal ndo apresenta “off-set”.
Os amplificadores operacionais tém um papel muito importante no desenvolvimento de
circuitos para aplicagdes em controlo, alguns dos quais serdo analisados de seguida, com
base no modelo ideal.

A Fig.2.14 representa uma das montagens mais simples: o amplificador inversor.

Como o amplificador ¢ ideal, temos a mesma corrente através de Ry e de R, uma vez que

a corrente de entrada no terminal (-) do amplificador operacional é nula. Por outro lado
Vp =Vp = 0 . Consequentemente
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Fig. 2.14 Amplificador inversor ideal

A impedancia de entrada do circuito ¢ Rqe a impedancia de saida é zero,

Como vimos no Cap. 1, um sinal importante em qualquer sistema de controlo com
realimentacdo (feedback) € o erro que consiste na diferenga entre o sinal de saida
pretendido e o sinal de saida presente. O circuito representado na Fig. 2.15 produz um sinal

que é proporcional a diferenga das entradas como mostra a analise seguinte:

Como

Vo = (i -i1)Rz

e

Vo -V = (iz - i1 )Ry
entdo

Vo = E—?(Vz -Vq)

Fig. 2.15 Amplificador diferencial

Ja tivemos oportunidade de nos apercebermos da importancia do integrador nos sistemas
dindmicos. Um integrador pode ser facilmente implementado com um amplificador

operacional como mostra a Fig. 2.16.
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"4 Vi

Fig. 2.16 Integrador

Uma vez que a corrente de entrada do amplificador é nula, podemos escrever

Vi ~dv,
R C dt
ou de forma equivalente
1 t N g
Volt) = —gg ], Vit dt +vo(0)

E 6bvio que V,, ndo aumentara indefinidamente pois esta limitado superiormente pela tensdo

de alimentagéo do amplificador.

O leitor ja devera ter notado que o componente de realimentagédo (feedback) esta sempre
ligado a entrada negativa (-) do amp op. Como o ganho do amp op é muito elevado, a
realimentagé@o a partir do terminal de entrada (+) leva-lo-a imediatamente para a saturagéo,
ou seja, para a zona de funcionamento n&o linear. Algumas vezes este efeito é
deliberadamente usado para implementar circuitos especiais, como por exemplo
comparadores com histerese (consultar: Manuel Medeiros da Silva, “Introducéo aos Circuitos

Eléctricos e Electrénicos”, Fundagéo Calouste Gulbenkian, 2001) .

Exercicio 2.9 Determine a relagéo entre V, e V; e a impedancia de entrada do circuito da

Fig.2.17.
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+ o+

1

Fig. 2.17 Seguidor de tenséo

Vo

Exercicio 2.10 Em motores de corrente continua, de ima permanente, o torque é
proporcional & corrente do motor i, . Consequentemente se pretendermos controlar o torque

torna-se necessario saber como controlar a corrente no motor, de forma a assegurar o torque

desejado. Mostre que uma possivel montagem para atingir esse objetivo é o circuito ilustrado

na Fig.2.18, onde Ry > R, v; = —iyR e iy designa o valor pretendido para i, .
. . R .
Resposta: i, = ig(1+ =) ~ iy.
Ry
—
R R i
v, o -
SVAYAY > .
11
_->
ey
E

o+
T@
g

R %¢ ir carga

As constantes K, e Kp, utilizadas neste exemplo para relacionar grandezas elétricas

|

Fig. 2.18 Sistema de controle de torque

Aditamento p26 apos exercicio 2.12

com grandezas mecéanicas, sdo de facto iguais, como a seguir se demonstra.
Vimos que a poténcia eléctrica transformada em poténcia mecanica ¢ dada por

E;-[a, e que a poténcia mecanica fornecida pelo motor é Tgw,
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Igualando entdo estas duas poténcias, e tendo em conta que

E, = Kwe T, = Krl,,

obtemos

K, = Krp.

No Cap.11 iremos mostrar que esta propriedade ¢ caracteristica de um dispositivo
designado por “girador”.

O motor de corrente continua representado na figura 2.23 também pode funcionar
como gerador. De facto, se desligarmos a alimentagdo elétrica, mantendo no ar os
respectivos terminais, ¢ fizermos rodar o veio, com velocidade w , constata-se o

aparecimento de uma tensao E& nos terminais do motor obedecendo a relagdo.
Como Ta=0, o motor ndo gera qualquer binario de oposi¢do a0 movimento; para

manter a rotacdo, apenas sera necessario aplicar um binario para vencer os atritos de
natureza mecanica.

Se agora ligarmos uma impedancia 7 aos terminais do motor, de forma a permitir a

circulagdo de uma corrente [a, verifica-se que este passara a opor-se a0 movimento
através do binario

T, = Krl,,
e que a corrente sera determinada pela relagdo
Kw
I, = 9=
Z;, +R

Consideremos agora o caso R = Z; = 0 (terminais em curto-circuito e resisténcia
interna nula). A lei das malhas de Kirchhof determina entdo £, = 0. Daqui decorre

w = 0. Nesta situa¢do o motor funciona como um travao, bloqueando totalmente a
rotagdo, qualquer que seja o binario aplicado ao veio.

Capitulo 3

Pag 39, Seccao 3.2-novo texto
3.2 Funcéo de Transferéncia e Integral de Convolugao

Os sistemas lineares, e invariantes no tempo (SLIT), sdo caracterizados pela sua resposta
impulsional. Por resposta impulsional, entende-se a resposta temporal w(t),t € R, de um

sistema, inicialmente repouso, ao impulso unitario de Dirac, §(t), aplicado no instante

t=0.
A resposta y(t) de um SLIT a uma entrada u(t), sera entdo dada pela convolugéo entre

u(t)e w(t), ou seja

+00
y(t) = f w(t — t)u(t)dt (3.20A)
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Se estivermos perante um sistema causal, entdo w(t) = 0, < 0 ,e nesse caso a expresséo

anterior fica
¢
y(t) = f wlt — Yu(t)dt (3.20B)

Apesar destas expressdes ndo serem muito atraentes para calculos a mao, estdo
particularmente talhadas para simular o sistema num computador digital; por outro lado w(t)
é relativamente simples de obter experimentalmente. Métodos especialmente concebidos
para a determinagao da resposta impulsional podem ser encontrados em Godfrey (1980).

