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RESUMO
Tese de Doutorado

Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica
Universidade Federal de Santa Maria, RS, Brasil

CONTRIBUIÇÃO AO CONTROLE DE MÁQUINAS DE
VIBRAÇÃO ELETRODINÂMICAS

Autor: Leandro Della Flora
Orientador: Hilton Abílio Gründling

Local da Defesa e Data: Santa Maria, 20 de Março de 2009.

Este trabalho apresenta contribuições ao controle de aceleração senoidal de vibradores
eletrodinâmicos utilizados em ensaios de vibração. Considerando a importância de testes
com aceleração senoidal para identificar freqüências críticas de operação e determinar a
resistência de materiais e estruturas, são desenvolvidos controladores para a máquina de
vibração com o propósito de garantir que a amplitude e a freqüência da aceleração imposta
à estrutura sob teste correspondam aos valores de referência. Na solução do problema,
admitem-se duas abordagens distintas: controle no domínio do tempo, onde o valor ins-
tantâneo da aceleração é ajustado para seguir a referência senoidal, e controle no domínio
da freqüência, no qual apenas a amplitude ou o valor eficaz da aceleração é regulado con-
forme a magnitude de referência. As técnicas propostas com base nestas abordagens são
implementadas numa plataforma de controle digital e avaliadas experimentalmente.

O desenvolvimento dos controladores de vibrações é complementado por contribuições
ao estudo do modelo dinâmico do vibrador, à instrumentação aplicada para realimentar
a aceleração e ao controle da tensão de amplificadores de potência que utilizam inver-
sores com modulação por largura de pulso para acionar a máquina. Com relação ao
modelo do vibrador, é descrito um método que permite determinar experimentalmente
os parâmetros mecânicos de um modelo com dois graus de liberdade, o qual representa o
comportamento da máquina devido à suspensão e à rigidez finita da armadura. Um pro-
cedimento de projeto e realização prática de pré-amplificadores de carga e de um circuito
de condicionamento para acelerômetros piezoelétricos é apresentado. Um algoritmo adap-
tativo robusto por modelo de referência é avaliado no controle da tensão de saída de um
amplificador industrial projetado para excitar o enrolamento da armadura do vibrador. A
análise experimental do impacto do controlador adaptativo é realizada considerando não
apenas a melhoria no desempenho do amplificador, mas também em termos dos reflexos
na performance de uma plataforma comercial de controle de ensaios de vibrações.

Palavras-chave: teste de vibração, vibrador eletrodinâmico, sistema de controle digital,

acelerômetro piezoelétrico, inversor com modulação por largura de pulso.
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This work presents contributions to the sinusoidal acceleration control of electrody-
namic shakers applied in vibration testing. Considering the importance of sine tests to
identify critical frequencies of operation and to determine mechanical weakness in the
specified performance of specimens, vibration controllers are designed to reproduce the
amplitude and the frequency of the reference acceleration specifically at the interface be-
tween the shaker and the structure under test. Two distinct approaches are considered
to solve the control problem: time domain control, where the acceleration instantaneous
value is adjusted to track the sinusoidal reference, and frequency domain control, in which
only the amplitude or the root mean square value of the acceleration is compensated to
follow the reference magnitude. The solutions developed based on these two different
approaches are implemented in a digital control platform and experimentally evaluated.

The development of vibration controllers is complemented by contributions to the
study of the shaker dynamic model, as well as to the instrumentation applied to measure
and feedback the acceleration and to the voltage control of switching-mode power am-
plifiers designed to drive the shaker. Regarding the vibration machine dynamic model,
a method is proposed to experimentally identify the mechanical parameters of a two de-
grees of freedom system that represents the suspension resonance and the finite armature
stiffness of the electrodynamic shaker. A procedure is developed to design and implement
charge mode preamplifiers and signal conditioning circuits for piezoelectric accelerometers.
A robust model reference adaptive algorithm is applied to control the output voltage of
an industrial switching-mode power amplifier. The experimental analysis of the adaptive
controller considers not only the improvements on the power amplifier performance, but
also the of impact over the behavior of a commercial digital vibration control system.

Keywords: vibration testing, electrodynamic shaker, digital control system, piezoelectric

accelerometer, pulse width modulated inverter.
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1 INTRODUÇÃO

1.1 Considerações Gerais

Este capítulo realiza a caracterização da proposta da tese, isto é, o desenvolvimento

de controladores de aceleração senoidal para vibradores eletrodinâmicos utilizados em

ensaios de vibração. Com este propósito, apresenta-se, inicialmente, uma síntese sobre os

objetivos gerais e específicos da realização de testes de vibração, diferenciação entre os

tipos principais e descrição do aparato típico utilizado para executar estes ensaios.

O método padrão definido em norma para verificar a habilidade de peças e equipamen-

tos em suportar a severidade da vibração senoidal é apresentado em detalhes. A descrição

do procedimento recomendado é importante para a definição das especificações mínimas

consideradas no projeto dos controladores e na avaliação de desempenho experimental.

As dificuldades inerentes ao controle do ensaio de vibração senoidal são então discu-

tidas. Uma revisão bibliográfica sobre as soluções mais relevantes propostas na literatura

para controlar a aceleração é apresentada. Identifica-se também as motivações para a

presente pesquisa, os objetivos gerais e específicos e a organização do trabalho.

1.2 Testes de Vibração

Testes ambientais dizem respeito a qualquer tipo de ensaio com o objetivo de simular

fatores relacionados ao ambiente de operação de um determinado equipamento1, como,

por exemplo, temperatura, umidade, impacto, vibração, ruído acústico, etc. A realiza-

ção destes testes busca analisar se o desempenho do equipamento será afetado quando

submetido a tais condições e, caso sim, promover correções para aumentar a robustez e

também determinar os limites para a operação confiável (PIERSOL, 2001).
1Os termos equipamento, estrutura sob teste ou corpo de prova são intercambiáveis e utilizados quando

apropriado.
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Testes ambientais de vibração, especificamente, visam examinar os efeitos que a ex-

citação mecânica de longa duração podem exercer no funcionamento do equipamento. O

objetivo específico do ensaio é normalmente condicionado à aplicação no estágio de de-

senvolvimento, produção ou qualificação do produto. Testes de vibração aplicados em

um protótipo durante o estágio de desenvolvimento, por exemplo, buscam identificar fa-

lhas de projeto e determinar possíveis melhorias. Na fase de produção, a qualidade da

manufatura do produto final pode ser avaliada aplicando testes de vibração destrutiva ou

não-destrutiva. O terceiro objetivo é destinado a determinar a adequação do produto a

uma aplicação ou conjunto de aplicações específicas (SILVA, 2007).

As motivações para a realização de testes de vibração e, conseqüentemente, a tecnolo-

gia utilizada na execução destes ensaios, têm recebido um impulso significativo desde o

início da Segunda Guerra Mundial, época na qual a detecção de falhas na instrumentação

e nos sistemas de controle das aeronaves estimularam o interesse no desenvolvimento de

peças e equipamentos capazes de suportar a vibração encontrada em serviço. Atualmente,

além da indústria militar e aeroespacial, testes de vibração são aplicados em diversas áreas

como, por exemplo, na indústria automotiva, eletro-eletrônica, de produção de máquinas-

ferramenta, transporte e indústria naval. Exemplos de equipamentos avaliados incluem

desde eletrodomésticos e microcomputadores a turbinas e satélites (TUSTIN, 2005).

A vibração encontrada em serviço é produzida pela ação de forças naturais ou pela

própria operação do equipamento. Por isso, para executar a simulação em laboratório,

amostras são adquiridas durante o funcionamento no ambiente real. A aplicação de téc-

nicas de tratamento de dados para extrair a informação útil resulta em dois tipos básicos

de vibração: senoidal e randômica. A duração do teste é também um fator relevante, pois

o período de exposição em laboratório é normalmente inferior ao encontrado em serviço,

sendo usual aumentar a severidade do ensaio para acelerar a falha. Para simular condições

de vibração genuínas, no entanto, um estudo deve ser realizado avaliando vários aspec-

tos práticos. Em muitas aplicações, as condições a serem reproduzidas são formalmente

apresentadas sob a forma de normas (HARRIS; PIERSOL, 2001; KARSHENAS, 1997).

Testes de vibrações randômicas geralmente aproximam melhor o ambiente de opera-

ção do equipamento. Na vibração randômica, todas as freqüências existem concomitante-

mente, tal que as amplitudes e fases são distribuídas de forma aleatória. Se a estatística

da vibração não é variante no tempo, a característica do movimento pode ser descrita por

uma função densidade espectral de potência, a qual define a distribuição da potência da

vibração numa determinada faixa de freqüências. O operador do ensaio então estipula o

espectro de referência segundo norma elaborada para o objeto em questão ou realizando
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uma investigação sobre as condições no ambiente de serviço (KARSHENAS, 1997).

Ensaios com excitação senoidal são comumente realizados em laboratório para simular

vibrações periódicas de freqüência fixa produzidas por máquinas com rotação à velocidade

constante. A excitação seqüencial das freqüências ou modos de ressonância do equipa-

mento é também usualmente empregada em testes de desenvolvimento, assim como em

ensaios de durabilidade, para avaliar a resistência do equipamento à fadiga.

Outra modalidade de ensaios com excitação senoidal inclui a varredura linear ou loga-

rítmica da freqüência ao longo do tempo. Este tipo de teste é útil para simular a vibração

produzida em ambientes com máquinas rotativas de velocidade variável. A abordagem

usual consiste em fazer a taxa de variação da freqüência com o tempo (taxa de varredura)

suficientemente lenta para que a resposta do equipamento atinja o regime permanente

à medida que o sinal de excitação passa por cada freqüência. Ensaios senoidais com

varredura são comumente aplicados a testes de desenvolvimento para identificar freqüên-

cias de ressonância do equipamento (PIERSOL, 2001).

Os demais tipos de testes incluem a superposição de vibração senoidal e randômica,

ensaios de vibração randômica de banda estreita somados à vibração de banda larga,

replicação de formas de onda adquiridas no ambiente de serviço, etc. Testes de simulação

de impacto (choque mecânico) costumam ser tratados como uma categoria particular,

pois, ao contrário de ensaios de vibração, visam estudar o comportamento do equipamento

quando exposto à excitação mecânica de curta duração. Testes modais são usualmente

realizados para verificação experimental de análises modais. Um estudo abrangente sobre

os diferentes tipos de testes de vibração, ensaios de choque mecânico, testes modais, com

ênfase particular aos aspectos práticos, pode ser encontrado em Tustin (2005).

1.3 Aparato Típico em Testes de Vibração

O aparato típico empregado para a realização de ensaios de vibração em laboratório

inclui uma máquina de vibração (vibrador) segundo mostrado no diagrama da figura 1. A

estrutura sob teste (EST) é instalada na mesa da máquina numa posição condizente com

a encontrada em serviço. O vibrador então submete o corpo de prova a um movimento

que simula a vibração ambiental. Tal movimento é descrito em termos da especificação

do ensaio. Uma plataforma de controle e monitoramento do teste é utilizada para gerar

o sinal de comando υ∗o que aciona a máquina, sendo necessário também um amplificador

para fornecer potência a este sinal. Dispositivos sensíveis à aceleração do movimento
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(acelerômetros) são usualmente empregados para medir a aceleração de controle a e de

resposta aresp do corpo de prova. Estas informações, por sua vez, são processadas pela

plataforma para computar o sinal υ∗o , de forma que a aceleração de controle deve resultar

próxima à referência segundo os limites especificados. A capacidade do equipamento

sob teste em suportar a vibração é avaliada monitorando, por exemplo, a aceleração de

resposta e variáveis funcionais que descrevem a operação do equipamento, como correntes,

tensões, temperaturas, pressões, etc.

Sinal de comando

Pré-amplificador
condicionador

EST

Máquina
de

Vibração

Sensor
de controle

Sensor
de resposta

Amplificador
de potência

*u
o

u
o,
i
o

a

aresp

Plataforma
de

controle

Sinal de referência
(especificação)

Figura 1: Aparato típico para a realização de ensaios de vibração.

Dentre os diferentes tipos de máquinas de vibração, o uso de vibradores eletrodinâ-

micos é mais freqüente devido a propriedades como a capacidade de síntese de vibrações

randômicas e senoidais, operação em ampla faixa de freqüências e linearidade apresentada

entre o sinal de entrada e a vibração de saída. O princípio de funcionamento é baseado

na interação entre a corrente elétrica alternada que circula pelos condutores da armadura

do vibrador e um campo magnético de excitação constante. O amplificador de potência

utilizado excita o enrolamento da armadura com a tensão υo e a corrente io segundo o

sinal de comando determinado pela plataforma de controle do ensaio, podendo também

exercer funções extras como fornecer potência ao circuito de campo, monitorar e proteger

os limites de operação segura da máquina (SMALLWOOD, 2001; TUSTIN, 2005).

Além de sensores de aceleração, a instrumentação típica utilizada em ensaios de vi-

bração inclui circuito de pré-amplificação, condicionamento de sinais e conversão analógico-

digital. Acelerômetros piezoelétricos são comumente empregados devido a características

como a relação sensibilidade/massa, faixa de freqüências, robustez, linearidade e exatidão.

A pré-amplificação, neste caso, é necessária para casar impedância e converter a carga

elétrica gerada no sensor piezoelétrico numa tensão correspondente. O condicionamento é
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empregado para fornecer amplificação extra e limitar a banda passante do sinal, enquanto

a conversão para a forma digital possibilita aplicar uma ampla variedade de técnicas di-

gitais de processamento e análise de dados, como, por exemplo, filtragem, detecção de

magnitude, análise do espectro de freqüências, etc. (RANDALL, 2001).

Para completar o aparato típico utilizado na execução dos ensaios, é essencial o uso

de um sistema de controle de vibração, o qual ajusta o sinal de comando υ∗o segundo as

especificações do ensaio e a aceleração de controle medida na mesa ou mesmo no corpo

de prova próximo ao suporte de interface com o vibrador. É tarefa da plataforma de

controle, portanto, assegurar que a vibração de entrada do equipamento sob teste corres-

ponda ao ambiente de serviço descrito nas especificações do ensaio. O monitoramento da

aceleração de resposta é normalmente utilizado não apenas para avaliar o estado atual

do corpo de prova, mas também para determinar a resposta em freqüência e identificar

freqüências de ressonância da estrutura avaliada. Sistemas de controle industriais competi-

tivos, conforme descrito por Underwood (2001), são implementados utilizando conversores

analógico-digital (A/D), conversores digital-analógicos (D/A), processadores de sinais di-

gitais (DSP) e processadores de uso geral. O conjunto todo é usualmente referenciado

como sistema de controle digital de vibração, o qual, além de controlar o ensaio, provém

a interface com o usuário e opera também como uma plataforma de análise de sinais.

O aparato para a realização dos ensaios de vibração pode incluir também a medição

simultânea de múltiplas acelerações de controle e de resposta, sobretudo quando o equipa-

mento sob teste apresenta estrutura grande ou complexa. Outros sistemas incluem ainda

a excitação do corpo de prova com múltiplos vibradores (UNDERWOOD, 2001).

1.4 Testes de Vibração Senoidal

Testes com excitação senoidal, conforme mencionado, buscam simular em laboratório

o ambiente de vibração causado pelo funcionamento de máquinas com partes rotativas,

como, por exemplo, motores e turbinas. O ambiente dominado por vibração senoidal é

caracterizado pela freqüência fundamental e respectivas harmônicas. Muitas vezes, há

mais de uma componente fundamental, sendo que cada uma produzirá suas próprias

harmônicas. Nestes casos onde a vibração randômica não é representativa, a análise com

excitação senoidal é particularmente útil (us department of defense, 2008).

Em termos gerais, o teste senoidal é realizado para avaliar se o corpo de prova é

capaz de manter o funcionamento esperado durante ou após a exposição à vibração. Em
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outros casos, o objetivo pode ser detectar defeitos mecânicos, demonstrar a durabilidade

(robustez mecânica) e/ou estudar o comportamento dinâmico do equipamento.

O aparato descrito na seção anterior é usado independentemente do tipo de vibração.

A diferença básica está nas especificações e no método de realização do ensaio. Para este

propósito, a norma IEC 60068-2-6 (2007) descreve um procedimento padrão para verificar

a habilidade de peças e equipamentos em suportar a severidade da vibração senoidal. As

especificações recomendadas consideram diferentes tipos de aplicações, o que confere um

caráter abrangente ao método descrito. Outros padrões desenvolvidos para ensaios de

equipamentos específicos normalmente se baseiam nos números desta norma.

O método de execução do ensaio consiste, basicamente, em submeter a estrutura sob

teste à vibração senoidal de baixa distorção durante um determinado período e segundo

uma faixa de freqüências e amplitudes definidas. As amplitudes do deslocamento, da

velocidade ou da aceleração podem ser especificadas. Abaixo de uma determinada fre-

qüência fb, no entanto, é usual discriminar a amplitude Xmax do deslocamento. Acima de

fb, as amplitudes Vmax da velocidade ou Amax da aceleração são normalmente definidas.

Admitindo, por exemplo, que os valores de Xmax e Amax são discriminados, a fre-

qüência fb pode ser obtida a partir destas especificações reconhecendo que, na vibração

senoidal, o deslocamento x ao longo do tempo t e na freqüência f resulta como:

x(t) = Xmsen(2πft) (1.1)

o que corresponde à aceleração:

a(t) =
d2x(t)

dt2
= −(2πf)2Xmsen(2πft) = Amsen(2πft) (1.2)

de onde se obtém a relação entre as amplitudes Xm do deslocamento e Am da aceleração

para uma freqüência qualquer, isto é:

Am = (2πf)2Xm (1.3)

Substituindo f , Xm e Am por fb, Xmax e Amax, respectivamente:

Amax = (2πfb)
2Xmax (1.4)

determina-se o limite fb de vibração com deslocamento de amplitude constante:

fb =

√
Amax

4π2Xmax

(1.5)
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Assim, considerando a freqüência a partir do limite inferior f1 em direção ao limite

superior f2 da faixa especificada, o intervalo entre f1 e fb corresponde à faixa de freqüências

na qual a amplitude do deslocamento é constante. Acima de fb, a vibração ocorre com

amplitude fixa da aceleração. Outros intervalos de deslocamento, velocidade ou aceleração

com amplitude constante podem também ser definidos conforme as necessidades do ensaio.