A Fig.3.2 é um exemplo de aplicagdo da expressao (3.20B); a partir dela podemos concluir
que:

-O sistema é "causal" i.e. a resposta ¥, no instante ¢, ndo depende de valores futuros da
entrada u.

-O sistema tem “memodria” porque a resposta, no instante ¢, depende também de valores da
entrada em instantes distintos do instante ¢ .

-O sistema tem um “factor de esquecimento” pois a contribuigdo dos valores da entrada para

a resposta no instante ¢, tém tanto menos peso quanto mais “antigos” forem: da figura é
patente queu(t}c),t}f < t ,contribui para a resposta no instante { pesado pelo factor

! . .
w(t — t;,); e, a medida que recuamos no tempo, este peso tende para zero (veremos mais

adiante que isto acontece pelo facto do sistema ser estavel). De facto se aproximarmos

(3.20B) por
a 'yt t
D w(t — tult)AA = — (3.21)
=1 n
essa constatacdo € evidente. Na Fig. 3.3 a resposta exacta € comparada com uma
aproximagéo obtida via (3.21), com A = 0,2.
Na pratica, quando o sistema é estavel, podemos considerar w(t) = 0 para t > t,, onde

t, é o tempo de assentamento. A sua definicdo sera dada mais adiante.

Exercicio 3.5
a) Mostre o integral de convolugéo é um operador linear em u(t).

2m
b) Compare as respostas do sistema da Fig.3.2 as entradas w(t) = sen(?t)e
1

2
uy(t) = sen(%t) assumindoque 7, > t, > T;.
2

Sugestdo: Se T, for muito pequeno, a fungdo w(t) sera quase constante durante um

periodo de wuy. Entdo as areas positivas e negativas limitadas por wy praticamente

cancelarao o efeito de cada uma delas em (3.20), sendo o resultado uma saida (sinusoidal)
com uma amplitude muito pequena. Por outro lado, se o periodo de w; for muito maior que o

tempo de assentamento, teremos o efeito inverso, com a entrada u; a comportar-se como
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quase constante durante intervalos relativamente longos, conduzindo a uma saida com uma

grande amplitude.

No nosso estudo iremos considerar apenas sistemas lineares e causais (fambém conhecidos
por sistemas dindmicos) e invariantes, de dimenséo finita, ou seja, sistemas causais
descritos por equagdes diferenciais lineares ordinarias e de coeficientes constantes.

Tais sistemas estdo particularmente talhados para o uso da Transformada de Laplace
unilateral, uma vez que esta conduz a uma representagao do sistema por fracgbes racionais
na variavel complexa s, fraccbes essas normalmente designadas por Fungbes de
Transferéncia. Temos assim uma alternativa a representagao pelo integral de convolugao.
Contudo enquanto este &€ uma representacdo ndo-paramétrica de dimenséao infinita, na
medida em que a resposta impulsional € um elemento do espago de fungdes de variavel real,
a representacdo por fungdes de tranferéncia racionais facilita a analise do sistema, na
medida em que é uma representacao paramétrica e de dimensao finita, pois € especificada a
custa de um conjunto finito de nimeros.

A fim de melhor compreendermos a nogéo de dimensédo de um SLIT causal, analisemos os
dois sistemas seguintes, definidos pelas respectivas respostas impulsionais w(t)ews(t):
e t>0,a>0 L,t €[0,1]
() 0,t <0 0,t & [0,1]
Como veremos em seguida o primeiro € de dimenséo finita e o segundo é de dimenséao
infinita.
No primeiro caso a resposta num instante ¢,£ > 0, sera
0

t
w(t) = [ eDu)dt + [ e ut )t
‘ 0

Uma vez que

—0o0

podemos escrever
t

n(t) = ey (0) + [ e u(t)dt
0

Este resultado revela que para o calculo da resposta a partir do instante zero nao é
necessario “guardar” a fungéo u(t)no intervalo [—00,0],mas apenas o valory;(0). Este
valor engloba tudo aquilo que é necessario saber do comportamento passado do sistema
para calcular a sua resposta, a partir do instante zero. Dai se dizer que estamos perante um

sistema de dimenséo finita.
Neste ponto convém alertar o leitor que, se considerarmos este sistema apenas para ¢t > 0

e com condig&o inicial ¥;(0) n&o nula, temos de reformular o nosso conceito de linearidade:
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neste caso teremos um sistema linear por incrementos ou incrementalmente linear ou um
sistema linear no espaco produto (condigao inicial X entrada).

No segundo caso teremos
0 t

() = [ wlt =)t + [w(t -t u(t)dt
—00 0

onde
0,t >1

wo(t — tu(t)dt =1 °
f o = £Jult) fu(t')dt',0<t<1

t—1
Daqui se conclui que, para calcularmos a resposta deste sistema para t > 0, teremos que
guardar a fungdo u no intervalo [-1,0]; como esta fungdo € um elemento de um espago de
dimensao infinita, dizemos que estamos perante um sistema de dimensé&o infinita.
(recordar que um espaco € de dimenséo infinita quando ndo possui um conjunto finito de
elementos a partir dos quais se possam gerar, por combinacgédo linear, todos os elementos
desse espaco). Naturalmente que um tal sistema ndo pode ser representado por uma
equacao diferencial ordinaria de coeficientes constantes.
Convém ainda clarificar que, neste contexto, um sistema causal descrito por uma equagao
diferencial linear ordindria e de coeficientes constantes sé é um sistema linear se o
analisarmos desde ¢ = —00. Se o0 analisarmos a partir de ¢ > 0, e com condigdes iniciais
nao nulas, termos entdo um sistema linear por incrementos ou incrementalmente linear,

como ja foi referido.