Na prática, como será explicado no capítulo 3, a vibração é normalmente medida em

termos da aceleração do movimento. O deslocamento ou a velocidade equivalentes podem

ser determinados por meio do uso de integradores. Em testes de vibração senoidal, no

entanto, especificações de deslocamento e velocidade são usualmente convertidas em ace-

leração e programadas na plataforma de controle do ensaio como um perfil da amplitude

de referência a ser reproduzida (TUSTIN, 2005). Para exemplificar, a figura 2 mostra o

perfil resultante quando somente os valores das amplitudes Xmax do deslocamento e Amax

da aceleração são discriminados, o qual pode ser descrito matematicamente como:

A∗
m(f) =

{
(2πf)2Xmax se f1 ≤ f ≤ fb

Amax se fb < f ≤ f2

(1.6)

fb f2f1 Log Freqüência (Hz)

L
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*

Figura 2: Perfil típico da aceleração de referência em ensaios senoidais.

As margens de tolerância ±15% são previstas pela norma IEC 60068-2-6 (2007) em

consideração a erros de medição e à dificuldade de manter a aceleração segundo o valor

de referência para objetos de tamanho considerável ou massa elevada, especialmente em

baixas freqüências. Em controladores industriais, estas margens de tolerância costumam



CAPÍTULO 1. INTRODUÇÃO 41

ser referenciadas como limites de alarme, pois, sempre que a amplitude da aceleração

medida ultrapassa estes valores, um alarme é acionado para chamar a atenção do operador

do ensaio. As margens ±30% são também implementadas para abortar o teste caso a

aceleração ultrapasse estes limites, o que pode proteger não apenas o corpo de prova, mas

também o equipamento utilizado na realização do ensaio (TUSTIN, 2005).

O teste senoidal é então executado varrendo continuamente a freqüência entre os

limites f1 e f2 e mantendo a aceleração segundo as margens de tolerância. A relação da

freqüência de vibração com o tempo t em segundos (s) é comumente do tipo exponencial

com taxa de varredura SR especificada em oitavas por minuto (oit/min), isto é:

f(t) = f12

SR

60
t

(1.7)

a qual é conhecida como varredura logarítmica, pois a variação do logaritmo da freqüência

por unidade de tempo é constante. Varreduras onde a freqüência varia linearmente com

o tempo podem ser também requisitadas, mas são menos comuns.

A taxa de varredura é normalmente definida lenta o suficiente para que a resposta

do equipamento atinja o regime permanente em cada freqüência. Como exemplo, os

valores típicos de f1 e f2 para ensaios de equipamentos utilizados em aeronaves, segundo

a norma IEC 60068-2-6 (2007), correspondem a 10Hz e 2kHz, sendo a taxa de varredura

especificada como 1 oit/min. A severidade do ensaio e, conseqüentemente, a avaliação

da resistência do corpo de prova, por sua vez, depende não apenas da amplitude e da

faixa de freqüências da vibração, mas também da duração do teste. Neste tipo de ensaio

que envolve varredura contínua, a duração pode ser definida em termos do número de

varreduras entre f1 e f2 ou pelo tempo total de execução do ensaio.

Outra abordagem comum em testes senoidais consiste em investigar a vibração de

resposta do corpo de prova para determinar freqüências críticas de operação, as quais

incluem modos ressonantes e freqüências caracterizadas pela degradação de desempenho

do equipamento analisado. Tal avaliação é importante, por exemplo, para determinar a

resistência à fadiga ou examinar o comportamento dinâmico do corpo de prova.

A primeira etapa do teste consiste em executar apenas uma varredura sob as mesmas

condições do ensaio de avaliação da resistência por varredura contínua, mas a amplitude e

a taxa de variação da freqüência podem ser reduzidas para melhorar a identificação. Dos

resultados deste teste, modos ressonantes são detectados por comparações de amplitude

e fase da aceleração de controle e de resposta. Neste caso, o critério para classificação da

severidade da ressonância normalmente se baseia no fator de qualidade correspondente.
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Outras freqüências críticas são identificadas por produzir alteração no funcionamento do

equipamento. Estas informações podem ser então utilizadas para verificar a resistência à

vibração em cada freqüência individual, segundo um intervalo de tempo especificado ou

até atingir a fadiga, ou então estudar o comportamento dinâmico sob tais condições.

A investigação da vibração de resposta é também usualmente aplicada antes e de-

pois de testes de avaliação de resistência por varredura contínua para verificar eventuais

mudanças nas freqüências críticas. Modificações nestas freqüências podem ser indícios

de fadiga ou degradação devido à vibração. Neste caso, o equipamento pode não ser

adequado para a aplicação ou ambiente ao qual será submetido quando em serviço.

Outras recomendações da norma IEC 60068-2-6 (2007) incluem, por exemplo, a

definição da estratégia para determinar a amplitude a ser compensada quando múlti-

plos sensores são utilizados para medir a aceleração de controle em diferentes pontos.

Para ensaios de excitação discreta das freqüências críticas, são apresentados também con-

siderações quanto aos métodos de execução dos testes especificamente nestas freqüências.

1.5 Controle de Aceleração Senoidal

A execução de um ensaio senoidal típico consiste, portanto, em submeter o equipa-

mento sob teste a uma vibração senoidal de baixa distorção e com amplitude e freqüência

que variam suavemente com o tempo, de forma que a vibração de resposta atinge o regime

permanente à medida que a excitação passa por cada freqüência crítica. O corpo de prova

é instalado rigidamente na mesa vibratória da máquina ou através de um suporte ade-

quado. Acelerômetros para medição da aceleração de controle e de resposta são montados

em pontos estratégicos e conectados à entrada de circuitos de pré-amplificação, cujos

sinais de saída são condicionados e convertidos para a forma digital na plataforma de

controle do ensaio. O sinal de comando gerado pelo controlador é então utilizado para

excitar o amplificador que aciona a máquina, o que por fim completa a malha de controle.

O operador do teste, por sua vez, programa a plataforma digital de controle conforme o

perfil da aceleração de referência e o tipo e a taxa de varredura correspondentes.

O sucesso da execução do ensaio envolve inúmeros fatores que serão discutidos ao longo

deste trabalho, como por exemplo, a faixa dinâmica e o nível de distorção harmônica pro-

duzidos por cada elemento que constitui o sistema. No entanto, acima das peculiaridades

de implementação e das características de desempenho destes componentes, a estratégia

de controle da vibração, ao garantir que a aceleração de controle da estrutura sob teste
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permaneça dentro dos limites de tolerância ao longo da varredura, constitui o principal

fator determinante da qualidade dos resultados.

Ensaios de vibração senoidal oferecem ao sistema de controle dificuldades particulares

normalmente não verificadas com outros tipos de referências. Para exemplificar, a figura

3 mostra a magnitude da resposta em freqüência experimental medida a partir do sinal de

comando υ∗o para a aceleração de controle a. Na determinação destes dados, a amplitude

do sinal de excitação υ∗o é admitida constante e a freqüência variada ao longo da faixa

indicada. A resposta em freqüência representa então a relação entre a amplitude da

aceleração a de controle do corpo de prova e a amplitude de υ∗o em cada freqüência.
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Figura 3: Exemplo de resposta em freqüência medida de υ∗o para a.

Sob condições normais de operação do controlador do ensaio senoidal, a diferença

entre a amplitude Am da aceleração a e o valor de referência A∗
m deverá ser compensada

para atender aos limites de tolerância especificados. Isto implica, portanto, que o sistema

de controle deverá variar a amplitude de υ∗o ao longo da varredura para reproduzir a

vibração ambiente. A dificuldade, entretanto, consiste em compensar picos e vales agudos

como os ilustrados na figura 3, os quais decorrem de interações entre o vibrador e um

corpo de prova com ressonâncias significativas. Estes modos ressonantes representam

características estruturais do equipamento sob teste que, ao serem excitadas, modificam a

dinâmica do vibrador, produzindo uma ação destabilizadora no sistema de controle, onde

o grau de severidade é dependente do fator de qualidade Q dos picos e vales.
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O fator Q das ressonâncias e anti-ressonâncias2 indica a taxa de amortecimento da

resposta do corpo de prova na freqüência de ocorrência, o que por fim determina o quanto a

vibração é amplificada ou atenuada (BROCH, 1980). Quanto maior o fator Q, menor a taxa

de amortecimento e mais intensa será a ação destabilizadora. Por isso, embora a avaliação

dos efeitos da excitação de modos ressonantes críticos do equipamento sob teste é uma das

motivações para a execução de ensaios senoidais, tais condições representam um desafio de

projeto do sistema de controle. Se o controlador não for capaz de compensar as variações

da amplitude da aceleração de controle devido a estas ressonâncias e anti-ressonâncias,

então o sistema deverá interromper o ensaio quando o valor de Am ultrapassar os limites

de tolerância para abortar. Do contrário, o corpo de prova será submetido a níveis de

vibração indeterminados e o teste não será representativo (RATZ, 1975).

Em se tratando de ensaios com vibração randômica, por outro lado, a abordagem de

controle no domínio da freqüência pode ocultar os efeitos de modos ressonantes com alto

fator Q. Neste caso, conforme demonstrado por Baren e Lang (2007), para reproduzir

a densidade espectral de potência especificada, o espectro de referência é normalmente

dividido por linhas ou faixas de freqüências, tal que, de acordo a resolução do controlador,

ressonâncias e anti-ressonâncias estreitas não são detectadas pelo sistema de controle e,

portanto, não necessitam ser compensadas. Em testes de vibração senoidal, por sua vez,

a freqüência deve ser variada continuamente entre os limites especificados, o que expõe

o controlador a todos os picos e vales encontrados no espectro avaliado. Esta diferença

particular e relevante entre ensaios senoidais e testes de vibração randômica é conhecida

há muitos anos, como pode ser evidenciado no trabalho de Ratz (1975). No entanto,

segundo ratificado por Keller (2002), ainda não é de conhecimento geral que a condução

efetiva de um teste senoidal de boa qualidade pode ser muito mais difícil do que executar

ensaios de vibração randômica ou mesmo de simulação de impactos mecânicos.

O sistema de controle, portanto, deve operar de forma a minimizar o erro de rastrea-

mento entre a amplitude de referência A∗
m e o valor medido Am, mesmo sob os efeitos das

dinâmicas pouco amortecidas do corpo de prova. Tal condição é elementar para garantir

a representatividade dos resultados do ensaio de vibração senoidal. Outro fator que con-

tribui para a complexidade de projeto do controlador se refere ao desconhecimento das

dinâmicas a serem compensadas, pois cada estrutura sob teste apresenta a sua própria res-

posta à vibração. Isto implica, por exemplo, que o sistema de controle deverá apresentar

robustez para manter a estabilidade e o desempenho em condições imprevisíveis.
2Os termos picos e ressonâncias, assim como vales e anti-ressonâncias são equivalentes e utilizados

quando apropriado.



CAPÍTULO 1. INTRODUÇÃO 45

1.6 Revisão Bibliográfica

O registro mais completo encontrado tratando do controle de aceleração em ensaios

de vibração senoidal, segundo os métodos e tecnologias disponíveis na época, corresponde

ao artigo publicado por Ratz (1975). Este trabalho se destaca por apresentar uma revisão

detalhada sobre os fundamentos da teoria de ensaios senoidais com varredura, com ênfase

sobretudo para as vantagens da implementação digital do sistema de controle com relação

à realização analógica. Apesar do surgimento de novas tecnologias, muitos dos princípios,

procedimentos e técnicas desenvolvidas se tornaram padrão e, como tal, ainda hoje são

aplicados a controladores comerciais, como pode ser evidenciado num artigo mais recente

publicado por Keller (2002). Em 2001, Underwood publicou uma compilação relevante

abordando tópicos semelhantes, embora com um enfoque mais geral que compreende

também testes de vibração randômica e simulação de choques mecânicos, entre outros, e

sem discutir as especificidades das técnicas de controle.

Um artigo que propôs a aplicação de conceitos de controle ótimo para melhorar o

desempenho de controladores de magnitude da aceleração senoidal foi apresentado por

Underwood (1981). Com uma estrutura de controle e técnicas de realização desenvolvidas

seguindo os princípios discutidos por Ratz (1975), tal trabalho contribuiu ao apresentar

um procedimento de projeto que resultou num controlador onde a taxa de compressão,

isto é, a velocidade de correção do erro entre a amplitude de referência e o valor me-

dido, é adaptada suavemente com a freqüência ao longo da varredura, o que preserva

a estabilidade independentemente da freqüência. Com relação à robustez do sistema de

controle aos efeitos das ressonâncias do corpo de prova, é mencionada a realização de um

mecanismo de ajuste da velocidade de correção que é particularmente sensível à taxa de

varredura e à severidade dos picos e vales. Neste caso, embora as conclusões afirmem que

a capacidade do controlador em manter a aceleração dentro dos limites usuais é aplicável

até ressonâncias de fator Q superior a 250, não há descrição matemática da lei de adap-

tação e nem demonstração experimental do desempenho, o que dificulta aplicar e avaliar

o referido adaptador. Também não foram identificadas patentes requisitando o direito

sobre a invenção de um sistema de controle que apresente características semelhantes.

A solução de Chen e Liaw (1999b), por outro lado, aborda o problema de controle

de aceleração senoidal a partir de uma perspectiva no domínio do tempo. Isto porque,

ao contrário do método usual, a proposta de compensação do valor instantâneo da acele-

ração buscou controlar não apenas a amplitude da vibração na freqüência fundamental,

mas também atenuar componentes harmônicas. Tal característica, uma vez consolidada,
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representaria um importante avanço para a confiabilidade dos resultados do ensaio, pois

evitaria a excitação de vibrações harmônicas fora da faixa de interesse. No entanto, apesar

de reduzir o nível de distorção da aceleração de controle, a avaliação experimental não in-

cluiu a análise da característica mais relevante do controlador: a robustez de desempenho

e estabilidade mesmo sob os efeitos de ressonâncias do corpo de prova.

Além destes trabalhos, não foram encontrados outros registros relevantes sobre in-

vestigações e resultados obtidos no desenvolvimento de controladores de aceleração se-

noidal, o que não significa, necessariamente, que se trata de uma área pouco explorada,

mas sim que as informações normalmente não são divulgadas. Conforme ressaltado por

Underwood (2001), muitas técnicas envolvidas na realização destes sistemas, como, por

exemplo, a implementação de filtros seletivos de boa qualidade utilizados para extrair a

amplitude e a fase da aceleração, os chamados filtros de rastreamento, são baseadas em

tecnologias próprias que permanecem como informação reservada nas empresas respon-

sáveis pelo desenvolvimento. Ainda assim, uma análise das especificações de sistemas

de controle industriais modernos (ver, por exemplo, Data Physics Corporation (2008),

Spectral Dynamics Corporation (2008a), LDS Test and Measurement (2008) e Vibration

Research Corporation (2008)) indica que testes com varredura de freqüência realizados

sob os efeitos de ressonâncias de alto fator Q constituem, ainda, condição de operação

severa, na qual os limites de aplicação do controlador normalmente se tornam aparentes.

Por isso, mesmo não havendo uma exigência formal sobre os requisitos mínimos de desem-

penho, o desenvolvimento de técnicas de controle que permitam estender a capacidade

dos sistemas atuais continua sendo requisitado para possibilitar a realização de ensaios

em estruturas que apresentem ressonâncias de maior severidade. Isto contribuirá para o

desenvolvimento de peças e equipamentos mais robustos à vibração, além de representar

um importante diferencial num mercado especializado e altamente competitivo.

1.7 Escopo da Tese

Este trabalho trata do desenvolvimento de técnicas de controle de aceleração senoidal

de vibradores eletrodinâmicos utilizados em ensaios de vibração. Testes senoidais típicos

caracterizados pela varredura contínua da freqüência são considerados. O objetivo do

controlador consiste em garantir que a amplitude da aceleração medida na interface entre

a máquina de vibração e o corpo de prova resulte tão próxima do valor de referência quanto

possível, permanecendo entre as margens de tolerância especificadas mesmo sob os efeitos

de ressonâncias e anti-ressonâncias agudas. O sistema de controle é desenvolvido buscando
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otimizar o máximo fator Q controlável durante a varredura. Para garantir potencial de

aplicação prática deste trabalho, as seguintes especificações mínimas são admitidas:

1. Operação em freqüências entre 10Hz e 2kHz;

2. Varredura logarítmica à taxa de 1 oitava por minuto;

3. Margens de tolerância para alarme: ±15%;

4. Margens de tolerância para abortar o ensaio: ±30%;

5. Operação sob os efeitos de picos e vales com fator Q superior a 50;

6. Implementação em plataforma digital;.

Duas abordagens distintas são consideradas para a solução do problema: controle

no domínio do tempo (ou da forma de onda), onde o valor instantâneo da aceleração é

ajustado para seguir a referência senoidal, e controle no domínio da freqüência, na qual

apenas a magnitude, isto é, o valor eficaz ou a amplitude da aceleração é controlada.

O desenvolvimento da técnica de controle no domínio do tempo é motivado a partir

do trabalho de Chen e Liaw (1999b), o qual, ao admitir hipótese não usual sobre o modo

de operação do amplificador e utilizando implementação analógica do sistema de controle,

restringiu a aplicação da técnica proposta. Além disto, esta solução não avaliou e nem

reconheceu os efeitos das ressonâncias do corpo de prova na resposta da máquina. Por

estas razões, a técnica de controle no domínio do tempo desenvolvida no presente trabalho

considera o modo de operação típico do amplificador e, além de realizar a implementação

digital, avalia também a robustez do controlador às ressonâncias do corpo de prova.