Pag 48-Novo texto para o principio da pagina:

y(t,)=1+exp(~ 5—”) (3.38)

J1-¢2

Define-se ultrapassagem percentual, para entradas em degrau, como

_ valor maximo daresposta —valor final daresposta

M x100%
r valor final daresposta
Entdo
T
M, =exp(- g—)XIOO% (3.39)

J1-¢2

A partir de agora, e salvo ...
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Pag 39, Seccao 3.6-novas figuras

Amplitude

Amplitude

Step Response
2 T T T T

06|
|:|4 ! ! ! | ! ! !
0 05 1 1.5 2 25 3 35 4
Titne [=zec)
Fig 3.13

Step Response

i) L
0 05 1 1.5 2 25 3 35
Titne [=zec)
Fig 3.14
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Capitulo 4
Pag 65-Secc¢do 4.1 Aditamento no inicio da secgdo:

Uma forma, comoda e intuitiva, de representar as interligagdes entre os subsistemas
constituintes de um dado sistema ¢ através de diagramas de blocos. No essencial, as
ligacdes representam o fluxo de sinal, e cada bloco representa um subsistema como
um operador agindo sobre o sinal de entrada. No caso de sistemas lineares esse
operador sera simplesmente um “ganho”, que designamos por fun¢ao de transferéncia,
quando os sinais estiverem representados no dominio de Laplace.

A analise de sistemas com retroa¢do, também conhecidos por sistemas com retorno
ou realimentados, pode ser bastante simplificada se reduzirmos o seu diagrama de
blocos a um outro mais simples, como se representa na Fig.4.1(a); esta estrutura é
designado por forma canonica de um sistema com retroagao.

Y(s)

A fungao de transferéncia G(s) = ¢ designada por funcao de transferéncia

directa (forward transfer function) e H (s)¢é conhecida por fun¢do de transferéncia de
retorno (feedback transfer function). G(s)H (s) ¢ a fungdo de transferéncia em anel

. Y - L
aberto (open-loop transfer function) e % ¢ a funcdo de transferéncia em anel
s

fechado (closed-loop transfer function). A situacdo mais frequente € aquela em que
H(s)=1. Neste caso dizemos que estamos perante um sistema com retroa¢do
unitaria negativa. Quando E(s) = R(s)+ H(s)Y(s) dizemos que temos um sistema
com realimentacdo positiva.
Na manipulag@o de diagramas de blocos, de sistemas lineares, a funcao de
transferéncia de uma série de blocos consecutivos, sera dada pelo produto das
respectivas fungdes de transferéncia. Neste procedimento esta implicita a hipotese que
nao ha “efeito de carga” entre blocos, ou seja os diagramas de blocos representam
apenas fluxo de informacdo e ndo fluxo de energia. Quando o fluxo de energia ndo for
desprezavel entdo o efeito de carga do bloco a jusante sobre o bloco a montante tem
de ser tomado em consideragdo. Esta situagdo esta ilustrada no capitulo 6, no
exercicio 6.4.

pag. 73-Texto adicional no fim da seccdo 4.2:

Os resultados da tabela 4.1 sdo um corolario de um resultado mais geral, que
estabeleceremos na capitulo 8 (fato 8.1, se¢do 8.1.4). Esse resultado afirma que um
sistema com retroagao unitaria e estavel seguira sem erro, em regime permanente,
uma entrada de referéncia r(?) desde que os polos da sua transformada de Laplace,
R(s), sejam também polos de K(s) W(s). A exigéncia de polos na origem a K(s) W(s),
na tabela 4.1, é pois uma conseqiiéncia do fato das referéncias consideradas possuirem
apenas polos na origem.

Exercicio 4.3.A Considere o sistema da figura 4.5 com H(s)=1 ¢

s+ 2

BT s
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Calcule

lim e(t)
t—>

quando r(t)=sen(t).

Resposta: Esse limite ¢ zero. Notar que e(?) tera de convergir necessariamente
para zero.

Se e(?) convergisse para uma sinusoide do tipo Asen(t+a) caminhariamos para
uma situagdo de ressonancia, o que estaria em contradi¢cdo com o fato do
sistema com retroacdo ser estavel. Deste modo a saida y(?) acabara por estar em
fase com r(z)

Pag 76-Regra 7-Novo texto:

Se os eixos real e imaginario tiverem escalas idénticas, entdo o angulo da tangente ao
lugar das raizes, num polo ou zero de malha aberta, pode ser obtido somando ou
subtraindo os angulos de todos os outros zeros e polos, respectivamente, com o polo
ou o zero em questdo e adicionando 180° a esta soma.

Pag 77-Exemplo 4.3-Novo texto:

Exemplo 4.3

Considere

H(s)=1¢e W(s):;m
(s=p)

na Fig.4.5. Queremos representar os ramos do lugar das raizes para m e {1,2,3,4} .

Como as regras estudadas até agora ndo sdo muito uteis neste caso, temos que retornar
aos fundamentos do método. Seja
(s—p)=rexp(j);
Entao
ZKH (s)W (s) =—m6
e
|KH (s)W (s)| = rﬁm .
Seja
(8o —p)=r,exp(j6,) ,
onde s,¢ um ponto pertencente ao lugar das raizes. Entdo a condi¢do de angulo (4.14)
implica que
-m@, = (21 +1)180°,

Como esta condigdo ¢ independente de 7,, podemos entdo concluir que os ramos sao
constituidos por linhas retas que se interceptam em p fazendo angulos com o eixo
real de
(21 +1)180°

m
Estes angulos estdo representados na Fig. 4.13, para m {1,2,3,4} .

,=0,£1,£2,....
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Pag 79 Primeira linha:

KW(s)H(s) = K

d n

s _(zpi _Zzi)sd_n_l e
i=l

i=1

Pag 80-texto adicional antes da sec¢@o 4.4-LGR Inverso:

O método que acabamos de analisar ¢ o chamado método dos lugares geométricos
direto, em virtude da restricdo K >0.

Se a restricdo mudar para K<0, e mantendo a estrutura da expressao (4.10), teremos o
chamado método dos lugares geométricos inverso. As regras anteriormente
enunciadas para o lugar geométrico das raizes direto continuam validas no caso dos
lugares geométricos inversos, exceto as regras 5, 7 e 8.

De fato a condicdo (4.14) deixa de ser valida quando K<0. Neste caso passamos a ter

2 W(sg) H(s0)=2nl,1=0,£1,+2, ... (4.18A)

Consequentemente as regras 5, 7 e 8 serdo alteradas pois fazem uso desta condi¢ao. O
seu enunciado sera o seguinte:

Regra 5 (lugar geométrico inverso): Um ponto syno eixo real pertence ao lugar
das raizes se a sua direita tiver um ntimero par de polos mais zeros da funcao de
transferéncia em anel aberto.