A estratégia de controle no domínio da freqüência é proposta considerando o trabalho

de Underwood (1981), o qual, apesar de implementado numa plataforma digital, foi des-

crito no domínio do tempo contínuo e não apresentou o algoritmo de adaptação da taxa

de compressão do controlador. Além disso, para identificar a amplitude da aceleração,

admitiu apenas o uso de um detector de valor eficaz. O controlador proposto na presente

tese utiliza a mesma lei de controle considerada por Underwood (1981), mas propõe uma

técnica simples de ajuste da taxa de compressão conforme o fator Q dos picos e vales,

avalia os efeitos do atraso de transporte devido ao tipo de tecnologia de conversão de

dados normalmente aplicada em ensaios de vibração e investiga o impacto no controlador

do uso de um filtro de rastreamento para identificar a amplitude da aceleração.
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O desenvolvimento das técnicas de controle de vibração é complementado por con-

tribuições também ao estudo do modelo dinâmico do vibrador, à instrumentação aplicada

para realimentar a aceleração e ao controle de amplificadores que utilizam inversores com

modulação por largura de pulso para acionar máquinas de vibração eletrodinâmicas.

Com relação ao modelo dinâmico do vibrador, é apresentado um método que permite

determinar experimentalmente os parâmetros mecânicos de um modelo com dois graus de

liberdade, o qual representa o comportamento mecânico da máquina devido à suspensão e

à rigidez finita da parte móvel. Estes parâmetros são determinados especificamente para

realizar o projeto do sistema de controle de aceleração senoidal no domínio do tempo.

Considerando a instrumentação, um procedimento de projeto e realização de circuitos

pré-amplificadores de carga e de condicionamento de sinais para acelerômetros piezoelétri-

cos é proposto. A motivação para este estudo surgiu a partir da verificação de que algumas

dificuldades de implementação do pré-amplificador de carga normalmente não são reco-

nhecidas e podem comprometer a qualidade das medições em baixas freqüências.

Por fim, um sistema de controle adaptativo robusto por modelo de referência proposto

na literatura é avaliado para controlar a tensão de saída de um amplificador industrial.

A análise experimental do impacto do controlador é realizada considerando não apenas a

melhoria no desempenho do amplificador, mas também em termos dos reflexos na perfor-

mance de uma plataforma comercial de controle de ensaios de vibrações.

Parte dos resultados descritos neste trabalho representam o esforço empreendido du-

rante estágio realizado na empresa Data Physics Corporation, situada em San Jose, Ca-

lifórnia, Estados Unidos. Trata-se de uma empresa tradicional no desenvolvimento de

soluções de processamento de sinais para ensaios de vibração, incluindo controladores e

analisadores de sinais dinâmicos. Atualmente, Data Physics Corporation se destaca tam-

bém no provimento de vibradores, amplificadores de potência e acessórios. O suporte à

pesquisa compreendeu principalmente a disponibilidade de equipamentos para desenvolver

o controlador de aceleração instantânea e estudar o impacto do algoritmo adaptativo no

desempenho do amplificador industrial e da plataforma de controle de ensaios de vibrações.

1.8 Organização da Tese

Esta tese está organizada em sete capítulos. O presente capítulo introduziu o tema por

meio de uma revisão sobre as justificativas para a realização de ensaios de vibração, citou

os tipos de testes comumente realizados, descreveu o aparato típico utilizado e apresentou
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detalhadamente o método padrão de execução de testes senoidais. As dificuldades ineren-

tes ao controle de vibração senoidal, assim como os trabalhos mais relevantes propondo

estratégias de controle da aceleração, foram discutidos. O capítulo apresentou também

os objetivos gerais e específicos da presente pesquisa e as respectivas motivações.

O capítulo 2 trata especificamente de máquinas de vibração eletrodinâmicas, com

atenção particular ao princípio de funcionamento, modelo dinâmico e determinação dos

limites de operação. É proposto o procedimento experimental para determinar os parâme-

tros de um modelo com dois graus de liberdade considerado para representar o vibrador

e realizar o projeto do sistema de controle de aceleração no domínio do tempo.

Para realimentar a aceleração no sistema de controle de magnitude da vibração, o

capítulo 3 apresenta um procedimento de projeto e implementação de circuitos de pré-

amplificação de carga e de condicionamento para acelerômetros piezoelétricos.

A análise do impacto do controlador adaptativo aplicado para controlar a tensão de

um amplificador industrial desenvolvido pela empresa Data Physics Corporation é descrita

no capítulo 4. A estrutura do controlador, a lei de adaptação de parâmetros, o projeto e

a implementação digital do algoritmo adaptativo são também caracterizados.

O capítulo 5 descreve a técnica proposta para controlar a aceleração instantânea, en-

quanto o capítulo 6 apresenta o controlador desenvolvido para ajustar apenas a amplitude.

A estrutura de controle, o procedimento de projeto, a implementação digital e a avaliação

experimental são discutidos detalhadamente. Os trabalhos mais importantes registrados

na literatura para solucionar o problema de controle de vibração senoidal são revistos.

Ao final de cada capítulo, é apresentado um sumário com os principais resultados. As

conclusões desta pesquisa, assim como a identificação das contribuições e sugestões para

trabalhos futuros são apresentadas no capítulo 7.

O apêndice A complementa a tese com um exame acerca da taxa de amostragem e da

arquitetura dos conversores de dados como fatores também determinantes da qualidade

de ensaios de vibração que utilizam plataformas digitais de controle e análise. Um filtro

analógico utilizado na avaliação de desempenho do sistema de controle de magnitude

da aceleração é descrito no apêndice B. O anexo A apresenta fotografias referentes aos

equipamentos utilizados no desenvolvimento experimental das propostas da tese.
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2 VIBRADORES
ELETRODINÂMICOS

2.1 Considerações Gerais

A máquina de vibração (vibrador) é o elemento fundamental para a realização de

testes de vibração em laboratório, pois é o equipamento responsável por produzir o movi-

mento mecânico necessário para fazer o corpo de prova vibrar. Uma variedade de modelos

são fabricados com diferentes capacidades, princípios de operação e aplicações. Entre os

principais, tem-se as máquinas de vibração hidráulicas, inerciais e eletrodinâmicas, além

de vibradores pneumáticos e piezoelétricos. Máquinas hidráulicas transformam fluido em

alta pressão no movimento da mesa vibratória, podendo produzir altas intensidades de

força e grandes deslocamentos com uma relação peso/força máxima relativamente re-

duzida. No entanto, o vibrador é essencialmente não-linear, sendo utilizado apenas em

ensaios de vibração senoidal ou randômica com freqüências até 500Hz e em aplicações

como simulação de terremotos e distúrbios de ondas em veículos marítimos. Máquinas

de vibração inerciais, ou vibradores mecânicos, produzem somente vibração senoidal até

50Hz. Atualmente, limitam-se a modelos portáteis com baixa capacidade de geração de

força. Máquinas eletrodinâmicas, por outro lado, são amplamente utilizadas em aplicações

industriais e militares devido a características como a operação com diferentes formas de

onda, ampla faixa de freqüências (tipicamente, desde alguns Hz a 10kHz), linearidade e

exatidão. Neste tipo de vibrador, a amplitude e a freqüência da vibração são ajustadas

por meio da variação da tensão ou corrente de saída do amplificador que aciona a máquina,

podendo produzir vibrações senoidais com reduzida distorção em toda a faixa de freqüên-

cias e amplitudes conforme a capacidade do vibrador e a qualidade do amplificador. Entre

as limitações, no entanto, tem-se as reduzidas amplitudes máximas do deslocamento e da

força com relação a máquinas hidráulicas e, principalmente, a não adequação para ensaios

de peças ou equipamentos sensíveis ao campo magnético de excitação necessário para a

operação do vibrador (SMALLWOOD, 2001; TUSTIN, 2005; SILVA, 2007).
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Este capítulo trata especificamente das máquinas de vibração eletrodinâmicas, com

atenção particular ao princípio de funcionamento, modelo dinâmico e determinação dos

limites de operação. A maioria dos conceitos e métodos discutidos reflete em parte os

esforços de Fair (1989), McConnell (1995) e Lang e Snyder (2001). O trabalho de Fair

(1989) formula um modelo matemático detalhado para descrever o comportamento de

vibradores eletrodinâmicos e propõe uma metodologia de projeto da máquina. O livro de

McConnell (1995), por sua vez, estuda, entre outros temas, as interações do vibrador com

a estrutura sob teste, enquanto Lang e Snyder (2001) investigam os limites de desempenho

da máquina. Não é o objetivo do presente capítulo retomar com o mesmo grau de profun-

didade os resultados destas investigações, mas ressaltar os principais aspectos necessários

à compreensão das propostas da tese. Para este fim, o modelo dinâmico do vibrador consi-

derado no estudo de Lang e Snyder (2001) é discutido em detalhes. Os efeitos que o modo

de operação do amplificador de potência exerce na resposta da máquina são analisados,

os quais justificam o desenvolvimento no capítulo 4 de um sistema de controle da tensão

de saída do amplificador em detrimento de um controlador da corrente de saída. As con-

clusões desta análise servem, ainda, para fundamentar o modo de operação admitido no

desenvolvimento do sistema de controle de aceleração instantânea proposto no capítulo 5.

A variação da impedância do vibrador com a freqüência e com a massa do corpo de prova

é também investigada para facilitar a compreensão acerca do comportamento do amplifi-

cador industrial tratado no capítulo 4. Os limites de operação da máquina são discutidos,

sendo considerados no capítulo 6 para definir o perfil da amplitude de referência admitido

na avaliação experimental do sistema de controle de magnitude da aceleração. Por fim,

é proposto um procedimento de identificação experimental dos parâmetros mecânicos do

modelo dinâmico do vibrador. A principal motivação consiste em aplicar os parâmetros

identificados no projeto do controlador de aceleração instantânea proposto no capítulo 5.

2.2 Princípio de Funcionamento

Máquinas de vibração eletrodinâmicas são constituídas, basicamente, por um enrola-

mento móvel suspenso em um campo magnético constante orientado de forma radial com

relação ao entreferro da máquina. Quando uma corrente elétrica circula pelos condutores

desse enrolamento, uma força axial proporcional à corrente é produzida e transmitida a

uma mesa de vibração, onde a estrutura a ser ensaiada (corpo de prova) é fixada.

A figura 4 mostra o circuito magnético utilizado para criar o campo de excitação

da máquina. O pólo interno, composto de material ferromagnético, transmite o fluxo
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de uma das extremidades do ímã permanente ou eletroímã axial. O corpo da máquina,

constituído de material de alta permeabilidade magnética, conduz as linhas de força da

outra extremidade do eletroímã para um disco contendo um orifício em seu centro, no

interior do qual o pólo interno é instalado. Tal disposição produz um campo magnético

radial no entreferro formado entre a superfície cilíndrica do pólo interno norte e o orifício

magnetizado como pólo sul. O entreferro é minimizado de forma a reduzir a relutância

do circuito magnético e aumentar a densidade do campo de excitação. Para proteger

equipamentos sensíveis ao magnetismo, alguns modelos incluem um enrolamento auxiliar

instalado sobre o disco para atenuar o campo magnético que atua sobre o corpo de prova.

Pólo Externo (Corpo da máquina)

Ímã

ou

Eletroímã

N

S

Pólo
Interno

Condutores

Mesa de Vibração
Suporte Flexível

Suporte de Isolação

Figura 4: Estrutura elementar da máquina de vibração eletrodinâmica.

A força produzida pela máquina é perpendicular à superfície da mesa de vibração

e proporcional à densidade de fluxo magnético que atravessa o enrolamento móvel, à

corrente circulante e ao comprimento total desse enrolamento. O conjunto enrolamento

móvel-mesa de vibração é usualmente referenciado como armadura. A estrutura sob teste

é rigidamente instalada na mesa de vibração e a armadura é sustentada pelo corpo da

máquina por meio de suportes flexíveis que a centralizam no entreferro e permitem movi-

mento linear da mesa com relação à sua superfície. Movimentos em outras direções são

evitados por meio de retentores rígidos. O corpo da máquina é normalmente suportado

por uma base que permite a rotação do vibrador em torno do seu centro, possibilitando

modificar a orientação da mesa vibratória. A base costuma incluir também um suporte de

isolação para evitar que a vibração do corpo seja transmitida para o piso de sustentação.

Em modelos com elevada capacidade de massa, é também usual a presença de um sistema

de levitação da armadura para garantir a centralização da mesa com relação à excursão

disponível independentemente da massa do corpo de prova.
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2.3 Modelo Dinâmico

Idealmente, a armadura de uma máquina de vibração apresenta rigidez infinita e

massa nula, o corpo do vibrador é totalmente estático e isolado do piso de sustentação e a

densidade de fluxo magnético é absolutamente constante. Nessas condições, a armadura

comporta-se como um corpo rígido conectado à máquina através de uma mola ideal, o

movimento da parte móvel é independente do movimento da parte fixa e a força fo pro-

duzida pelo enrolamento da armadura resulta da sua capacidade de condução de corrente

io, da densidade de fluxo magnético B e do comprimento efetivo l do enrolamento da

armadura, isto é:

fo = Blio = Γio (2.1)

onde o produto Bl
∆
= Γ é fixo para cada projeto.

Embora condições severas sejam impostas no projeto de um vibrador eletrodinâmico,

inevitavelmente o efeito da massa da armadura e sua rigidez limitada, somada ao amor-

tecimento do suporte de isolação, dão a cada vibrador sua própria resposta dinâmica.

Particularmente em altas freqüências, deslocamentos entre o enrolamento da armadura e

a mesa de vibração se tornam significativos, de tal forma que a hipótese de rigidez infinita

é violada. O suporte de isolação, por outro lado, absorve consideravelmente a vibração

do corpo da máquina, mas normalmente permite translações verticais que reduzem a

amplitude máxima disponível para a armadura.

Tais considerações levaram à formulação de um modelo mecânico onde o enrolamento

móvel e a mesa de vibração são tratados separadamente como massas MC e MT , respec-

tivamente, e conectados por uma mola de rigidez KC e um amortecedor de coeficiente

CC (figura 5(a)). O corpo da máquina, por outro lado, é modelado como uma massa MB

ligada ao piso através de um suporte de isolação com rigidez KB e amortecimento CB. A

rigidez e o amortecimento da suspensão, por sua vez, são descritos através dos parâmetros

KS e CS. Assume-se que o equipamento sob teste é rigidamente fixado à mesa de vibração

e representado por uma massa rígida MD que não apresenta ressonâncias mecânicas.

Sob essas hipóteses, o comportamento mecânico do vibrador é aproximadamente des-

crito por um sistema com três graus de liberdade: xC , xT e xB, sendo xC o deslocamento

do enrolamento móvel, xT o deslocamento da mesa de vibração e xB o deslocamento do

corpo da máquina. O modelo elétrico da armadura, como mostra o circuito equivalente

na figura 5(b), é descrito usualmente não apenas pela resistência R e a indutância L do

enrolamento da armadura, mas também pela força contra-eletromotriz induzida nesse en-
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Figura 5: Modelo da máquina de vibração. (a) Modelo mecânico. (b) Modelo elétrico.

rolamento quando da existência de velocidade relativa entre os condutores da armadura

e o corpo da máquina de vibração, isto é:

e = Γ(ẋC − ẋB) (2.2)

sendo ẋC a velocidade do enrolamento móvel e ẋB a velocidade do corpo da máquina.

A atividade mecânica do vibrador é refletida no circuito elétrico, portanto, sob a

forma da força contra-eletromotriz, a qual é interpretada no trabalho de Fair (1989) como

uma impedância variável com a massa do corpo de prova. O comportamento dinâmico

da máquina de vibração, conforme examinado detalhadamente por McConnell (1995),

é dependente, ainda, do modo de operação do amplificador de potência utilizado para

excitar o circuito da armadura. Na operação em modo corrente, a tensão de comando

υ∗o computada pelo sistema de controle do ensaio (figura 1) determina a corrente io de

saída do amplificador, enquanto na operação em modo tensão, por outro lado, a tensão

de saída υo é proporcional ao sinal de comando. O comportamento do vibrador sob estas

duas condições de excitação é analisado em detalhes a seguir. Este estudo é importante

para justificar o desenvolvimento no capítulo 4 de um sistema de controle da tensão

de saída do amplificador em detrimento de um controlador da corrente de saída. As

conclusões desta análise servem, ainda, para fundamentar o modo de operação admitido

no desenvolvimento do controlador de aceleração instantânea proposto no capítulo 5.

A variação da impedância do vibrador com a freqüência e com a massa do corpo de

prova é também investigada para facilitar a compreensão acerca do comportamento do
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amplificador industrial tratado no capítulo 4. Para complementar o estudo do modelo

dinâmico do vibrador, as limitações da representação considerada são discutidas.

2.3.1 Operação em Modo Corrente

Assumindo a operação do amplificador em modo corrente e considerando separada-

mente as forças que atuam sobre o enrolamento móvel, a mesa de vibração e o corpo da

máquina (figura 6), pode-se descrever o comportamento do vibrador eletrodinâmico por

meio de equações diferenciais obtidas aplicando a segunda Lei de Newton, isto é:

MC ẍC + CC ẋC − CC ẋT + KCxC −KCxT = Γio (2.3)

(MT + MD) ẍT−CC ẋC+(CC + CS) ẋT−CSẋB−KCxC+(KC + KS) xT−KSxB = 0 (2.4)

MBẍB − CSẋT + (CS + CB) ẋB −KSxT + (KS + KB) xB = −Γio (2.5)

Ou, de forma equivalente:



MC 0 0

0 MT + MD 0

0 0 MB







ẍC

ẍT

ẍB


 +




CC −CC 0

−CC CC + CS −CS

0 −CS CS + CB







ẋC

ẋT

ẋB


 +

+




KC −KC 0

−KC KC + KS −KS

0 −KS KS + KB







xC

xT

xB


 =




Γ

0

−Γ


 io

(2.6)

Definindo X
∆
= [ xC xT xB ]T, pode-se escrever:

MẌ + CẊ+ KX = Γio (2.7)

onde

M ∆
=




MC 0 0

0 MT + MD 0

0 0 MB


 C ∆

=




CC −CC 0

−CC CC + CS −CS

0 −CS CS + CB




K ∆
=




KC −KC 0

−KC KC + KS −KS

0 −KS KS + KB


 Γ

∆
=




Γ

0

−Γ




(2.8)

são os parâmetros mecânicos da máquina de vibração. Assumindo que o sistema é linear,
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Figura 6: Determinação das equações do modelo mecânico. (a) Enrolamento da armadura.
(b) Mesa de vibração. (c) Corpo da máquina.

invariante no tempo e relaxado no instante t = 0, pode-se aplicar a Transformada de

Laplace, do que resulta:

Ms2X(s) + CsX(s) + KX(s) = Γio(s) (2.9)

ou, ainda:
X(s)

io(s)
= (Ms2 + Cs + K)−1Γ (2.10)

e multiplicando a igualdade por s2:

s2X(s)

io(s)
= s2(Ms2 +Cs + K)−1Γ (2.11)

obtém-se três funções de transferência distintas ([ s2xC(s) s2xT (s) s2xB(s) ]T/io(s))
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que representam, respectivamente, a relação entre a aceleração do enrolamento móvel, da

mesa de vibração e do corpo da máquina com respeito à corrente da armadura.

Tomando, como exemplo, as características nominais da máquina de vibração modelo

S-100 fabricada por Data Physics (tabela 1), a qual é considerada na investigação de

Lang e Snyder (2001), pode-se obter a magnitude das funções de transferência conforme

indicado na figura 7, onde g corresponde à aceleração da gravidade (9, 81m/s2).

Tabela 1: Especificações técnicas do vibrador eletrodinâmico Data Physics modelo S-100.

Parâmetro Símbolo Valor
Freqüência mínima de operação fmin 2Hz
Freqüência máxima de operação fmax 7kHz
Força senoidal de pico nominal Fo 650N
Máximo deslocamento pico-a-pico da armadura xmax 25,4mm
Máxima velocidade de pico da armadura υmax 1,5m/s
Máxima massa do corpo de prova Mmax 25kg
Massa do enrolamento da armadura MC 0,3kg
Massa da mesa de vibração MT 1kg
Massa do corpo da máquina MB 80kg
Rigidez da suspensão KS 22N/mm
Coeficiente de amortecimento da suspensão CS 40N/m/s
Rigidez do enrolamento da armadura KC 300N/µm
Coeficiente de amortecimento do enrolamento da armadura CC 900N/m/s
Rigidez do suporte de isolação KB 20N/mm
Coeficiente de amortecimento do suporte de isolação CB 500N/m/s
Constante de geração de força Γ 40N/A
Corrente eficaz nominal da armadura e do amplificador Io 11,2A
Tensão eficaz nominal do amplificador Vo 90V
Resistência nominal do enrolamento da armadura R 4Ω
Indutância nominal do enrolamento da armadura L 300µH

Observa-se que três modos de vibração dominam a resposta dinâmica da máquina:

em freqüências muito baixas, o suporte de isolação permite que todo o vibrador oscile

como uma massa rígida com deslocamentos relativos praticamente nulos entre as dife-

rentes partes da máquina. A essa região de operação costuma-se denominar modo da

isolação. No limite inferior da faixa de atuação do vibrador (tipicamente, entre 5Hz e

40Hz), o chamado modo da suspensão domina: a mesa de vibração e o enrolamento móvel

vibram como uma massa única com relação ao corpo da máquina. O movimento nessa

faixa é limitado pela máxima excursão física disponível. Próximo ou além da freqüência

máxima de operação do vibrador, o indesejado modo do enrolamento móvel é excitado: os

condutores da armadura vibram com amplitude maior e fora de fase com relação à mesa

de vibração. Nesse caso, uma excitação excessiva da armadura pode danificar o enrola-
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Figura 7: Resposta em freqüência da aceleração da mesa de vibração, do enrolamento
móvel e do corpo da máquina com relação à corrente da armadura (MD = 10 kg).

mento móvel, o que, portanto, impõe um limite à máxima freqüência de operação. Para

estender a faixa, fabricantes de vibradores eletrodinâmicos procuram tornar a armadura

tão rígida quanto possível, o que é dificultado com o aumento do tamanho da máquina.

Em freqüências intermediárias entre o modo da suspensão e o modo do enrolamento

móvel, as forças das molas e dos amortecedores não são relevantes, de forma que a ace-

leração ẍT da mesa vibratória resulta dependente somente da força fo desenvolvida pela

armadura e pela massa móvel total, isto é:

ẍT =
fo

MD + MT + MC

(2.12)

2.3.2 Operação em Modo Tensão

Considerando que a máquina de vibração é acionada por amplificador que opera em

modo tensão, as equações dinâmicas que governam a parte mecânica do vibrador podem

ser rearranjadas de modo a incluir também o efeito da força contra-eletromotriz. Nesse

caso, de acordo com o circuito elétrico da figura 5(b):

L
dio
dt

+ Rio + ΓẋC − ΓẋB = υo (2.13)
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e as equações de estado expressas em (2.6) resultam como:



MC 0 0 0

0 MT + MD 0 0

0 0 MB 0

0 0 0 0
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ẍT

ẍB

0




+




CC −CC 0 0

−CC CC + CS −CS 0

0 −CS CS + CB 0

Γ 0 −Γ L
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ẋT

ẋB

dio/dt




+

+




KC −KC 0 −Γ

−KC KC + KS −KS 0

0 −KS KS + KB Γ

0 0 0 R







xC

xT

xB

io




=




0

0

0

1




υo

(2.14)

Definindo Xv
∆
= [ X io ]T, pode-se escrever:

MvẌv +CvẊv +KvXv = Γvυo (2.15)

onde

Mv
∆
=




0

M 0

0

0 0 0 0




Cv
∆
=




0

C 0

0

Γ 0 −Γ L




Kv
∆
=




−Γ

K 0

Γ

0 0 0 R




Γv
∆
=




0

0

0

1




(2.16)

Assumindo que o sistema é linear, invariante no tempo e relaxado no instante t = 0:

Mvs
2Xv(s) + CvsXv(s) + KvXv(s) = Γvυo(s) (2.17)

ou, de forma equivalente:

Xv(s)

υo(s)
= (Mvs

2 + Cvs + Kv)
−1Γv (2.18)

Tomando as três primeiras linhas da equação Xv(s)/υo(s) e multiplicando por s2:

s2X(s)

υo(s)
= s2

[
(Mvs

2 + Cvs + Kv)
−1Γv

]
1...3

(2.19)

obtém-se as funções de transferência [ s2xC(s) s2xT (s) s2xB(s) ]T/υo(s) que relacionam,
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respectivamente, a aceleração do enrolamento móvel, da mesa de vibração e do corpo da

máquina com respeito à tensão aplicada à armadura.

A figura 8 compara a magnitude e a fase da resposta em freqüência da aceleração da

mesa de vibração com relação à corrente e à tensão da armadura. Nota-se claramente que a

operação do amplificador em modo tensão amortece de maneira significativa a ressonância

da suspensão da máquina. Tal amortecimento é resultado direto da baixa impedância dos

condutores da armadura, o que poder ser explicado assumindo que a resistência R e a

indutância L do enrolamento móvel são nulas no circuito elétrico equivalente mostrado

na figura 5(b). Neste caso, a força contra-eletromotriz resulta exatamente igual à tensão

υo aplicada pelo amplificador, e desde que a força contra-eletromotriz e a velocidade

do enrolamento com relação ao corpo da máquinas estão relacionadas, segundo indica a

equação (2.2), a magnitude máxima da velocidade e da aceleração da armadura na região

da suspensão são determinadas, preponderantemente, pela tensão máxima do amplificador

utilizado. Para exemplificar, a figura 9 mostra a resposta em freqüência da aceleração

da mesa com relação à tensão aplicada à armadura considerando diferentes valores da

resistência do enrolamento móvel. Observa-se que o pico de ressonância na região do modo

da suspensão diminui com o decremento da resistência dos condutores da armadura.

Nas demais faixas de freqüências, a velocidade relativa entre o enrolamento móvel e o

corpo da máquina não é relevante, tal que a força contra-eletromotriz resulta praticamente

nula. Conseqüentemente, a relação entre a corrente io e a tensão υo é dependente apenas

da impedância R+j2πfL dos condutores da armadura. Isso significa que, nestas faixas de

operação, a força fo = Γio desenvolvida pelo enrolamento é proporcional tanto à corrente

quanto à tensão de saída do amplificador, ou seja, independe do modo de operação.

A principal diferença no comportamento da máquina devido ao modo de operação

do amplificador é restrita, portanto, à região em torno da ressonância da suspensão. O

modo tensão, especificamente, facilita a tarefa do controlador de vibrações ao reduzir o

pico de amplificação nesta faixa de freqüências, o que contribuiu para a consolidação de

amplificadores projetados para operar em modo tensão (ver, por exemplo, as patentes

de Pauly (1986) e Leedham (2005)). Neste sentido, a investigação realizada no capítulo

4 a respeito do uso de um sistema de controle adaptativo aplicado a um amplificador

industrial preserva o modo de operação em tensão, isto é, o controlador é projetado para

regular a tensão de saída υo do amplificador em resposta ao sinal de comando υ∗o gerado

pela plataforma de controle de vibrações. Da mesma forma, o sistema de controle de

aceleração instantânea proposto no capítulo 5 admite a operação do amplificador em modo

tensão, o que busca garantir potencial de aplicação industrial à solução desenvolvida.
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Figura 8: Resposta em freqüência da aceleração da mesa de vibração com relação à
corrente e à tensão da armadura (MD = 10 kg). (a) Magnitude. (b) Fase.

2.3.3 Impedância Equivalente da Armadura

Para analisar a impedância equivalente do enrolamento da armadura incluindo não

apenas a resistência e a indutância dos condutores, mas também a força contra-eletromotriz,
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considera-se o inverso da quarta função de transferência da equação (2.18), isto é:

υo(s)

io(s)
=

1

[(Mvs2 + Cvs +Kv)−1Γv]4
(2.20)

Na figura 10, é plotada a magnitude e a fase da impedância do enrolamento móvel

referente ao vibrador S-100 para diferentes valores de massa do corpo de prova. Na região

de operação referente ao modo da isolação da máquina, o movimento relativo entre os

condutores da armadura e o corpo do vibrador é insignificante. Com isso, a força contra-

eletromotriz é aproximadamente nula e, desde que a reatância é desprezível devido à

baixa freqüência de excitação, a impedância da máquina apresenta característica de carga

proeminentemente resistiva. No modo da suspensão, a mesa de vibração e o enrolamento

móvel oscilam como uma massa rígida com relação ao corpo da máquina, de forma que

a força contra-eletromotriz induzida nos condutores da armadura é máxima na freqüên-

cia de ressonância da armadura. Assim, considerando a interpretação de Fair (1989),

a impedância representada pela força contra-eletromotriz aumenta em torno do pico de

ressonância da suspensão como uma carga indutiva antes do pico, resistiva exatamente na

freqüência de ressonância e capacitiva imediatamente após o pico. Nas freqüências mé-

dias, tanto a reatância quanto a força contra-eletromotriz são relativamente reduzidas e o

enrolamento da armadura novamente descreve o comportamento de uma carga resistiva.
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Figura 10: Variação da impedância do enrolamento da armadura com a massa do corpo
de prova. (a) Magnitude. (b) Fase.

À medida que a freqüência aumenta, a queda na reatância predomina sobre a resistência

da máquina e o efeito indutivo é então verificado. A massa do corpo de prova influencia

particularmente a magnitude da impedância no modo da suspensão do vibrador.
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Idealmente, a variação da impedância da armadura com a freqüência e com a massa

móvel total não deve afetar a tensão de saída do amplificador utilizado para acionar a

máquina de vibração. No entanto, como será verificado na análise realizada na seção 4.3

sobre o desempenho de um amplificador industrial, a tensão de saída υo do amplificador

em resposta ao sinal de entrada υ∗o determinado pela plataforma de controle de vibrações

é influenciada pela variação da impedância do enrolamento móvel devido à força contra-

eletromotriz. Por isto, uma das motivações para o estudo apresentado no capítulo 4

acerca do uso de um sistema de controle adaptativo para regular a tensão de saída do

amplificador consiste em compensar os efeitos da força contra-eletromotriz.

2.3.4 Limitações do Modelo Dinâmico

O modelo dinâmico linear considerado representa aproximadamente a operação de

uma máquina de vibração eletrodinâmica em regime permanente e numa ampla faixa de

freqüências. Na prática, entretanto, há muitos fatores que podem modificar consideravel-

mente o comportamento do vibrador real com relação ao modelo admitido. Por isso, esta

seção discute as principais hipóteses assumidas na obtenção do modelo linear.

Como pode ser verificado no trabalho de Fair (1989), o produto Bl
∆
= Γ que relaciona

os valores máximos da força desenvolvida pela armadura e a corrente do enrolamento

móvel é usualmente considerado um parâmetro constante no projeto da máquina. No

entanto, conforme reconhecido por Fair (1989) e McConnell (1995), a relação entre a den-

sidade de fluxo magnético B e a posição xC do enrolamento móvel é não-linear, podendo

ser expressa em função da amplitude XC da oscilação dos condutores da armadura em

torno na posição de equilíbrio xo segundo demonstrado por Tomlinson (1979):

B = Bo

[
1−

(
XC + xo

XC max

)2
]

(2.21)

onde Bo corresponde à máxima densidade de fluxo magnético que B pode alcançar e

XC max é a máxima amplitude disponível. Nesse caso, substituindo B na equação (2.1):

fo = lBo

[
1−

(
XC + xo

XC max

)2
]

io (2.22)

conclui-se que a dependência entre a força desenvolvida pela armadura e a corrente do

enrolamento móvel é não linear quando o deslocamento dos condutores é significativo com
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relação à excursão máxima disponível. Além disso, substituindo B na equação (2.2):

e = lBo

[
1−

(
XC + xo

XC max

)2
]

(ẋC − ẋB) (2.23)

verifica-se a mesma não-linearidade entre a força contra-eletromotriz e a velocidade rela-

tiva dos condutores. Por outro lado, uma vez que deslocamentos significativos ocorrem

somente em baixas freqüências, a variação do produto Bl não é expressiva acima do modo

da suspensão ou mesmo em baixas freqüências com deslocamentos reduzidos.

Outra hipótese se refere à rigidez e ao coeficiente de amortecimento da suspensão

da máquina. Apesar de admitidos constantes, esses parâmetros são sensíveis às forças e

particularmente ao deslocamento executado. Entretanto, desde que vibrações de ampli-

tude considerável ocorrem somente em baixas freqüências, a variação dos parâmetros da

suspensão do vibrador possui influência reduzida no desempenho geral da máquina.

O corpo de prova conectada à mesa vibratória, por sua vez, raramente atende à

hipótese de rigidez infinita atribuída à massa MD. Na prática, a estrutura sob estudo

apresenta dinâmicas próprias que interagem com a máquina, podendo modificar conside-

ravelmente sua resposta como demonstrado na análise de McConnell (1995). Para exem-

plificar, considera-se um corpo de prova que apresenta apenas um modo de ressonância

representado na figura 11 por meio de um acoplamento não rígido entre a massa MD e a

mesa vibratória. Assume-se, inicialmente, que a máquina é excitada na faixa de freqüên-

cias entre os modos da suspensão e do enrolamento, sem controle de aceleração e que a

amplitude da força fo aplicada à armadura é constante como ilustrado na figura 11(a).

Sob essas condições, quando a freqüência da força desenvolvida for exatamente igual

à freqüência fn de ressonância da estrutura sob teste, esta passará a oscilar com am-

plitude predominantemente superior à vibração da mesa, ou seja, a maior parcela da

energia fornecida ao conjunto móvel será transferida ao corpo de prova, de modo que a

aceleração da armadura diminuirá e a aceleração do equipamento sob teste experimentará

um aumento considerável, como descrito na figura 11(a). Nesse caso, para analisar as

propriedades dinâmicas do corpo de prova dada a diminuição da aceleração da mesa, a

resposta verdadeira é obtida dividindo-se a aceleração aparente pela aceleração de entrada.

Como, em geral, testes de vibração requerem controle da magnitude e da freqüência

da aceleração próximo à estrutura sob teste, conforme ilustrado na figura 11(b), o sistema

de medição, controle e atuação deverá manter a aceleração da mesa segundo especificado

mesmo sob os efeitos da atenuação significativa em fn e do pico de aceleração em fp

decorrentes do modo de ressonância do corpo de prova. De qualquer forma, os efeitos
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Figura 11: Resposta de um corpo de prova não-rígido à excitação com (a) força e (b)
aceleração de magnitude constante.

das dinâmicas da estrutura ensaiada são desconhecidos antes do teste e obviamente não

representados pelo modelo da máquina de vibração.

No que se refere ao modelo elétrico do circuito da armadura, apesar de usualmente

representado pela resistência e indutância equivalentes do enrolamento móvel, bem como

pela força contra-eletromotriz, a investigação de Fair (1989) inclui também os efeitos do

revestimento de cobre comumente realizado sobre as faces polares na região do entreferro

do vibrador. Tal cobertura tem por finalidade blindar o núcleo da máquina para reduzir as

perdas no ferro e diminuir o fluxo alternado e a indutância parasita do enrolamento móvel.

No entanto, ao induzir correntes no revestimento, a corrente circulante no enrolamento

da armadura faz a cobertura de cobre operar como o secundário de um transformador.

Por isso, o modelo de Fair (1989) incorpora também a indutância de magnetização, a

resistência e a indutância equivalentes do secundário.