Regra 7 (lugar geométrico inverso): Se os eixos real e imaginario tiverem escalas
idénticas, entdo o Angulo da tangente ao lugar geométrico num poélo ou zero de
malha aberta pode ser obtido somando ou subtraindo, os angulos de todos os
outros zeros € polos, respectivamente, com o polo ou zero em questao.

Regra 8 (lugar geométrico inverso): Os d-n pdlos de malha fechada que tendem
para infinito, quando K—-o0, convergem para linhas retas fazendo angulos com o
eixo real de 2nl/(d-n), /=0, 1, 2, ..., d-n-1, e que intersectam o eixo real no ponto

pi N Zi
i=l1

d—-n

d n
i=1

o =

Na figura 4.14.A estdo também representados os lugares geométricos inversos para o
sistema do exercicio 4.5. Comparando-os com os diretos, na mesma figura,

constatamos que as diferencas sdo o resultado das alteracdes sofridas pelas regras 5 e
8.
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Root Locus
4 T T T T T

Imaginary dxls

2k

3k

[ S

Real Axis

Fig 4.14A Lugares das raizes inverso e direto para o sistema do exercicio 4.5.
Pag 81- Exercicio 4.6-novo texto:

Com respeito ao sistema da Fig. 4.16 mostre que:

(a) Com K=0,5 obtemos um “amortecimento de um quarto de amplitude” na resposta
impulsional.

(b) E possivel uma oscilagdo senoidal, m(t)=A sennt/T, com K=1, r=0 e A uma
constante.

Sugestdo: note que a esta freqii€ncia um atraso de fase de 180° acontece no elemento

de retardo puro.

Pag 88-sec¢ao 4.5.1-novo texto:
4.5.1 Controle Proporcional
Quando Ty = 0eT; = oo temos um controlador proporcional; o seu efeito no

comportamento estacionario e transitorio de um sistema com retroacgao foi ja
discutido nas secgdes 4.2 e 4.3. Basicamente, mostramos que este modo de controle
ndo consegue eliminar o erro estacionario, ou offset, quando se controlam processos
do tipo 0 (ou auto-regulados); também foi mostrado que a magnitude do erro
estacionario era uma fungdo da carga (cf. Fig. 4.6) e que este erro podia ser reduzido
por um aumento do ganho; contudo, este aumento provoca em geral um aumento do
tempo de assentamento ¢ pode mesmo levar a instabilidade, como se pode concluir
através da analise dos lugares das raizes.

Na pratica existem limitacdes as amplitudes dos sinais de saida (m) e de entrada (e) do
controlador, ou seja

m(0)] < 3 e le(t)] <

Ea

16/27



J. L. Martins de Carvalho “Sistemas de Controle Automatico”

para todos os valores de t, onde M e E designam a extensdo do conjunto dos valores
demedee.

Esta restricdo implica imediatamente que os modelos (lineares) usados até agora so
sdo validos quando e e m estdo dentro destes intervalos. Por outo lado, um aumento
do ganho K do controlador acarretara a reducao da extensao do intervalo onde e se
pode movimentar para um funcionamento linear. Quer isto dizer que para ganhos
elevados o controlador pode passar a funcionar como um relé. Dai que na préatica se
utilize uma medida de ac¢do proporcional que nos informe a que distancia nos
encontramos da saturagdo. Tal medida ¢ designada por banda proporcional
percentual (BP) e é definida como sendo a percentagem de variagdo de erro que
produz uma variagdo de 100% na saida m do controlador.

Com respeito a Fig. 4.25 podemos portanto definir um ganho adimensional, K,, do
seguinte modo:

100%
K, = 4.27A
Qual sera entdo a relacdo entre K, e K (grandeza dimensional) da expressao (4.27)?
Como
variagaodoerro
percentagem de variagdodoerro
BP= X 100% = E

L iagaodasaidad trolad
percentagem de variagao dasaida do controlador variagaodasaida cocontrolador

M

_1 M [0y
—KXFXIOO%

Portanto

M
K:EKa. (4.27B)
Embora possamos ter Bandas Proporcionais superiores a 100%, é obvio que as
variagOes do erro ndo poderdo exceder a extensdo, E, do seu intervalo de variacdo. Por

exemplo BP=170% significa que uma variacao de 100% no erro produzird apenas
. 1 . .
uma variagao de 100 x 100% = 58,83% no actuador, como se pode verificar na Fig.

170
4.25.
Certamente que o leitor ja se apercebeu que na pratica e=0 nao significa
necessariamente o anulamento da varidvel manipulada (entrada do processo). Se tal
fosse o caso, e tomando como exemplo um sistema de controlo de temperatura com
controlo proporcional, teriamos que o fornecimento de calor a planta seria
interrompido sempre que a temperatura do processo igualasse o sinal de referéncia.
Na pratica o sinal fornecido a planta é

m.(t) = my + m(t) = m, + Ke(t) (4.27C)

onde m, designa um valor constante, ajustavel manualmente, de forma a anular o erro
para uma dada referéncia (constante), e

m(t)=Ke(t)

A saida do controlador ndo sera entdo uma fungao linear do erro mas sim uma fungao
afim ou linear por incrementos. O modelo linear (4.27) representard portanto os
desvios, m(t), relativamente a situagdo de equilibrio. Naturalmente que o mesmo
raciocinio se aplica ao modelo do processo a controlar (ver Fig.4.28) onde m (t) e e(t)
representam os desvios relativamente a situagdo de regime permanente induzida por
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m;. Se assim ndo acontecesse W(s) nunca poderia ser um modelo linear,
nomeadamente uma fun¢ao de transferéncia. Finalmente € suposto que o actuador foi
escolhido de tal modo que m; corresponde a 50% da extensdo do seu conjunto de
valores. Por exemplo se o actuador for uma valvula estamos a admitir que quando e=0
a valvula estara 50% aberta.

Exemplo 4.3A

Pretende-se regular a temperatura de um processo em redor de 70°C com um
controlador proporcional. A sonda de temperatura escolhida esta preparada para
fornecer temperaturas no intervalo [50°C,90°C |. Logo

E =90°C —50°C = 40°C'.

A saida do controlador, m.(t), ¢ um sinal entre 4mA e 20mA. O sistema de controlo
foi calibrado de modo a que quandom, = m, = 12mA a temperatura do processo

seja de 70°C . Se for escolhida uma Banda Proporcional de 75% podemos concluir
que o controlador entrara em saturagdo quando |e(t)|, na expressdo (4.27C), exceder
75% de 20°C ou seja 15°C'.