Com relação aos valores dos parâmetros elétricos da máquina de vibração, uma vez

que a densidade de fluxo magnético no entreferro varia de acordo com a posição dos

condutores da armadura, as indutâncias parasitas são também modificadas para desloca-

mentos significativos. Entretanto, conforme discutido, a posição do enrolamento móvel

no entreferro pode ser pertinente somente em baixas freqüências, ou seja, na faixa em

que a reatância normalmente não é relevante com relação à resistência e à força contra-

eletromotriz. Um fator mais importante, de acordo com a demonstração de Fair (1989),

corresponde à variação da resistência e da indutância com a freqüência de excitação de-
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vido ao efeito pelicular: à medida que a freqüência aumenta, a densidade de corrente no

interior dos condutores diminui, o que reduz a seção transversal útil, aumenta a resistên-

cia e diminui a indutância (MARSHALL; SKITEK, 1990). Ainda assim, como será visto, as

limitações do modelo dinâmico são mais aparentes com relação aos modos ressonantes do

corpo de prova. Por isso, desde que a máquina opere em vazio ou com uma massa rígida,

o modelo considerado descreve com boa aproximação o comportamento em regime.

2.4 Limites de Operação

A escolha e a correta operação do equipamento utilizado para a realização de ensaios

de vibração exige o conhecimento dos limites de operação do vibrador, da fonte de potên-

cia e da massa da estrutura a ser ensaiada, o que evita danos principalmente à armadura

da máquina. Além disso, o sistema de medição e controle deve ser capaz de monitorar os

limites de operação e adotar medidas que protejam o equipamento no caso de falhas ou

sobrecargas na máquina e/ou no amplificador. Para entender os principais fatores que de-

terminam o desempenho de um sistema que utiliza máquinas de vibração eletrodinâmicas,

esta seção considera o estudo apresentado por Lang e Snyder (2001).

Seja, por exemplo, o vibrador Data Physics modelo S-100, cujas características no-

minais foram apresentadas na tabela 1. Determinar os limites de operação da máquina,

conforme Lang e Snyder (2001), significa obter, em cada freqüência e de acordo com a

massa do corpo de prova, a maior aceleração da armadura que não exceda:

1. Máxima corrente eficaz do enrolamento da armadura;

2. Máxima corrente eficaz do amplificador de potência;

3. Máxima tensão eficaz do amplificador de potência;

4. Máxima amplitude de deslocamento da armadura;

5. Máxima amplitude da velocidade da armadura;

6. Máxima força de pico da armadura;

Considerando na equação (2.11) a função de transferência que relaciona a aceleração

da mesa de vibração s2xT (s) com a corrente da armadura, o primeiro limite de operação é

determinado com base na maior corrente eficaz Io que atenda às características nominais
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da armadura e do amplificador de potência, isto é:

Lim12(ω,MD) =
√

2Io

∣∣(jω)2(M(jω)2 + C(jω) + K)−1Γ
∣∣
2

(2.24)

onde ω = 2πf corresponde à freqüência angular de vibração da máquina.

No passo seguinte, determina-se a tensão da fonte de potência necessária para produzir

a máxima aceleração limite Lim12. Considera-se a função de transferência que relaciona

a aceleração da mesa de vibração s2xT (s) com a tensão da armadura (equação (2.19)):

VLim =
Lim12(ω, MD)

|(jω)2(Mv(jω)2 + Cv(jω) + Kv)−1Γv|2
(2.25)

Caso a tensão limite VLim seja superior à máxima tensão
√

2Vo do amplificador de

potência, determina-se um novo limite para a aceleração com base na tensão nominal do

amplificador, ou seja:

Lim3(ω,MD) =

{ √
2Vo |(jω)2(Mv(jω)2 + Cv(jω) + Kv)

−1Γv|2 se VLim >
√

2Vo

Lim12(ω, MD) caso contrário
(2.26)

Considerando que a máquina de vibração possui um sistema de levitação da armadura

que garante o máximo deslocamento pico-a-pico xmax independentemente da massa MD

da estrutura sob teste, o suporte de isolação, por outro lado, inevitavelmente reduz a

amplitude disponível ao permitir que o corpo da máquina se movimente com relação à

armadura. Nesse caso, segundo Lang e Snyder (2001), a amplitude máxima resultante

pode ser calculada como:

XT =
xmax

2

MB − (MC + MT )

MB + MD

(2.27)

e desde que a aceleração do vibrador é senoidal, o quarto limite de operação resulta de:

Lim4(ω, MD) =

{
ω2XT se Lim3(ω, MD) > ω2XT

Lim3(ω,MD) caso contrário
(2.28)

A máxima magnitude da velocidade υmax da armadura, a qual, conforme discussão

anterior, está normalmente associada à tensão máxima da fonte de potência, determina o

quinto limite de operação:

Lim5(ω, MD) =

{
ωυmax se Lim4(ω,MD) > ωυmax

Lim4(ω, MD) caso contrário
(2.29)



CAPÍTULO 2. VIBRADORES ELETRODINÂMICOS 69

Por fim, entre o modo de ressonância da suspensão da máquina e o modo do enrola-

mento móvel, a aceleração máxima é limitada pela força Fo de pico nominal da armadura

e pela massa total da parte móvel da máquina, isto é:

Lim6(ω, MD) =





Fo

MC + MT + MD

se Lim5(ω,MD) >
Fo

MC + MT + MD

Lim5(ω, MD) caso contrário
(2.30)

A figura 12 mostra os limites de operação nominais do vibrador S-100 com a mínima

e máxima condição de massa do corpo de prova (0 e 25kg, respectivamente). Ao longo

da faixa de freqüências de operação da máquina, a amplitude limite da aceleração é

predominantemente determinada pela corrente e força nominal da armadura e pelo limite

de deslocamento. A limitação em velocidade é significativa somente para cargas leves.
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Figura 12: Limites de operação nominais da máquina de vibração Data Physics S-100.

Com relação à força nominal Fo, de acordo com a equação (2.1), a magnitude máxima

é determinada pela densidade de fluxo magnético do vibrador, pelo comprimento efetivo

do enrolamento móvel e pela capacidade de condução de corrente da armadura:

Fo = Bl
√

2Io (2.31)

Ocorre que, nos modos de ressonância da suspensão da máquina e do enrolamento da

armadura, a amplitude da força fo necessária para manter a aceleração limite é inferior ao

valor nominal Fo. Como conseqüência, segundo Lang e Snyder (2001), é comum ampliar
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o limite de força no modo da suspensão para qualquer carga e particularmente na região

do modo do enrolamento móvel para cargas leves. Além disso, no que se refere ao limite

de velocidade, é usual entre fabricantes de máquinas de vibração eletrodinâmicas deter-

minar a magnitude máxima υmax da velocidade em termos das potências médias elétrica

e mecânica da armadura. Nesse caso, assumindo que a tensão e a corrente fornecidas pelo

amplificador ao circuito da armadura estão em fase, bem como a força desenvolvida pelo

enrolamento e a velocidade, a potência transferida para a parte móvel é igual à potên-

cia absorvida pela armadura menos a parcela dissipada na resistência do enrolamento

(considerada como único elemento de dissipação de potência), isto é:

VoIo − I2
oR =

Foυmax

2
(2.32)

de onde se obtém o limite da amplitude da velocidade:

υmax = 2
VoIo − I2

oR

Fo

(2.33)

Desde que essa equação ignora a fase da tensão, da corrente, da força e da velocidade,

o valor de υmax resultante é apenas uma aproximação comumente excedida na região da

suspensão. Como exemplo, a figura 13 mostra os limites de operação do vibrador S-100

com Fo e υmax iguais a 800N e 2,5m/s, respectivamente. Nota-se que, na condição de

carga, apenas o limite de velocidade é excedido, o que evita danos ao enrolamento móvel.
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Figura 13: Limite de operação nominal e real da máquina de vibração Data Physics S-100.
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As funções de transferência que relacionam a aceleração da mesa de vibração com a

corrente e a tensão da armadura permitem determinar o valor eficaz de io e υo necessário

para se obter a aceleração limite, isto é:

Io(ω, MD) =
Lim6(ω, MD)√

2|(jω)2(M(jω)2 + C(jω) + K)−1Γ|2
(2.34)

Vo(ω,MD) =
Lim6(ω, MD)√

2|(jω)2(Mv(jω)2 + Cv(jω) + Kv)−1Γv|2
(2.35)

Na figura 14, observa-se a faixa de operação e a corrente e tensão eficazes que produzem

a máxima aceleração para um corpo de prova de 10kg. Os fatores limitantes da capacidade

da máquina e as faixas de freqüência em que atuam são também identificados.
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Figura 14: Aceleração máxima eficaz para um corpo de prova de 10kg, indicação dos
fatores limitantes e da corrente e tensão necessárias para obter a aceleração máxima.

O sistema de controle de vibração deve ser capaz, portanto, de garantir a aceleração

desejada na mesa de vibração respeitando, rigorosamente, os limites operacionais do vi-

brador eletrodinâmico e da fonte de potência. Com este método, o limite de operação

Lim6(ω,MD) é estimado a partir do conhecimento preliminar da massa do corpo de prova

e das especificações nominais do vibrador e do amplificador, incluindo os parâmetros do

modelo dinâmico. Entretanto, na prática e especificamente para este fim, raramente são

realizados ensaios especiais para identificar os parâmetros do modelo do sistema. O pro-

cedimento usual, de acordo com Lang e Snyder (2001), consiste em determinar os limites
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apenas com base na massa do corpo de prova e nos valores da folha de dados do vibrador,

isto é, conforme a faixa de freqüências especificada, a máxima força Fo de pico nominal,

o máximo deslocamento pico-a-pico xmax, a amplitude máxima da velocidade υmax da

armadura, a massa MB do corpo da máquina e a massa móvel total, incluindo o suporte

ao corpo de prova quando aplicável. Como resultado, obtém-se os limites nominais in-

dicados na figura 12. No entanto, tal método, como demonstrado, é significativamente

conservativo com relação aos limites de força e de velocidade.

Independentemente do procedimento utilizado, considera-se a inexistência de intera-

ções entre a máquina e a estrutura sob teste, ou seja, admite-se que o corpo de prova

não apresenta modos ressonantes, o que, conforme discutido, constitui uma hipótese nor-

malmente violada. Logo, é possível que o limite de operação do sistema seja atingido ao

longo do teste visando manter o nível da vibração de referência, principalmente durante a

passagem por anti-ressonâncias de elevada atenuação. Por isto, para preservar a máquina

e o amplificador, é comum incluir proteções específicas, como, por exemplo, os limites

para abortar no perfil da aceleração de referência descritos no capítulo 1, assim como o

constante monitoramento do sinal de comando υ∗o enviado pela plataforma de controle do

ensaio. O sistema é usualmente programado para abortar o teste sempre que a magnitude

do sinal de comando atingir o valor máximo, uma vez que a saturação é um indicativo de

operação em condição limite. Outras proteções incluem dispositivos contra sobrecorrente

na saída do amplificador e no enrolamento móvel da máquina, por exemplo.

Além da capacidade máxima, o sistema implica também num limite inferior de ope-

ração, o qual, conforme Baren e Lang (2007), é dependente de fatores como a linearidade

da suspensão da máquina em reproduzir vibrações de amplitude reduzida em baixas fre-

qüências, bem como o nível de ruído e distorção produzido pelo amplificador e a faixa

dinâmica da instrumentação e da plataforma de controle do ensaio.

2.5 Identificação de Parâmetros

Para descrever as características da máquina de vibração eletrodinâmica e do am-

plificador, a norma ISO 5344 (1978) padroniza os parâmetros a serem especificados pelo

fabricante e também os métodos a serem empregados para a determinação das caracte-

rísticas do equipamento. O fabricante pode optar por um entre três níveis de descrição

definidos pela norma: mínimo, médio e alto, sendo que a escolha independe da qualidade

ou capacidade do sistema, mas sim do uso a que se destina e dos requisitos do cliente.
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Na descrição mínima do vibrador, devem ser informados, entre outros parâmetros,

a força máxima para testes senoidais, o máximo deslocamento pico-a-pico do elemento

móvel, a massa do corpo e da armadura da máquina e a máxima massa da estrutura a ser

testada. A descrição com nível alto, por outro lado, inclui também a rigidez, o coeficiente

de amortecimento e a freqüência de ressonância da suspensão do vibrador, assim como

o valor da freqüência de ressonância do enrolamento móvel. Para cada característica, é

recomendado o respectivo procedimento de determinação experimental.

Considerando as especificações do vibrador S-100 mostradas na tabela 1, nota-se que o

número de parâmetros excede até mesmo o nível alto de descrição estipulado pela norma.

Uma consulta à folha de dados da máquina revela, no entanto, que as características

fornecidas se limitam ao nível mínimo de especificação. Por isso, a maioria do valores

mostrados na tabela foram obtidos, na realidade, a partir de sucessivas iterações realizadas

em simulação com a finalidade de reproduzir os resultados da investigação de Lang e

Snyder (2001), uma vez que nem mesmo os autores explicitam tais valores.

Para obter experimentalmente os parâmetros mecânicos que representam o modelo

dinâmico do vibrador, efetuou-se, primeiramente, uma busca às técnicas descritas na lite-

ratura. A norma ISO 5344, como explicado, não apresenta recomendações que permitam

identificar parâmetros como a rigidez, o coeficiente de amortecimento e a massa do enro-

lamento da armadura. O trabalho de Fair (1989) considera um modelo linear com dois

graus de liberdade para descrever o comportamento mecânico do vibrador, o que exclui

o modo da isolação. A abordagem, entretanto, tem como objetivo o desenvolvimento de

uma metodologia de projeto da máquina ao invés da realização de análise a partir da esti-

mação de parâmetros. O artigo de Macdonald, Green e Williams (1993) também assume o

modelo linear com dois graus de liberdade e mostra resultados comparando a resposta em

freqüência experimental com o modelo, mas não é descrito o procedimento de obtenção

de parâmetros. Karshenas (1997), por outro lado, considera três graus de liberdade na

descrição da máquina, mas ao invés de incluir o modo da isolação, a mesa vibratória é

modelada como duas massas conectadas por uma mola e um amortecedor, o que repre-

senta uma terceira ressonância verificada acima do modo do enrolamento. Ainda assim,

os parâmetros mecânicos foram determinados por tentativa e erro com base na medição

da resposta em freqüência. O trabalho de Chen e Liaw (1999b) apresenta um método

de estimação de parâmetros que reproduz parcialmente as recomendações da norma ISO

5344, mas considerando somente o modo da suspensão do vibrador.

Nesta seção, é desenvolvido um procedimento experimental para identificar os parâ-

metros mecânicos da máquina de vibração. A principal motivação consiste em aplicar
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os valores estimados no projeto do controlador de aceleração proposto no capítulo 5. O

vibrador corresponde ao modelo V406 disponibilizado por Data Physics Corporation du-

rante a realização do estágio no exterior. Como esta máquina não possui suporte de

isolação, apenas os modos da suspensão e do enrolamento móvel são considerados. O

modelo V406 é o mesmo utilizado por Macdonald, Green e Williams (1993), Karshenas

(1997) e Chen e Liaw (1999b). A determinação dos parâmetros mecânicos que represen-

tam a suspensão da máquina segue a mesma seqüência de Chen e Liaw (1999b), a qual,

como ressaltado, reflete as recomendações da norma ISO 5344. Por isso, a contribuição

do presente trabalho é restrita à técnica de determinação dos parâmetros que descrevem o

modo do enrolamento móvel. A abordagem é relativamente simples, mas não se encontrou

na literatura nenhuma descrição semelhante. A identificação de parâmetros inclui tam-

bém a determinação da resistência e da indutância equivalentes do enrolamento móvel. A

avaliação de características como máxima força de pico senoidal e o máximo deslocamento

pico-a-pico não são realizadas por serem descritas detalhadamente na norma ISO 5344.

Os resultados deste trabalho foram publicados por Della Flora e Gründling (2008c).

2.5.1 Identificação dos Parâmetros Mecânicos

A identificação dos parâmetros mecânicos do modelo dinâmico da máquina de vi-

bração considerando apenas dois graus de liberdade compreende a estimação da rigidez

KS e do coeficiente de amortecimento CS da suspensão, das massas MT e MC da mesa e

do enrolamento da armadura, respectivamente, da rigidez KC e do coeficiente de amorte-

cimento CC do enrolamento móvel e da constante Γ de geração de força. Para determinar

esses parâmetros, considera-se o comportamento em regime permanente nas diferentes

faixas de freqüências desde o modo da suspensão até o modo do enrolamento móvel, como

mostra a figura 15. Medindo a resposta em freqüência experimental da função de trans-

ferência considerada a partir da corrente da armadura para a aceleração da mesa e sob

duas condições de carga, pode-se realizar a identificação conforme descrito a seguir.

Na região do modo da suspensão, a mesa de vibração e o enrolamento móvel se movem

como uma massa única MO
∆
= MT + MC com relação ao corpo da máquina, de forma que

a equação dinâmica que governa o comportamento resulta:

(MD + MO) ẍT + CSẋT + KSxT = Γio (2.36)

Assumindo que o sistema é linear, invariante no tempo e relaxado no instante t = 0,

pode-se representar a relação entre a aceleração a
∆
= ẍT da mesa de vibração com a
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Corpo do vibrador
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Figura 15: Modelo mecânico da máquina de vibração em regime permanente considerando:
(a) Modo da suspensão. (c) Faixa intermediária. (c) Modo do enrolamento móvel.

corrente io da armadura segundo a função de transferência:

Gioa(s)
∆
=

a(s)

io(s)
=

Γs2

(MD + MO)s2 + CSs + KS

(2.37)

Operando a máquina em vazio, isto é, MD = 0, tem-se:

Gioa,N1(s)
∆
= Gioa(s)|MD=0 =

Γs2

MOs2 + CSs + KS

(2.38)

que na freqüência de ressonância ωoN1 =
√

KS/MO se torna:

Gioa,N1(jωoN1) =
jωoN1Γ

CS

(2.39)

demonstrando que ωoN1 pode ser identificado experimentalmente com base na diferença

de fase de 90◦ entre a corrente io e a aceleração a da mesa de vibração.

Na faixa intermediária entre o modo da suspensão e o modo do enrolamento móvel, as

forças exercidas pela suspensão da máquina são aproximadamente nulas e o movimento

relativo entre o enrolamento da armadura e a mesa vibratória ainda não é significativo.

Conseqüentemente, a diferença de fase entre a corrente io (ou força fo) e a aceleração

a pode ser desconsiderada como mostra a figura 15(b). Nesse caso, assumindo que a

freqüência ω = 10ωoN1 atende à condição de fase nula, a equação (2.38) resulta:

Gioa,N1(j10ωoN1) =
Γ

MO

(2.40)

Com uma carga de massa conhecida (MD 6= 0), a relação entre a aceleração da mesa

e a corrente da armadura no modo da suspensão é expressa como:

Gioa,L1(s)
∆
= Gioa(s)|MD 6=0 =

Γs2

(MD + MO)s2 + CSs + KS

(2.41)



CAPÍTULO 2. VIBRADORES ELETRODINÂMICOS 76

e a freqüência de ressonância é reduzida para ωoL1 =
√

KS/(MD + MO), onde:

Gioa,L1(jωoL1) =
jωoL1Γ

CS

(2.42)

Na faixa intermediária e considerando especificamente ω = 10ωoL1:

Gioa,L1(j10ωoL1) =
Γ

MD + MO

(2.43)

Na região do modo do enrolamento móvel, conforme ilustrado na figura 15(c), a força

aplicada à mesa de vibração resulta como uma combinação da força fo que atua sobre o

enrolamento e as forças devido à rigidez KC e ao amortecimento CC dos condutores da

armadura. Logo, nessa faixa, as equações dinâmicas podem ser reescritas como:

MC ẍC + CC(ẋC − ẋT ) + KC(xC − xT ) = Γio (2.44)

(MD + MT ) ẍT + CC(ẋT − ẋC) + KC(xT − xC) = 0 (2.45)

de onde se obtém a relação entre a aceleração da mesa e a corrente, isto é:

Gioa(s) =
Γ(CCs + KC)

(MD + MT )MCs2 + (MD + MO)CCs + (MD + MO)KC

(2.46)

Assumindo freqüências ω ¿ KC/CC , Gioa(s) pode ser aproximada segundo:

Gioa(s) =
ΓKC

(MD + MT )MCs2 + (MD + MO)CCs + (MD + MO)KC

(2.47)

que na condição sem carga resulta:

Gioa,N2(s)
∆
= Gioa(s)|MD=0 =

ΓKC

MT MCs2 + MOCCs + MOKC

(2.48)

Na freqüência de ressonância ωoN2 =
√

MOKC/(MT MC):

Gioa,N2(jωoN2) =
ΓKC

jωoN2MOCC

(2.49)

indicando que ωoN2 pode ser identificada pela diferença de fase igual a -90◦ entre a corrente

io e a aceleração a da mesa de vibração.

Considerando a carga de massa MD com valor conhecido e definindo:

Gioa,L2(s)
∆
= Gioa(s)|MD 6=0 =
ΓKC

(MD + MT )MCs2 + (MD + MO)CCs + (MD + MO)KC

(2.50)
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identifica-se a freqüência de ressonância ωoL2 =
√

(MD + MO)KC/[(MD + MT )MC ] tam-

bém pelo deslocamento de fase de -90◦ entre a corrente e a aceleração, ou seja:

Gioa,L2(jωoL2) =
ΓKC

jωoL2(MD + MO)CC

(2.51)

Medindo a resposta em freqüência experimental de Gioa(s) sem carga e com uma

massa rígida MD, pode-se identificar os parâmetros do modelo mecânico da máquina

considerando as equações (2.37) a (2.51). A tabela 2 mostra a seqüência de cálculos e os

valores resultantes para o vibrador V406, os quais foram obtidos com base na magnitude

e fase de Gioa(jω) determinadas experimentalmente e indicadas nas figuras 16 e 17. Na

condição de carga, MD = 0,435kg corresponde a um bloco de metal rigidamente fixado à

mesa de vibração, o que evita modificações significativas no comportamento da máquina

devido a ressonâncias do corpo de prova. Para medir a resposta em freqüência, o vibrador

foi excitado com uma sinal randômico de banda larga gerado a partir da plataforma de

controle e análise de vibrações SignalStar Scalar fabricada por Data Physics. A magnitude

e a fase foram determinadas com o processamento do espectro da aceleração medida na

Tabela 2: Cálculos dos parâmetros mecânicos do modelo dinâmico do vibrador.

Parâmetro Valor

MO =
ω2

oL1

ω2
oN1 − ω2

oL1

MD 0,256kg

KS = ω2
oN1MO 17557N/m

Γ = MO |Gioa,N1(j10ωoN1)| 13,1N/A

CS =
ωoN1Γ

|Gioa,N1(jωoN1)| 4,36N/m/s

MC =
(ω2

oN2 − ω2
oL2)(MD + MO)MO

ω2
oN2(MD + MO)− ω2

oL2MO

0,069kg

MT = MO −MC 0,187kg

KC =
MT MC

MO

ω2
oN2 224,29N/µm

CC =
ΓKC

ωoN2MO |Gioa,N2(jωoN2)| 43,62N/m/s
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Figura 16: Resposta em freqüência experimental e simulada da função de transferência
Gioa(s) com MD = 0kg. (a) Magnitude. (b) Fase.

mesa. Outros tipos de sinais podem ser empregados na identificação, como, por exemplo,

senoidal com varredura, impulso, etc. A comparação de resultados utilizando diferentes

sinais de excitação, no entanto, está fora do escopo do presente trabalho.
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Figura 17: Resposta em freqüência experimental e simulada da função de transferência
Gioa(s) com MD = 0, 435kg. (a) Magnitude. (b) Fase.

A resposta em freqüência do modelo nas figuras 16 e 17 foi obtida com os parâmetros

estimados. Observa-se que, entre o modo da suspensão e o modo do enrolamento móvel,

a representação com dois graus de liberdade é uma boa aproximação do comportamento
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da máquina em regime permanente. Além dessa faixa, ou seja, fora da região de operação

do vibrador, as discrepâncias são evidentes. Pode-se modelar o pico acima da ressonância

do enrolamento como na abordagem de Karshenas (1997), o que é útil para estudar o

comportamento transitório da máquina, mas não é o objetivo do presente trabalho.

2.5.2 Identificação dos Parâmetros Elétricos

Para medir a resistência R e a indutância L equivalentes do enrolamento móvel

em diferentes freqüências, um procedimento simples consiste em anular a força contra-

eletromotriz (extinguindo o campo de excitação ou bloqueando a armadura) e medir o

valor da impedância R + jωL resultante. A figura 18 mostra a variação de R e L para o

vibrador V406. Observa-se que, conforme discutido na seção 2.3.4, a resistência aumenta

e a indutância diminui com a freqüência devido ao efeito pelicular.

1

2

3

4

5

6

7

R
es

is
tê

n
ci

a
 (

)
W

0

0,5

1

1,5

2

2,5

3

In
d
u
tân

cia
 (m

H
)

5 10

Freqüência (Hz)

100 1k 20k10k

Resistência

Indutância

Figura 18: Resistência e indutância do enrolamento da armadura.

2.6 Sumário

Este capítulo tratou em detalhes de diferentes aspectos relativos às máquinas de vi-

bração eletrodinâmicas, como o princípio de funcionamento, modelo dinâmico e os limites

de operação. Verificou-se que três modos principais de vibração dominam o comporta-

mento da máquina em regime permanente. No limite inferior da faixa de freqüências de
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atuação, a mesa vibratória e o enrolamento móvel oscilam como uma massa única com

relação ao corpo da máquina, o que caracteriza o modo da suspensão. No limite supe-

rior da faixa de freqüências, o modo do enrolamento móvel predomina: os condutores da

armadura vibram com amplitude maior e fora de fase com relação à mesa de vibração.

Nessa região, a excitação excessiva da armadura pode danificar o enrolamento móvel, o

que impõe um limite à máxima freqüência de operação. Especificamente em vibradores

que possuem suporte de isolação e em freqüências abaixo da ressonância da suspensão, o

modo da isolação é caracterizado pela oscilação do vibrador com relação ao piso de susten-

tação e com deslocamentos praticamente nulos entre as diferentes partes da máquina. Em

freqüências intermediárias entre o modo da suspensão e o modo do enrolamento móvel,

a aceleração da mesa vibratória resulta dependente somente da força desenvolvida pelos

condutores da armadura e do valor da massa móvel total, incluindo o corpo de prova.

O comportamento dinâmico da máquina de vibração, como demonstrado, é também

dependente do modo de operação do amplificador que excita o circuito da armadura.

Comparando com a operação em modo corrente, foi verificado que a ressonância da sus-

pensão é consideravelmente amortecida quando a máquina é acionada por amplificadores

que operam em modo tensão, mas desde que a resistência e a indutância equivalentes do

enrolamento da armadura apresentem valores reduzidos nessa faixa de freqüências.

Investigando a relação entre o comportamento mecânico e elétrico da máquina, verificou-

se que a força contra-eletromotriz induzida nos condutores do enrolamento móvel se com-

porta como uma impedância variável em torno do modo da suspensão. Em freqüências

abaixo do pico de ressonância, a impedância apresenta características de carga indutiva,

resistiva exatamente na freqüência de ressonância e capacitiva imediatamente após o pico.

Em freqüências onde a velocidade relativa entre o enrolamento da armadura e o corpo

da máquina não é expressiva, a força contra-eletromotriz resulta praticamente nula. A

massa do corpo de prova, como constatado, também determina o valor da impedância

equivalente no modo da suspensão.

As limitações do modelo dinâmico do vibrador foram consideradas com base em in-

vestigações apresentadas na literatura. Constatou-se que, em baixas freqüências e com

deslocamentos de amplitude significativa com relação à excursão disponível, a densidade

de fluxo magnético no entreferro depende da posição dos condutores da armadura no

interior do campo. Como conseqüência, a relação entre a força desenvolvida pelo enrola-

mento e a corrente da armadura não é linear, o que também se verifica na relação entre

a força contra-eletromotriz e a velocidade dos condutores. Parâmetros mecânicos como

rigidez e coeficiente de amortecimento da suspensão e do enrolamento móvel, apesar de
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admitidos constantes, dependem das forças e das amplitudes dos deslocamentos, enquanto

os parâmetros elétricos do circuito da armadura variam principalmente devido ao efeito

pelicular, o que foi evidenciado com resultados experimentais. Ainda assim, as limitações

mais aparentes do modelo dinâmico da máquina correspondem às interações com o corpo

de prova quando este apresenta modos ressonantes expressivos.

Os limites de operação da máquina foram examinados de acordo com um estudo

apresentado na literatura. Foi verificado que a máxima aceleração que o vibrador pode

produzir numa determinada freqüência depende preponderantemente da capacidade de

corrente e força do enrolamento móvel, da máxima excursão disponível para o desloca-

mento da mesa de vibração e da massa móvel total. Como observado, a restrição de

velocidade na região do modo da suspensão é conseqüência da limitação da tensão do

amplificador, sendo que o valor normalmente especificado pode ser excedido. Os limites

de operação devido à força máxima também podem ser ampliados na região do modo

da suspensão para qualquer carga e particularmente na região do modo do enrolamento

móvel para cargas leves. Devido à possibilidade de ocorrência de ressonâncias do corpo de

prova, é também essencial monitorar e proteger o equipamento ao longo do ensaio. Um

limite inferior de operação é implícito pela faixa dinâmica e distorção do sistema.

Como contribuição deste capítulo, cita-se o desenvolvido de um procedimento expe-

rimental para identificar os parâmetros mecânicos do modelo da máquina considerando

não apenas o modo da suspensão, mas também o modo do enrolamento móvel. O método

proposto tem como base o estudo do comportamento do vibrador em regime permanente

nas diferentes faixas de freqüências desde o modo da suspensão até o modo do enrola-

mento móvel. Medindo a resposta em freqüência experimental da função de transferência

considerada a partir da corrente da armadura para a aceleração da mesa e sob duas con-

dições de carga, realiza-se a identificação conforme os dados resultantes. A validação

da proposta foi obtida por comparação entre a resposta em freqüência experimental e a

resposta do modelo estimado. Os parâmetros identificados são aplicados no projeto do

controlador de aceleração proposto no capítulo 5.
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3 INSTRUMENTAÇÃO PARA
ENSAIOS DE VIBRAÇÃO

3.1 Considerações Gerais

Estudos sobre vibrações consideram de interesse três grandezas fundamentais: deslo-

camento, velocidade e aceleração. Desconsiderando a diferença de fase, a velocidade υ

em uma determinada freqüência pode ser obtida dividindo a aceleração a pela freqüên-

cia angular ω, enquanto o deslocamento x pode ser determinado através da divisão da

aceleração pelo valor da freqüência angular ao quadrado como ilustra a figura 19.

Figura 19: Relação entre deslocamento, velocidade e aceleração (BROCH, 1980).

Teoricamente, é irrelevante a escolha entre aceleração, velocidade ou deslocamento

para medir vibração. Uma análise do espectro de freqüências destas grandezas mostra

as mesmas componentes, mas com diferentes amplitudes, segundo exemplifica a figura

19. Medições de deslocamento resultam em componentes com magnitudes significativas

somente em baixas freqüências, enquanto medições de aceleração apresentam espectro

mais plano, o que leva a uma melhor utilização da faixa dinâmica da instrumentação.

Outro fator favorável à escolha da aceleração se refere à não obrigatoriedade sobre a

definição de um referencial, o que ocorre em medições de deslocamento, onde é necessário
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estabelecer uma posição de equilíbrio para determinar o afastamento relativo. Além disso,

de acordo com Broch (1980), os acelerômetros, isto é, transdutores sensíveis à aceleração,

apresentam tamanho físico reduzido quando comparados a sensores de deslocamento ou

velocidade. Tal característica somada à relativa facilidade de integração de um sinal de

aceleração para a obtenção de velocidade e deslocamento também contribuíram para a

predominância de medições de aceleração em detrimento das demais grandezas.

Entre os diferentes tipos de acelerômetros descritos por Eren (1999) e Chu (2001),

sensores piezoelétricos são comumente utilizados devido a propriedades como a opera-

ção típica até freqüências superiores a 10kHz, excelente linearidade numa ampla faixa

dinâmica, não requerem o uso de fonte de potência externa para operar, são sensores

robustos, compactos e com elevada relação sensibilidade/massa. Além disso, apresentam

uma característica também importante para a medição de aceleração em sistemas de con-

trole de ensaios de vibrações: resposta à aceleração instantânea. Com isso, é possível

regular não apenas a magnitude, mas também a forma de onda da aceleração.

A operação do acelerômetro piezoelétrico é baseada na utilização de uma massa sís-

mica em contato direto com um material piezoelétrico, o que produz carga proporcional

à aceleração da base do sensor. O carregamento direto dos terminais de saída do ace-

lerômetro por dispositivos ou equipamentos com impedância de entrada relativamente

baixa, no entanto, pode reduzir a sensibilidade e limitar a resposta em freqüência. Para

eliminar esse efeito, o acelerômetro é conectado a um circuito pré-amplificador com alta

impedância de entrada e baixa impedância de saída, o que permite utilizar instrumentos

de medida e análise com impedância relativamente baixa. Outras funções desempenhadas

pelo pré-amplificador incluem a amplificação do sinal produzido pelo sensor para se obter a

sensibilidade global requerida, integração da aceleração para determinar a velocidade e/ou

o deslocamento, e a filtragem de componentes fora da faixa de freqüências de interesse.

Conforme Walter (2007), ao longo do processo de evolução dos sensores piezoelétri-

cos, duas configurações principais de circuitos de pré-amplificação predominaram. Na

abordagem tradicional, a carga produzida no cristal piezoelétrico é convertida em tensão

através de um circuito externo ao acelerômetro conhecido como pré-amplificador de carga.

Na técnica referenciada como IEPE (integrated electronic piezoelectric – piezoelétrico e

eletrônico integrados), por outro lado, o pré-amplificador é embutido no sensor, necessi-

tando apenas de uma fonte de corrente externa para a polarização (TUSTIN, 2005).

O uso de sensores com pré-amplificador de carga se destaca por permitir o ajuste da

sensibilidade do conjunto sensor/pré-amplificador, isto é, da relação entre a tensão de
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saída do circuito e a aceleração de entrada. Além disso, uma vez que não há compo-

nentes eletrônicos instalados internamente ao sensor, a temperatura máxima de operação

é superior ao limite imposto pelo circuito eletrônico embutido em acelerômetros IEPE.

No entanto, para preservar a sensibilidade em baixas freqüências, é estritamente necessá-

rio que a impedância do cabo de interface entre o sensor e o pré-amplificador apresente

valor elevado, condição esta que pode ser violada pela ação de pó ou umidade. Outra

desvantagem se refere à recomendação do uso de cabos especiais projetados para atenuar a

indução de carga devido ao efeito triboelétrico3, o que aumenta o custo da instrumentação.

Em acelerômetros IEPE, a alta impedância é restrita à parte interna do sensor, o que

possibilita utilizar cabos coaxiais comuns de baixa impedância e sem tratamento especial

quanto ao efeito triboelétrico, além de permitir a medição em ambientes inóspitos sem

prejuízo à resposta em freqüência. Diferentemente de transdutores que utilizam pré-

amplificador de carga, a sensibilidade do conjunto sensor/pré-amplificador é fixa, o que

torna este tipo de sensor particularmente adequado para aplicações dedicadas.

Além do acelerômetro e da pré-amplificação, sistemas típicos de processamento e

análise digital de aceleração incluem, segundo ratificado por Randall (2001), um circuito

condicionador de sinais e, obviamente, um conversor analógico-digital (A/D). O condi-

cionamento é utilizado normalmente para limitar a banda passante e fornecer amplificação

extra ao sinal de aceleração, enquanto a conversão para a forma digital possibilita a apli-

cação de uma ampla variedade de técnicas digitais de processamento e análise, como, por

exemplo, filtragem, detecção de magnitude, análise do espectro de freqüências, etc.