Para BP=75% teremos que o ganho adimensional sera

100%
= =1,33.
Y 5% ’
Para o ganho dimensional teremos
M 16mA 100
K=—=K, =——x— = A/°C.
7K = J5o0 X - 0,533mA/ °C
Capitulo 5

Pag 112-aditamento antes do ultimo paragrafo.

A mesma conclusao pode ser obtida, e de forma mais elegante, recorrendo ao integral de
convolugdo. Seja entdo um SLIT causal, estavel, com resposta impulsional g(t) e entrada

el,s € C,t € R.Asuaresposta é
t t

y(t) = f e“”(”"”u)g(t‘)dtl = e f e’tysg(t')dt‘ = H(s)e"',t € R.

A funcado de transferéncia H(s) existe pois o sistema é estavel, por hipétese. Notar que

neste caso, e contrariamente ao que sucedia no caso acima, ndo temos termos transitérios

pois a a entrada ndo comegaem ¢t = Omasem t = —o0.
Se fizermos agora s = jw teremos

y(t) — |G(jw)|€]ZG(jw)ejwt — |G(jw)|ej(wt+ZG(jw)) —
= |G(jw)|(cos(wt + ZG(jw)) + jsen(wt + ZG(jw)))

Como estamos perante um sistema real, no sentido que entradas reais produzem saidas
reais, podemos entdo concluir que as entradas Cos(wt) e sen(wt) , t € R, produzem,

respectivamente, as saidas

|G(jw)|cos(wt + ZG(jw)) e |G(jw)|sen(wt + LG (jw)).
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Este conclusédo esta de acordo a expresséo (5.9), que foi obtida para o caso particular de
uma fungao de transferéncia racional G(s) , através da decomposigao em fracgdes simples.

cap5, pag 115, reformulacao do 2° e 3° paragrafos
Na Fig. 5.3 podemos ver a posi¢do de G(j) para p=1 e p=10 revelando que, para uma

dada frequéncia no intervalo de (0,00), o ganho aumenta com |p| crescente. Isto ndo
surpreende uma vez que, quanto maior |p|, mais rapido o sistema. Também revela

que o ganho decresce monotonamente com o aumento da frequéncia.

Esta conclusdo também ¢é imediata se escrevemos G(jm) na forma equivalente
1

1+ jo’

_ o _ s ~
com® = —. Como® € (0,00)esta Gltima expressao revela que o tragado polar para

G(jo) sera independente de p. No tocante a parametrizagdo deste, em fungdo da

frequéncia, se fixarmos um ponto sobre o tracado (® fixo) vemos que ele
correspondera a uma frequéncia tanto maior quanto maior p, ou seja, a largura de
banda de G(jw)aumentara com o aumento de p.

A situacdo para sistemas de segunda ordem com fungdo de transferéncia
2
G(jw) =

wﬂ
esta ilustrada na Fig.5.4, para w,=1¢ ( € {2, 1, 0,7, 0,4, 0,1, 0, 005}.

(Jw)? + 2w, (jw) +1
Ao contrario do caso anterior, temos agora situagdes onde a evolugdo do ganho nao é
mondtona decrescente. De fato, pode ser demonstrado que |G(jw)|s6 é mondtona

(5.11)

decrescente para ¢ > g = (0,707 . Para { < g verifica-se que |G(jo)|apresenta

um maximo a frequéncia w, = w,~/1 — 2¢* . Dai a designacio de “frequéncia de

ressonancia” para w, . Nao confundir w, com w; = w,+/1 — ¢ . Como se viu na
secc¢do 3.3.2, +w, € a parte imaginaria dos polos de (5.11) quando ¢ < 1.
A semelhanga do que aconteceu com os tragados do sistema de primeira ordem, que

eram independentes do parametro p, também aqui podemos concluir que a forma do
tragado polar é independente de w,, . Para tal basta reescrever G(jo), definido em

(5.11), na forma

1
—> — com.® = @
(Jw)* + 2¢jo + 1 ON

De realgar que

—T . L
] —— para o sistema de primeira ordem

limZ G(jo) = | 2 _

t—o0 —7 para o sistema de segunda ordem

Exemplo 5.1, pag 126

Seja a fungao de transferéncia
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16(s+1)  16(s+1)
s+0,8j:j3,92_52+1,63+16
onde

lp—zl=1p — 2| = 3,92

e

|p/z|=4.

A resposta nas frequéncias tem um maximo igual a 20,1 dB em w, = 4,12md/s,

Por outro lado
40(s + 10)
s+ 8s + 400
exibe uma ressonancia de 14,8dB em w, = 20, 5md/s,
com

N | =

lp—z|=1p—2|=20,49.e |p/z| =

Constatamos assim que a ressonancia nao foi ditada pela distancia pdlo-zero mas sim pelo
modulo quociente destes.

Pag 130 e pag 131 até ao exemplo 5.2-Novo texto.

Analisemos mais detalhadamente a parte (a) desta figura onde I" abraca apenas um
polo, ou seja Z=0 e R=1.Quando s estd em P, temos @ =7 . A medida que s'se
desloca ao longo de I', no sentido indicado, verificamos que « ¢ igual a

T T C . .
—5, 0,3,72' quando s estdi em P,,P,,P, e B, respectivamente. Conseqiientemente N

=-1.

Uma vez que Z=0 e R=1, confirmamos neste exemplo o principio acima mencionado.
Uma analise semelhante ¢ aplicavel aos casos (b) e (c).

A utilidade deste resultado é evidente com respeito ao ao sistema com retroago
representado na Fig. 5.16.

Seja entdo G(s)H(s) uma fungao racional prépria, sem polos no eixo imaginario.

Se I' designar agora o caminho representado na Fig. 5.18, com r suficientemente
grande de forma a englobar todos os poélos e todos os zeros da fungdo
F(s)=1+G(s)H(s) no semi-plano direito (SPD), entdo o ntimero de zeros de F(s) no
interior do SPD (po6los instaveis do sistema realimentado) ¢ igual ao nimero de pdlos
de (1+G(s)H(s))no interior do SPD mais o nimero de envolvimentos da origem, no
sentido dos ponteiros do reldgio, da imagem de I” por F(s).

Se a imagem de I' por /+G(s)H(s) passar pela origem o sistema realimentado tera
entdo pdlos no eixo imaginario, e sera instavel.

Dado que geralmente ndo conhecemos um majorante para os polos e zeros de
1+G(s)H(s), o semi-circulo de raio r deve englobar todo o SPD, isto ¢, temos de
calcular o limite da imagem deste caminho quando » — .

Se G(s)H(s) for estritamente propria, entdo a imagem da semi-circunferéncia de raio
infinito serd a origem do plano complexo. Se G(s)H(s) for uma fungado bi-prépria esta
imagem sera entdo uma constante finita (cf. exercicio 3.1).

Consequentemente a imagem do caminho na Fig. 5.18, quando »=o0, pode ser

calculada sem o conhecimento da expressao analitica de G(s)H(s), bastando apenas
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conhecer esta fung¢do no eixo imaginario, ou seja para s= jw, w €(—o0,00). Contudo

as simplificagdes ainda ndo ficam por aqui. Como G(s)H(s) ¢ um quociente de
polinomios de coficientes reais, entdo G(5)H (5) =G(s)H(s), onde 5 designa o
conjugado de s, e portanto apenas sera necessario calcular a imagem da parte positiva
do eixo imaginario.

Por uma questdo de ordem prética representaremos apenas G(jw)H (jw) em lugar de
1+ G(jo)H(jw) . Uma vez que a primeira resulta da segunda por uma translagao
para a esquerda, de uma unidade, paralelamente ao eixo real, o nimero de voltas de
G(jo)H(jw) e de 1+ G(jw)H (jw) em redor dos pontos -1+j0 e 0+j0,
respectivamente, sera 0 mesmo.

Estamos agora em condi¢des de enunciar o Critério de Estabilidade de Nyquist para o
sistema da Fig. 5.16.

Critério de Estabilidade de Nyquist:

Z=N+R,

onde G(s)H (s)¢éuma funcdo de transferéncia estritamente propria sem polos no eixo
imaginario,

N=Numero de voltas de G(jw)H(jw), w e(—»,©), em redor do ponto -1+j0,

contadas positivamente no sentido dos ponteiros do relogio.
R=Numero de pdlos de G(s)H (s)no interior do SPD.

Z=Numero de zeros de 1+ G(s)H (s)no interior do SPD.
Entdo o sistema realimentado sera instavel se Z>0, onde Z=N+R.

Conseqiientemente, se G(s)H (s) for uma funcao de transferéncia estavel (R=0), o
sistema realimentado também sera estavel (Z=0) se e so se a curva

G(jo)H(jw), o €(—»,©), ndo rodear o ponto -1+j0.

Quando G(s)H (s) tiver R pdlos no interior do SPD, a curva G(jw)H (jw) deve
rodear o ponto (-1+j0) R vezes, no sentido contrario ao do movimento dos ponteiros
do relogio, para assegurar a estabilidade do sistema realimentado. Quando

G(jw)H (jw) passar pelo ponto -1+j0 o sistema realimentado sera instavel pois nesse
caso tera polos no eixo imaginario.

Pode demonstar-se que o critério de estabilidade de Nyquist continua valido quando
G(s)H (s) contiver atrasos puros de transporte, ou seja

N(s)
D(s)
onde N(s) e D(s)sdo polindbmios na variavel s.

Resta agora considerar o caso em que 1+ G(s)H (s) tem polos no eixo imaginario.
Nesta situa¢do o caminho I', representado na Fig. 5.18, viola os nossos pressupostos.
Quando 1+ G(s)H (s) tem pdlos no eixo imaginario torna-se necessario, a fim de
prosseguirmos a nossa analise, modificar o caminho I de modo a evitar esses pontos
singulares. Uma abordagem possivel sera “desviar” o caminho para o interior do SPD,
através de semi-circunferéncias centradas nesses pontos, com um raio €,& >0,
calculando-se depois o limite da imagem deste caminho quando & — 0. Deste modo
todos os zeros e polos de 1+ G(s)H (s) no interior do SPD acabardo por ser
englobados no interior de ", por muito pequenos que sejam. Com esta modificacdo
do caminho de Nyquist, I",o critério de estabilidade acima enunciado continua valido

G(s)H(s)=

~Ts
e
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para o caso em que G(s)H(s) possui polos no eixo imaginario. Os exemplos que se
seguem ajudam a clarificar esta abordagem.

Exemplo 5.1A

Seja G(s)H(s) = =z 1+ T Neste caso 1+ G(s)H (s) tem um par de zeros no eixo

imaginério, mais precisamente nos pontos +5v/2. O sistema realimentado ¢ pois
instavel.

Pag 136-Seccao 5.2.1 -Novo texto
5.2.1 Estabilidade Relativa

Na pratica ndo estamos so interessados em saber se o sistema € estavel mas também
a que distancia se encontra da instabilidade. Dado que a disténcia da curva G(jo)H(jo) ao
ponto (-1+j0) € o médulo do denominador da fungéo de transferéncia (sinusoidal) em malha

Y
fechada — i.e.

1+ G(jo)H (jo),
podemos dizer que quanto mais G(jo)H(jo) se aproximar de (-1+j0), mais oscilatéria sera a
resposta do sistema realimentado. Esta proximidade € normalmente "medida" em termos de
margem de fase e de margem de ganho.
Comecemos entéo por analisar o caso em que G(s)H(s) € uma fungéo de transferéncia
racional prépria, sem poélos no interior do SPD.

A Margem de Ganho (MG) indica entdo de quanto o ganho devera ser aumentado para
levar o sistema a instabilidade, i.e. para levar o ganho de malha aberta ao valor um quando a

fase é de —180°.
A Margem de Fase (MF) é o angulo

180"+ £G(jw ) H (jo,)
onde o, a frequéncia de travessia, € o valor de m correspondente a intersecgdo do tragado

G(jow)H(jw) com o circulo unitario centrado na origem. As figuras 5.24 e 5.25 mostram como
estas margens podem ser determinadas a partir dos tracados polares e dos tracados de
Bode. Os ultimos s&o particularmente apropriados para determinar estas grandezas uma vez
que a escala logaritmica converte multiplicagdes de ganhos em adi¢des, e em particular
1/MG dB = -MG dB. Consequentemente um sistema realimentado nas condigbes acima
referidas sera estavel se tiver uma margem de ganho, em decibeis, positiva.