Para medir e realimentar a aceleração no sistema digital de controle da magnitude

da vibração desenvolvido no capítulo 6, um procedimento de projeto e implementação de

circuitos de pré-amplificação de carga para acelerômetros piezoelétricos e de um circuito

de condicionamento de sinais é apresentado neste capítulo. As recomendações dos ensaios

senoidais segundo a norma ANSI/ASAE EP455 (1991) são admitidas como exemplo de

especificações para o projeto. Tais recomendações reproduzem em parte os números da

norma IEC 60068-2-6 (2007), mas se aplicam especificamente para o ensaio de peças e

equipamentos utilizados em máquinas agrícolas. Um circuito condicionador proposto na

literatura para amplificar e filtrar o sinal de saída de pré-amplificadores é utilizado para

adequar a sensibilidade do conjunto sensor/pré-amplificador à faixa dinâmica do conversor

analógico-digital. Como complemento deste capítulo, o apêndice A examina a taxa de
3Quando um cabo coaxial, por exemplo, é sujeito à flexão, compressão ou tração, a fricção entre a

blindagem e o dielétrico ou entre o condutor central e o dielétrico produz carga segundo um fenômeno
conhecido como triboeletricidade. Este efeito é particularmente problemático na medição de baixos níveis
de vibração, onde aparece sob a forma de ruído significativo (HARRIS, 2001).
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amostragem e a arquitetura do conversor A/D como fatores também determinantes da

qualidade da instrumentação empregada em ensaios de vibração.

3.2 Acelerômetros Piezoelétricos

3.2.1 Operação do Acelerômetro

A figura 20 ilustra uma configuração usual de acelerômetros piezoelétricos, onde ape-

nas os componentes mecânicos são mostrados. O material piezoelétrico constitui o ele-

mento ativo. Ele age como uma mola conectando a base do sensor à massa sísmica através

de um núcleo central. Quando o acelerômetro é vibrado, uma força igual ao produto da

massa pela aceleração do elemento sísmico age sobre o material piezoelétrico, produzindo

uma carga elétrica proporcional à força. Uma vez que a massa sísmica é constante, a

carga elétrica produzida é proporcional à aceleração. A massa sísmica acelera com a

mesma amplitude e fase da base do acelerômetro em uma ampla faixa de freqüências.

Como conseqüência, a saída do acelerômetro é proporcional à aceleração de sua base e,

portanto, à aceleração da superfície sobre a qual o sensor foi instalado.

Figura 20: Configuração típica do acelerômetro piezoelétrico (SERRIDGE; LICHT, 1987).

3.2.2 Sensibilidade

O acelerômetro piezoelétrico pode ser considerado tanto uma fonte de carga quanto

uma fonte de tensão. O elemento piezoelétrico age como um capacitor Ca em paralelo com

uma resistência interna Ra de valor elevado, resistência essa que pode ser ignorada para

fins práticos. O sensor pode ser tratado como uma fonte de carga ideal qa em paralelo

com Ca e com a capacitância do cabo de interface Cc ou como uma fonte de tensão ideal

em série com Ca e carregado pela capacitância Cc (figura 21).
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Figura 21: Circuito equivalente do acelerômetro piezoelétrico (SERRIDGE; LICHT, 1987).

A sensibilidade em carga Sq de um acelerômetro é especificada em termos da carga

gerada qa (medida em pC) por unidade de aceleração a (m/s2):

Sq =
pC

m/s2 =
pCeficaz

(m/s2)eficaz

=
pCpico

(m/s2)pico

=
qa

a
(3.1)

A sensibilidade em tensão Sv, por sua vez, é expressa em termos da tensão υa (mV)

nos terminais do acelerômetro por unidade de aceleração:

Sv =
mV
m/s2

=
mVeficaz

(m/s2)eficaz

=
mVpico

(m/s2)pico

=
υa

a
(3.2)

onde:

υa =
qa

Ca + Cc

(3.3)

é dependendente da capacitância do cabo de interface.

3.2.3 Resposta em Freqüência

Uma curva de resposta em freqüência típica de acelerômetros piezoelétricos é mos-

trada na figura 22. A sensibilidade medida em milivolts ou picocoulombs por unidade de

aceleração é plotada como função da freqüência, onde fm denota a freqüência de ressonân-

cia do acelerômetro (dependente da rigidez do material piezoelétrico e do valor da massa

sísmica). O limite superior da faixa útil de freqüência é tomado como fm/3 para um

desvio de 10% do valor médio da resposta em freqüência. Considerando desvio igual a

5%, o limite superior é tomado como fm/5.

Acelerômetros piezoelétricos não apresentam resposta à aceleração constante. O ele-

mento piezoelétrico produz carga somente quando submetido à ação de forças dinâmicas.

O valor real do limite inferior da faixa útil de freqüência é determinado, principalmente,

pelo pré-amplificador conectado ao acelerômetro, uma vez que a taxa com que a carga
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Figura 22: Resposta em freqüência típica do acelerômetro piezoelétrico (CHU, 2001).

elétrica é drenada depende das características do pré-amplificador (CHU, 2001).

3.3 Pré-Amplificador de Carga

Consiste, basicamente, de um amplificador operacional com ganho elevado e um ca-

pacitor na malha de realimentação. A figura 23 mostra a configuração típica de pré-

amplificadores modo carga, onde Cf e Rf são, respectivamente, a capacitância e a re-

sistência de realimentação e A é o ganho do amplificador operacional.

Acelerômetro Cabo Pré-Amplificador

CcCa
qa Ra Rc CpRp up

Cf

Rf

A

Figura 23: Circuito equivalente do acelerômetro e cabo de interface conectados a um
pré-amplificador de carga (SERRIDGE; LICHT, 1987).

A configuração com capacitor na malha de realimentação opera como uma rede de

integração da corrente de entrada. Essa corrente é resultado da carga gerada através do

elemento piezoelétrico no interior do acelerômetro. O amplificador operacional tende a

anular a corrente de entrada produzindo uma tensão de saída proporcional à carga.
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Seja Rt a resistência equivalente de entrada do pré-amplificador e Ct a capacitância

equivalente indicada na figura 24, isto é:

1

Rt

=
1

Ra

+
1

Rc

+
1

Rp

(3.4)

Ct = Ca + Cc + Cp (3.5)

Ct

qa

Rt

ui

ifia

it

up

Cf

Rf

A

uf

Figura 24: Circuito equivalente do pré-amplificador de carga.

Assumindo condições iniciais nulas nos capacitores, tem-se que:

υp = −Aυi (3.6)

υf = υp − υi (3.7)

if = Cf
dυf

dt
+

υf

Rf

(3.8)

it = Ct
dυi

dt
+

υi

Rt

(3.9)

Considerando que a taxa de variação da carga gerada no sensor com relação ao tempo

corresponde à corrente ia do acelerômetro, pode-se escrever:

dqa

dt
= ia = it − if (3.10)

Tomando υi da equação (3.6) e substituindo nas equações (3.7) e (3.9):

υf =

(
1 +

1

A

)
υp (3.11)

it = − 1

A

[
Ct

dυp

dt
+

υp

Rt

]
(3.12)
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e aplicando υf de (3.11) à equação (3.8), obtém-se:

if =

(
1 +

1

A

)[
Cf

dυp

dt
+

υp

Rf

]
(3.13)

Substituindo na equação (3.10) os valores de it e if resultantes:

dqa

dt
= − 1

A

[
Ct

dυp

dt
+

υp

Rt

]
−

(
1 +

1

A

)[
Cf

dυp

dt
+

υp

Rf

]
(3.14)

e admitindo que o sistema é linear e invariante no tempo, pode-se aplicar a transformação

de Laplace, do que resulta:

υp(s)

qa(s)
= − s[

Ct

A
+

(
1 +

1

A

)
Cf

]
s +

[
1

ARt

+

(
1 +

1

A

)
1

Rf

] (3.15)

Assumindo que, na faixa de freqüências de operação do pré-amplificador, o ganho A

é tal que A À 1, ACf À Ct e ARt À Rf , tem-se:

υp(s)

qa(s)
= − 1

Cf

s

s +
1

RfCf

(3.16)

e, em altas freqüências:

υp(jω)

qa(jω)
= − 1

Cf

, ω À 1

RfCf

(3.17)

o que justifica a denominação amplificador de carga ao demonstrar a proporcionalidade

entre a tensão de saída υp e a carga qa gerada no sensor (SERRIDGE; LICHT, 1987).

Substituindo qa na equação (3.17) pela sensibilidade em carga Sq multiplicada pela

aceleração, pode-se determinar a sensibilidade do pré-amplificador como:

Sυa =
υp(jω)

a(jω)
= − Sq

Cf

, ω À 1

RfCf

(3.18)

e desde que Sq é constante para cada acelerômetro e Cf é um parâmetro de projeto,

conclui-se que Sva é independente da capacitância total Ct vista pelo sensor.

A figura 25 mostra a variação em freqüência da sensibilidade Sυa de pré-amplificadores

de carga com relação ao valor calculado na equação (3.18), onde τ = RfCf é a constante

de tempo que determina a freqüência de corte inferior do pré-amplificador. A máxima

freqüência de operação é dependente do limite do sensor utilizado.



CAPÍTULO 3. INSTRUMENTAÇÃO PARA ENSAIOS DE VIBRAÇÃO 91

Figura 25: Variação da sensibilidade do pré-amplificador com a freqüência.

3.4 Condicionamento de Sinais

Para restringir a faixa de freqüências e realizar o ajuste da sensibilidade do conjunto

sensor/pré-amplificador à faixa dinâmica do conversor A/D, pode-se utilizar o circuito

mostrado na figura 26, o qual foi aplicado por Karki (1998) para o condicionamento

de sinais de acelerômetros com pré-amplificador interno. Conforme será demonstrado por

meio das análises de corrente contínua (CC) e alternada (CA), trata-se de um amplificador

não-inversor que realiza a amplificação e filtragem do sinal υp e soma um nível de tensão
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média υref , tal que a excursão do sinal resultante υcond é sempre positiva de acordo com

a exigência típica de conversores A/D.

uDD

uref

ucond

up

C1

R1

C2

C3

R2

R3

R4

Figura 26: Circuito condicionador de sinais.

3.4.1 Análise CC

Na análise em corrente contínua, os capacitores são considerados circuito aberto. As-

sumindo que a corrente na entrada não-inversora do amplificador operacional é nula, a

resistência R1 pode ser desconsiderada e, admitindo que a instrumentação de saída não

impõe carregamento significativo ao circuito, pode-se negligenciar o efeito do resistor R4

ao valor médio de υcond. Dessa forma, o modelo CC indicado na figura 27 é obtido.

Figura 27: Circuito equivalente para análise CC.

A saída υcc− do amplificador com relação à entrada inversora υ− é igual a

υcc− = −υref
R3

R2

(3.19)

e com relação à entrada não-inversora υ+

υcc+ = υref

(
1 +

R3

R2

)
(3.20)
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Superpondo as saídas negativa υcc− e positiva υcc+, obtém-se

υcc = υcc+ + υcc− = υref (3.21)

Assim, o nível de referência da tensão de saída υcond do circuito condicionador de

sinais é igual a υref . A resposta υca em corrente alternada se sobrepõe a esse valor.

3.4.2 Análise CA

A análise CA pode ser facilmente realizada pela divisão do circuito condicionador em

três partes. O modelo CA equivalente é mostrado na figura 28.

uDD

ucond

up

C1

R1

C2

C3

R2

R3

R4

ue us

Figura 28: Circuito equivalente para análise CA.

O capacitor C1 e o resistor R1 formam um filtro passa-altas com função de transfe-

rência dada pela relação υe(s)/υp(s), isto é:

H1(s) =
υe(s)

υp(s)
=

sR1C1

1 + sR1C1

(3.22)

O ganho do amplificador não-inversor, por sua vez, é obtido resolvendo υs(s)/υe(s):

H2(s) =
υs(s)

υe(s)
= 1 +

R3

R2

(
1

1 + sR3C2

)
(3.23)

Assumindo que a impedância da instrumentação conectada à saída do condicionador

é alta em comparação à impedância de C3, obtém-se:

H3(s) =
υca(s)

υs(s)
=

1

1 + sR4C3

(3.24)

que representa o filtro passa-baixas de saída formado por R4 e C3.

Combinando H1(s), H2(s) e H3(s), a função de transferência Hcond(s) do circuito
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condicionador de sinais é determinada:

Hcond(s) =
υca(s)

υp(s)
=

sR1C1

1 + sR1C1

[
1 +

R3

R2

(
1

1 + sR3C2

)]
1

1 + sR4C3

(3.25)

Definindo as freqüências de corte inferior e superior, respectivamente, por:

fL
∆
=

1

2πR1C1

(3.26)

fH
∆
=

1

2πR3C2

=
1

2πR4C3

(3.27)

pode-se obter a resposta em freqüência de Hcond(s) como mostrado na figura 29, onde a

magnitude é calculada com relação ao ganho Hcond na faixa entre 10fL e 0,1fH , isto é:

Hcond
∆
= |Hcond(j2πf)| = 1 +

R3

R2

, 10fL ≤ f ≤ 0,1fH (3.28)

e desde que o deslocamento de fase é reduzido nessa faixa de freqüências, a componente

alternada υca do sinal de saída υcond resulta aproximadamente:

υca =

(
1 +

R3

R2

)
υp (3.29)

3.5 Sensibilidade da Instrumentação

Considerando a operação do conjunto sensor, pré-amplificador e condicionador de

sinais, a sensibilidade S∗υa que representa a relação entre a tensão de saída υca em resposta

à aceleração de entrada a pode ser obtida a partir das equações (3.18) e (3.28) como:

S∗υa
∆
=

υca(jω)

a(jω)
= SυaHcond = − Sq

Cf

Hcond (3.30)

o que é válido se RfCf ≤ R1C1 e especificamente na faixa de freqüências entre 10fL

e 0,1fH . Nota-se que o valor resultante depende apenas da sensibilidade do sensor, do

projeto do capacitor de realimentação e do ganho do condicionador.

3.6 Projeto do Pré-Amplificador e Condicionador

3.6.1 Especificações para Projeto

Admitindo as recomendações da norma ANSI/ASAE EP455 (1991) como exemplo de

especificações para o projeto dos circuitos de pré-amplificação e condicionamento de sinais,
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Figura 29: Resposta em freqüência do circuito de condicionamento de sinais.

verifica-se a necessidade de realizar três tipos de teste com aceleração senoidal, segundo

indicado na tabela 3. Nos ensaios senoidais nível 1 e 2, um acelerômetro é instalado em

local próximo ao corpo de prova para medir e realimentar a aceleração de controle, cuja

magnitude e freqüência devem atender aos valores especificados. No ensaio de busca de

ressonância, por outro lado, um segundo acelerômetro é instalado no corpo de prova para

medir a aceleração de resposta, de forma que a comparação entre a vibração de controle

e de resposta é utilizada na determinação das freqüências de ressonância da estrutura sob

teste e excitação dos modos ressonantes mais severos, isto é, de maior fator Q.
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Tabela 3: Ensaios com aceleração senoidal segundo norma ANSI/ASAE EP455 (1991).

Freqüência Amplitude (m/s2)
Ensaio (Hz) Mín. Máx.
Senoidal 10 – 40 3 47
Nível 1 40 – 2000 50

Senoidal Nível 2 10 – 55 3 91
Busca de Controle = 39

Ressonância 10 – 2000 Resposta ≥ 39

Para atender ao ensaios senoidais definidos pela norma EP455, a instrumentação de-

verá ser capaz de operar, portanto, entre 10Hz e 2kHz, sendo o valor da faixa dinâmica da

aceleração (e, por conseqüência, da sensibilidade) dependente do teste específico a ser re-

alizado. Para projetar o circuito de pré-amplificação e condicionamento do sinal referente

ao acelerômetro de controle, deve-se observar a amplitude máxima dos ensaios senoidais

nível 1, 2 e do ensaio de busca de ressonância. Logo, com base no valores indicados

e visando reduzir a possibilidade de saturação do sinal durante períodos transitórios, a

faixa dinâmica da aceleração é definida igual a ±100m/s2, o que garante uma margem

de aproximadamente 10% com relação à amplitude máxima (91m/s2). O projeto do cir-

cuito pré-amplificador e condicionador para o acelerômetro de resposta, por outro lado,

considera apenas as especificações do ensaio de busca de ressonância. Neste caso, a acele-

ração de controle deve apresentar amplitude constante igual a 39m/s2, sendo que somente

ressonâncias com fator Q maior ou igual a 5 devem ser consideradas. Assim, uma vez que

a amplificação na ressonância está diretamente relacionada ao fator Q, a faixa dinâmica

da aceleração de resposta é estipulada como ±300m/s2, ou seja, aproximadamente 1,5

vezes a amplitude mínima esperada (195m/s2) numa ressonância significativa.

3.6.2 Procedimento de Projeto

3.6.2.1 Escolha do Acelerômetro

Os critérios que determinam a escolha do acelerômetro piezoelétrico a ser utilizado em

ensaios de vibração relacionam-se, principalmente, à sensibilidade, faixa de freqüências e

faixa dinâmica de operação. O uso de sensores com sensibilidade elevada é normalmente

preferível, pois resultam em melhor relação sinal-ruído. Fatores como temperatura podem

desempenhar papel importante na determinação do sensor somente em casos especiais,

como, por exemplo, durante a integração de ensaios de vibração com testes de simulação

de condições climáticas adversas.
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No presente caso, o acelerômetro utilizado corresponde ao modelo de uso geral com

características apresentadas na tabela 4. Nota-se que a sensibilidade nominal em tensão

é dependente da capacitância do cabo de interface utilizado na calibração.

Tabela 4: Especificações técnicas do acelerômetro Brüel & Kjaer modelo 4370V.

Parâmetro Símbolo Valor
Sensibilidade em carga Sq 10pC/m/s2
Sensibilidade em tensão1 Sv 8mV/m/s2
Capacitância Ca 1,1nF
Resistência Ra 20GΩ
Freqüência de ressonância fm 16kHz
Máxima freqüência 4,8kHz (10%)
Faixa dinâmica 0,1mm/s2 a 20km/s2
Máxima sensibilidade transversal 4%
1 Medida com cabo coaxial de capacitância total Cc igual 127pF.