A estabilidade também requer uma margem de fase positiva; com respeito a Fig.5.24, se

multiplicarmos o tragado G(jw)H(jw) por uma constante positiva K, de tal forma que o ponto
(-1+j0) fique rodeado por este, o sistema realimentado sera instavel e o dngulo

180"+ Z£G(jw )H (jo,)
sera entao negativo.

Quando o médulo e a fase de G(jw)H(jw) diminuem monotonamente, com ® crescente,
como se mostra na Fig.5.24, as nogbdes de Margem de Ganho e Margem de Fase estao
claramente definidas, e podem ser usadas como medidas de estabilidade. Esta € a situacao
na maioria dos casos. Contudo existem excepgodes. Dois desses casos serdo analisados a
seguir, a saber:
o caso de varios cruzamentos com o eixo real negativo;
e
o caso de mais do que um cruzamento com o circulo unitario centrado na origem do plano
complexo.
Em ambas as situa¢des continuaremos a considerar G(s)H(s) uma fungao de transferéncia
sem polos no SPD.

Analisemos entado o primeiro caso. A Fig.5.27 mostra a representacao polar de uma
funcao de transferéncia em anel aberto sem polos no SPD.
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Se P41=-1+j0 verificamos que o sistema realimentado é estavel; se P>=-1+j0 o sistema

realimentado sera instavel. Aqui o conceito de margem de ganho referir-se-a ao menor valor
de ganho que leva o sistema realimentado a instabilidade. Ou seja, teremos de partir da
situagdo em que o ponto —1+j0 é sempre visto a nossa esquerda quando caminhamos ao
longo do tragado polar, no sentido crescente da frequéncia. O mesmo se aplica para o
calculo da margem de fase. Em termos de LGR, esta situagéo correspondera a intersecgao,
pela primeira vez, de ramos do LGR com o eixo imaginario.

Passemos agora a analise do segundo caso. Quando existe mais do que uma intersecgéo
com a circunferéncia unitaria centrada na origem, é possivel obter também uma definicéo
para a margem de fase relacionando-a com o atraso puro maximo de transporte que o
sistema pode suportar sem perder estabilidade. Consideremos por exemplo

1000(s> +0.7s +1600)

s(s+100)((s +160)

Os respectivos tragados de Bode e polar estédo representados nas Figuras 5.28 e 5.29.
Uma vez que existem trés valores de frequéncia, nomeadamente 32.33 rad/s, 50.47 rad/s e

979.4 rad/s para os quais |G(ja))(H(ja))| =1, temos como valores candidatos para a margem

G(s)H(s) =

de fase 63°,223,58° e 105,07° respectivamente. A estas frequéncias, os valores de T tais

que T iguala as margens de fase candidatas séo, respectivamente, 0,034s, 0,077s e
0,001873s.

Portanto, o atraso de transporte puro que o sistema pode suportar sem perder estabilidade
deve ser menor do que 0,001873s. Na Fig.5.30 podemos ver o tragado polar para

G(jo)H(jo) o /@(0.001873)
com G(jw)H (jw)tal como na Fig.5.29: o sistema realimentado ficou instavel, como era de

esperar. Consequentemente a margem de fase € de 105,07°.

Consideremos agora o caso de sistemas realimentados negativamente, com fungdes de
transferéncia em malha aberta, racionais e estritamente proprias mas com R poélos, R>0, no
interior do SPD. Nestes casos o sistema realimentado sera estavel se o numero de
envolvimentos do ponto —1+j0 for (-R), ou seja no sentido contrario ao do movimento dos
ponteiros do relégio.

Uma tal situacdo esté representada na Fig.5.26(a) correspondente a R=1: apesar de estar
representada apenas a imagem do eixo imaginario positivo, é facil de ver que a imagem da
totalidade do eixo imaginario contorna o ponto (-1+j0) uma vez, no sentido contrario ao do
movimento dos ponteiros do reldgio. Portanto N = -1. Dado que, por hipétese, temos um pélo
no interior do semi-plano direito, R=1. Consequentemente Z = 0, i.e. o sistema em malha
fechada nao tem poélos no interior do semi-plano direito. Também podemos concluir que o
sistema realimentado n&o tera pélos no eixo imaginario pois o tragado polar ndo passa pelo
ponto —1+j0. Logo o sistema realimentado é estavel.

No entanto a margem de ganho néo esta definida pois o sistema realimentado € instavel
para valores de ganho abaixo de um dado valor.

Exercicio 5.10: Esboce o LGR directo para o sistema realimentado negativamente
cuja fungao de transferéncia, em anel aberto, é
s+1

(s+02)(s—=1)"
Pagl44-Seccdo 5.2.3-Fungdes de transferéncia de fase ndo minima-Novo texto

Uma fung@o de transferéncia G(s) diz-se de fase ndo-minima quando possui zeros no
interior do semi-plano direito (SPD) ou um factor da forma exp(-Ts) i.e. um atraso
puro de transporte de T unidades de tempo.

No que se segue iremos considerar apenas fungdes de transferéncia G(s) tais que
G(0)>0. Esta normalizagéo é necessaria a fim de evitar diferencas de 7 radianos
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aquando da comparac¢ao de fases de funcdes de transferéncia com o mesmo médulo
como acontece, por exemplo, com
1 -1
s+1 s+l
Aquando do estudo dos tracados de Bode pudemos constatar que o0 modulo de uma

fun¢do de transferéncia, com um zero em z;, se mantém se o zero for alterado para
—2p. A situacdo ¢ contudo diferente no que respeita a fase. Por exemplo as fungdes de

transferéncia
1
G (s)=——
1) s+0.2
e
1-s
Gy(s) =
(s+1)(s+0.2)

apresentam idénticos tragados de Bode para o modulo. Contudo a fase de G, (jw) ¢
“mais negativa” que a fase de G, (jw).Dai a designacdo de “fase ndo-minima”para
G,(s).

Esta situagdo ¢ causada pelo zero de G, (s) no SPD que vai contribuir com uma fase

negativa, ao contrario do que aconteceria se estivesse no semi-plano esquerdo (SPE).
Deste modo o tragado de Bode, para a fase, de G, (jw) serd idéntico ao da fungdo

1
(s+1D)*(s+0.2)
Em termos de tracado de Nyquist esta situacao corresponde a aproximar o tragado
polar do ponto -1+j0. Como resultado deste processo o controlo de G, (s) ficard mais
dificil devido a redugdo na margem de fase.
Estd situagdo estd patente na resposta ao degrau da funcdo de transferéncia G, (s)

Gi(s) =

ilustrada na Fig. 5.36: A “resposta inversa” nos instantes imediatamente a seguir a
aplicacdo do degrau revela que os “ganhos” as altas frequéncias tém sinal oposto aos
das baixas frequéncias. Assim sendo um controlador para esta planta, mesmo que
apresente um bom desempenho no tratamento de sinais lentos, terd de “refrear” a sua
accdo as altas frequéncias a fim de ndo destabilizar o sistema realimentado; ou seja
neste caso temos uma limitagao estrutural que nos impede de de ter uma largura de
banda superior a um dado valor, valor esse dependente do zero no SPD. Em geral as
plantas com fungdes de transferéncia cujos inversos sdo instaveis sdo sempre mais
dificeis de controlar.

Nesta altura o leitor estara certamente a interrogar-se das razdes pelas quais se
incluem nesta classe as fung¢des de transferéncia que possuem um fator da forma exp(-
Ts). A razdo assenta no facto de ser possivel aproximar este fator, com uma precisdo
tdo grande quanto se queira, por uma funcdo de transferéncia racional bipropria e
estavel, com todos os zeros no SPD (cf. aproximantes de Padé na sec¢@do 6.5).

Capitulo 6

pag 156-Exercicio 6 4 - resposta a alinea c)
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(c) Temos que
E, (s) 1 1

# x ,
E(s) RCs+1 R,C,s+l1

devido ao efeito de carga de R, e de C, nos terminais de C,. Contudo se a tensdo nos

terminais de C, fosse aplicada a entrada de um amplificador isolador ideal, com
ganho unitdrio, que por sua vez entregaria a tensdo a série de R, com C,, entdo
teriamos

E, (s) 1 5 1

E(s) RCs+1 R,Cys+1

Pag 194-novo texto para o pentltimo paragrafo ( “Pode ser demonstrado...eixo
imaginario”).

No caso geral, um aproximante de Padé de uma fungao f(s),

fls) = 2%57: >
i=0

¢ uma fungdo racional

_ Nuls)
" Dy(s)
onde N, (s) e D,(s)sdo polindmios de graus m e n, respectivamente, tais que
m+n 00
Bn,n = Z aisi + Z bisi .
1=0 1=m+n-+1

Ou seja, os coeficientes da divisdo ascendente de N,,(s) por D, (s) coincidem com

os coeficientes do desenvolvimento em série de Taylor de f(s) até a ordem (m-+n).
No caso de

fls) =¢

Demonstra-se (ver R.W. Daniels, “Approximation Methods for Electronic Filter
Design”, McGraw-Hill) que:

B m s m(m — 1) 5 m(m —1)..2.1 "
Nl =1+ e T Y T mm s m =021 T s M £ D ml
B n s n(n —1) 52 (=1)"m(m —1)...2.1s"
D”(S)_1_n+mﬁ+(n+m)(n+m—1)§+m+ (n 4+ m)(..(m +1) n!

Para n=m, como ¢ o caso dos exemplos acima, temos

Ny (s) = Dy(=s).

Esta propriedade assegura um ganho unitario a todas as frequéncias, uma vez que os
zeros sao simétricos dos polos com respeito ao eixo imaginario do plano complexo.

Pag 196-Exercicio 6.18-novo texto:
Exercicio 6.18

(a) Mostre que na Fig. 6.54(b):
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Y(s) G.G,exp(-T,s)
R(s) 1+G.G,(1-exp(-T,5))+ GG, exp(-T,s)

Y(s) G, exp(=7,s)(1+ GG, (1-exp(-T,s)))
D(s) 1+G.G,(1-exp(-T,s))+G.G, exp(~T,s)

(b) Mostre que, quando o modelo de processo esta correcto i.e.

Gp=Gm e Tp=Tm,

Y(s)  G.G,exp(—T,s)
R(s)  1+G.G,

Y(s) G, exp(-T,s)(1+G.G,(1-exp(-T,s)))
D(s) 1+G.G,

Neste caso o controlador de Smith desloca o retardo puro para fora da malha de
retroacgao.

No exercicio anterior verificamos que no numerador da funcdo de
transferéncia Y/D, referente a Fig 6.54(b), aparece uma parcela funcao de G; . Como
G, ¢, por hipotese, uma fracgdo racional, entdo o denominador de G, serd um factor
do denominador dessa parcela. Em particular se G, for instavel, entdo Y/D serd

também instavel.

Podemos entdo concluir que o predictor de Smith 56 pode ser usado com plantas
estaveis.

: 1
Por exemplo se na Fig 6.54, G, =k e G, =—, teremos entdo

S
Yy (1 k(l-exp(-T,9))
(s Tk stk ]eXp( 7s)

D

Trata-se portanto de uma funcdo de transferéncia instavel devido a presenca do podlo
na origem.

Infelizmente existem também situagdes em que o controlador de Smith, mesmo com
plantas estaveis, s6 funciona no caso de uma perfeita adaptacdo do modelo; ...

Capitulo 7

Pag 209-Resultado 7.3-Interpretagdo geométrica de vectores proprios complexos-
Novo texto

Resultado 7.3:
Dada a equacdo x = Ax e um vector proprio complexo, v, da matriz 4,
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1
N B exp(j©,)
v=v'+j0"= :

1, exp(j©,)
com valor proprio A=o+jm, entdo x(0) = g, V' + o, V", og. € R, o, € R, implica

cos(ot — )
t+0, -0
x(t) = %exp(at) f CoS(® : 2 )

1, cos(ot + 0O, —0O)
onde
Qg + jOy =Texp(jO)
Este resultado constitui uma generalizagdo de (7.2) quando e; ¢ um vector complexo,
aqui designado por v; também revela que os modulos das componentes 1, 17, ... , 1, de
um vector proprio complexo v correspondem a distribuicao relativa da amplitude do
modo oscilatorio que lhe esta associado, pelas componentes do vector estado do
sistema, € os seus argumentos 0,0,,---,0, com o0 desfasamento relativo entre essas

componentes.
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