3.6.2.2 Projeto do Circuito Pré-Amplificador

O projeto do pré-amplificador consiste, basicamente, na determinação do capacitor

de realimentação Cf com base na sensibilidade Sq do acelerômetro e na sensibilidade em

tensão Sυa esperada para o circuito de pré-amplificação, ou seja:

Cf =
Sq

Sυa

(3.31)

O resistor de realimentação, por sua vez, é obtido segundo a capacitância Cf e a

escolha da freqüência de corte inferior fL, isto é:

Rf =
1

2πfLCf

(3.32)

A opção por Cf próximo à capacitância interna Ca do acelerômetro resulta em Sυa

praticamente igual à sensibilidade nominal em tensão Sυ do sensor, o que pode ser veri-

ficado substituindo Cf na equação (3.31) por Ca da tabela 4 e calculando o valor resul-

tante de Sυa. Valores do capacitor Cf significativamente inferiores a Ca, por outro lado,

permitem aumentar a sensibilidade Sυa com relação a Sυ, o que, entretanto, conduz à ne-

cessidade de se utilizar resistores Rf de valores demasiadamente elevados para a medição

de vibrações de baixas freqüências, isto é, com fL de valor reduzido na equação (3.32).

Considerando o modelo 4370V e fazendo Cf igual a 1nF para o acelerômetro de

controle e 1,5nF para o acelerômetro de resposta, a sensibilidade Sυa resulta igual a
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10mV/m/s2 e 6,7mV/m/s2, respectivamente. Observa-se que o valor resultante para o

circuito pré-amplificador do acelerômetro de resposta é, nesse caso, inferior à especificação

nominal do sensor. Tal projeto é justificado considerando-se que, do contrário, o ganho do

condicionador de sinais resultaria inferior à unidade, o que é impraticável em se tratando

da configuração não-inversora do amplificador operacional.

Especificando a freqüência de corte inferior como 0,1Hz, obtém-se redução do deslo-

camento de fase em baixas freqüências e sensibilidade constante a partir de 1Hz, o que

possibilita a medição de vibrações também em ensaios com freqüências inferiores a 10Hz.

3.6.2.3 Projeto do Circuito Condicionador de Sinais

O primeiro passo no projeto do circuito de condicionamento de sinais consiste em

calcular o ganho Hcond com base na sensibilidade Sva do conjunto sensor e pré-amplificador,

na amplitude máxima amax de aceleração e na faixa de variação do sinal υcond de saída do

condicionador. Considerando amplificadores operacionais tipo trilho-a-trilho4 e fazendo

υref igual a υDD/2, υcond é igual a υDD quando a aceleração é máxima positiva e nula

quando a aceleração é máxima negativa. Dessa forma, o ganho pode ser calculado como:

Hcond =
υDD

2amaxSva

(3.33)

Com o valor de Hcond, os resistores R2 e R3 são projetados a partir da igualdade:

Hcond = 1 +
R3

R2

(3.34)

Estipulando-se a freqüência de corte inferior fL igual a do circuito pré-amplificador e

um valor para o resistor R1, o capacitor C1 é obtido:

C1 =
1

2πR1fL

(3.35)

A freqüência de corte superior fH e o resistor R3 determinam o valor de C2:

C2 =
1

2πR3fH

(3.36)

A escolha de R4 define C3:

C3 =
1

2πR4fH

(3.37)

4Um amplificador operacional é considerado tipo trilho-a-trilho quando a tensão de saída pode excur-
sionar até o limite das tensões de alimentação do operacional sem apresentar distorções.
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Para calcular Hcond, a tensão υDD considerada corresponde a 5V, enquanto os valores

definidos anteriormente para as amplitude amax da aceleração de controle e resposta são

iguais a 100m/s2 e 300m/s2, respectivamente. Para reduzir o deslocamento de fase e

garantir ganho constante do circuito de condicionamento até 2kHz, a freqüência de corte

superior é projetada como 20kHz. Com essas especificações e utilizando valores comerciais

de resistências e capacitâncias, as sensibilidades S∗υa referentes à aceleração de controle e

de resposta resultam iguais a 24,7mV/m/s2 e 8,7mV/m/s2, respectivamente.

3.6.3 Implementação

A realização prática dos circuitos de pré-amplificação e condicionamento de sinais dos

acelerômetros requer cuidados especiais na escolha dos amplificadores operacionais, na

obtenção da resistência Rf , na seleção do tipo de capacitor de realimentação e na técnica

de implementação do filtro digital.

Circuitos de pré-amplificação para acelerômetros piezoelétricos necessitam, essencial-

mente, de amplificadores operacionais com alta impedância e baixa capacitância de en-

trada, ganho elevado na faixa de freqüências de interesse e alto nível de rejeição a ruídos,

o que poder ser obtido, por exemplo, utilizando o modelo LT1169 indicado na tabela 5.

Tabela 5: Amplificador operacional Linear Technology modelo LT1169.

Parâmetro Símbolo Valor típico
Resistência de entrada Rp 1013Ω
Capacitância de entrada Cp 1,5pF
Ganho de tensão A 4,5×106

Produto ganho-banda passante 5,3MHz
Ruído em tensão 8nV/

√
Hz

Taxa de subida 4,2V/µs
Tensão de offset de entrada 0,6mV
Corrente de offset de entrada 2,5pA
Corrente de polarização de entrada 4pA
Fonte de tensão υDD ±5V a ±20V

Com relação ao condicionador de sinais, pode-se considerar o modelo de baixo consumo

TLV2772 mostrado na tabela 6, o qual, por se tratar de um amplificador tipo trilho-a-

trilho, possibilita a excursão do sinal de saída entre 0 e υDD sem distorções.

No que se refere ao resistor Rf do circuito de pré-amplificação, considerando os valores

da capacitância Cf (1nF e 1,5nF) e da freqüência de corte inferior fL (0,1Hz), o resistor

de realimentação resulta aproximadamente igual a 1GΩ de acordo com a equação (3.32),
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Tabela 6: Amplificador operacional Texas Instruments modelo TLV2772.

Parâmetro Símbolo Valor típico
Resistência de entrada Rp 1012Ω
Capacitância de entrada Cp 8pF
Ganho de tensão A 0,38×106

Produto ganho-banda passante 4,8MHz
Ruído em tensão 17nV/

√
Hz

Taxa de subida 9V/µs
Tensão de offset de entrada 0,8mV
Corrente de offset de entrada 1pA
Corrente de polarização de entrada 2pA
Fonte de tensão υDD 2,5V a 5,5V

valor esse indisponível quando se trata de componentes de uso geral. Por isso, para

garantir a medição de vibrações de baixas freqüências, a solução utilizada consiste em

empregar a configuração tipo “T” mostrada na figura 30, onde:

Rf =
Rfa(Rfb + Rfc) + RfbRfc

Rfc

(3.38)

Dessa forma, fazendo Rfa, Rfb e Rfc iguais a 100MΩ, 10kΩ e 1kΩ, respectivamente,

obtém-se o valor desejado para Rf .

+uDD

+uref

+ucondup

Cf

Rfa

C1

R1

C2

C3

R2

R3

R4

+uDD

-uDD

Sensor

Rfb

Rfc

Figura 30: Implementação do circuito pré-amplificador e de condicionamento de sinais.

Analisando o circuito equivalente do capacitor Cf segundo mostrado na figura 31,

onde Rcf e Lcf correspondem, respectivamente, à resistência de isolação e à indutância

parasita de Cf , pode-se concluir que a determinação do tipo de capacitor de realimentação

necessita ser tal que o valor de Rcf seja significativamente superior à resistência projetada

para Rf . Capacitores de poliéster ou cerâmicos de uso geral, por exemplo, costumam

oferecer resistências de isolação de apenas algumas dezenas ou centenas de megaohms, o
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que é insuficiente para preservar a resposta em freqüência do pré-amplificador. Por isso,

no presente caso, capacitores cerâmicos de 100GΩ são utilizados.

Figura 31: Circuito equivalente do capacitor de realimentação.

As dificuldades referentes à implementação da resistência de valor elevado na reali-

mentação da tensão de saída do pré-amplificador não foram abordadas na bibliografia en-

contrada tratando de circuitos pré-amplificadores de carga. Por isto, além da proposição

do procedimento de projeto, o uso da configuração tipo “T” equivalente ao resistor Rf e o

cuidado quanto à escolha do capacitor de realimentação são também identificados como

contribuições do presente capítulo à instrumentação utilizada em ensaios de vibração.

3.6.4 Calibração

Para determinar experimentalmente a sensibilidade e avaliar o desempenho da ins-

trumentação, dois acelerômetros piezoelétricos modelo 4370V foram instalados numa

máquina de vibração eletrodinâmica. Um dos sensores foi conectado ao pré-amplificador

e condicionador de sinais projetado para medir a aceleração de controle e o outro, ao

pré-amplificador e condicionador de sinais para medição da aceleração de resposta. Um

terceiro acelerômetro Brüel & Kjaer modelo 4366 (sensibilidade igual a 4,55pC/m/s2) foi

instalado no vibrador e conectado a um pré-amplificador de carga Brüel & Kjaer mo-

delo 2635 (sensibilidade ajustada para 10mV/m/s2, freqüência de corte inferior e superior

iguais a 0,1Hz e 3kHz, respectivamente). A saída do amplificador 2635 e da instrumenta-

ção a ser calibrada foram capturadas com um osciloscópio Agilent 54624A operando em

modo corrente alternada e indicando os valores eficazes dos respectivos sinais.

Submetendo os sensores a diferentes amplitudes de aceleração senoidal entre 3m/s2

e 90m/s2 e variando a freqüência entre 20Hz e 1kHz, segundo a capacidade da máquina

de vibração e do amplificador de potência disponíveis5, mediu-se, para cada amplitude e

freqüência, os valores eficazes dos sinais de saída dos circuitos de condicionamento e da

instrumentação padrão (sem nível médio). Com base na tensão eficaz e na sensibilidade

do pré-amplificador de referência, determinou-se, em cada ponto, a aceleração correspon-

dente, o que possibilitou obter a sensibilidade, ou seja, a relação entre a tensão eficaz
5A amplitude máxima da aceleração foi limitada a 50m/s2 em 20Hz para evitar a operação do vibrador

próximo ao limite disponível para a excursão da mesa vibratória (±6mm).
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de saída dos circuitos de condicionamento de sinais e a aceleração eficaz de entrada. A

tabela 7 indica os valores médios resultantes, enquanto as figuras 32(a) e 33(a) mostram

os erros percentuais em 20Hz, 200Hz e 1kHz como função da amplitude da aceleração de

entrada. As figuras 32(b) e 33(b) indicam a linearidade entre a aceleração de entrada e a

aceleração determinada pela instrumentação de projeto.

Tabela 7: Resultados da calibração.

Sensibilidade média Desvio médio Desvio máximo
(mV/m/s2) (%) (%)

Acel. de controle 24,1 2 7
Acel. de resposta 8,6 1 5

Para avaliar a menor aceleração mensurável, mediu-se os sinais de saída dos circuitos

de condicionamento na ausência da aceleração de entrada. As figuras 34(a) e 34(b) ilus-

tram os ruídos residuais correspondentes à aceleração de controle (±0,01m/s2) e de res-

posta (±0,05m/s2), respectivamente. Com esses dados, conclui-se que a faixa dinâmica da

instrumentação é aproximadamente igual a 80dB, o que é considerado um valor adequado

para a maioria dos testes de vibração segundo McConnell (1995). No apêndice A, a taxa

de amostragem e a arquitetura do conversor A/D utilizado são também examinadas como

fatores determinantes da qualidade da instrumentação.

3.7 Sumário

Este capítulo tratou especificamente da instrumentação utilizada para a realização de

ensaios de vibração. Verificou-se que os sensores piezoelétricos usualmente empregados

para medir aceleração necessitam de um circuito especial para amplificar o sinal de vi-

bração e casar a impedância do acelerômetro com a instrumentação de medida e análise.

As configurações predominantes deste circuito incluem o pré-amplificador de carga e sen-

sores IEPE. Além do acelerômetro e da pré-amplificação, sistemas típicos de processa-

mento e análise digital de aceleração incluem um circuito condicionador de sinais para

limitar a banda passante e fornecer amplificação extra e um conversor analógico-digital.

A sensibilidade e a resposta em freqüência de acelerômetros piezoelétricos com pré-

amplificadores de carga foram examinados. Constatou-se que a sensibilidade depende

das propriedades do acelerômetro e do projeto do capacitor de realimentação no pré-

amplificador. A mínima freqüência de operação é determinada pela constante de tempo

do pré-amplificador, enquanto o valor máximo é função das características do sensor.
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(a)

(b)

Figura 32: Instrumentação da aceleração de controle. (a) Erro. (b) Linearidade.

Para adequar a sensibilidade do conjunto sensor/pré-amplificador à faixa dinâmica do

conversor A/D, considerou-se um circuito de condicionamento de sinais apresentado na li-

teratura. Um procedimento de projeto e implementação do pré-amplificador de carga e do

condicionador foi proposto e validado experimentalmente. As recomendações dos ensaios
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(a)

(b)

Figura 33: Instrumentação da aceleração de resposta. (a) Erro. (b) Linearidade.

senoidais segundo a norma ANSI/ASAE EP455 (1991) foram admitidas como exemplo

de especificações para o projeto. Com relação à implementação do pré-amplificador, para

preservar a sensibilidade em medições de baixas freqüências, necessitou-se utilizar um ar-

ranjo particular de resistores, bem como um capacitor de realimentação com resistência



CAPÍTULO 3. INSTRUMENTAÇÃO PARA ENSAIOS DE VIBRAÇÃO 105

10 20 30 40 50

Tempo (ms)

0
-0,01

-0,008

-0,006

-0,004

-0,002

0

0,002

0,004

0,006

0,008

0,01

R
u
íd

o 
re

si
d
u
al

 (
m

/s
)2

(a)

10 20 30 40 50

Tempo (ms)

0
-0,025

-0,012

0

0,012

0,025

0,037

0,05

R
u
íd

o 
re

si
d
u
al

 (
m

/s
)2

(b)

Figura 34: Ruído residual. (a) Aceleração de controle. (b) Aceleração de resposta.

de isolação de valor elevado. Tais dificuldades de implementação não foram abordadas

na literatura encontrada tratando de pré-amplificadores de carga. Os resultados experi-

mentais indicaram que o projeto realizado permite medir a aceleração numa ampla faixa

dinâmica e com sensibilidade constante na banda de freqüências considerada.
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4 CONTROLE DE TENSÃO DO
AMPLIFICADOR DE
POTÊNCIA

4.1 Considerações Gerais

Amplificadores desenvolvidos para o acionamento de vibradores eletrodinâmicos têm

como finalidade principal suprir potência para o enrolamento da armadura conforme o

sinal de comando υ∗o gerado pela plataforma de controle de vibrações. Em vibradores que

não possuem ímãs permanentes para produzir o campo de excitação, é também tarefa

usual do amplificador prover tensão contínua para o enrolamento de campo.

Uma vez operando como atuador no sistema de controle de aceleração, o amplificador

deve produzir tensões ou correntes alternadas com ampla faixa dinâmica e em freqüências

compatíveis com as especificações do ensaio. Neste caso, são requisitos de desempenho a

reduzida taxa de distorção harmônica total, a elevada relação sinal-ruído, alta eficiência,

peso e volume reduzidos (alta densidade de potência) e o baixo nível de emissão de in-

terferência de radiofreqüência (RFI), fatores esses que influenciam na confiabilidade dos

resultados do ensaio e no uso racional da energia elétrica.

Para atender a estas especificações, amplificadores construídos com tecnologia de con-

versão do tipo linear eram tradicionalmente empregados para realizar o acionamento do

vibrador. No entanto, devido à baixa eficiência e à reduzida confiabilidade, amplificadores

que utilizam inversores com modulação por largura de pulso (PWM), também conhecidos

na indústria como amplificadores digitais, foram desenvolvidos para substituir os conver-

sores lineares, sendo disponíveis atualmente em potências desde 1kVA até 470kVA.

Os elementos básicos que compõem um amplificador digital são mostrados na figura

35. Neste esquema, o transformador é utilizado para isolar o amplificador da rede de

alimentação, enquanto o retificador com filtro converte a energia elétrica da forma CA
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para CC. O sinal de comando υ∗o gerado pelo controlador de vibrações é processado pelo

sistema de controle do amplificador para modular o inversor PWM, no qual a comutação

em alta freqüência de interruptores eletrônicos produz a tensão pulsada υpwm a partir da

tensão contínua Vd. O filtro de saída atenua as componentes harmônicas de υpwm para

reduzir a distorção da tensão υo e da corrente io de saída.

Filtro

CA

60Hz

Retificador

Inversor

PWM

Máquina
de

Vibração

uo,
i
o

upwmV
d

Controle

Filtro
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Trafo

*uo

Figura 35: Elementos básicos de um amplificador digital.

Os interruptores eletrônicos no inversor PWM são normalmente comutados a taxas tão

elevadas quanto 100kHz, o que reduz significativamente o nível de distorção, mas requer

cuidados quanto à emissão de RFI. A qualidade da síntese de υo e io é também relacionada

à implementação de técnicas para a compensação de não-idealidades inerentes à realiza-

ção prática do inversor PWM. Fatores citados por Mohan, Undeland e Robbins (2003),

como o tempo morto, resistência de condução e capacitâncias parasitas dos interruptores,

produzem harmônicas de baixa ordem que influenciam o desempenho do conversor.

Conforme discutido no capítulo 2, o amplificador pode ser projetado para operar em

modo tensão ou corrente. No primeiro caso, o valor da tensão de saída υo é determinado

pelo sinal de entrada υ∗o , enquanto na operação em modo corrente, conhecida como am-

plificador de transcondutância (TUSTIN, 2005), o sinal de comando υ∗o define a corrente

io que excita o circuito da armadura. A resposta da aceleração da mesa vibratória à

excitação com υ∗o de magnitude constante, como indicou a figura 8, é sensível ao modo de

operação na faixa de freqüências em torno da ressonância da suspensão. Neste caso, desde

que a impedância do enrolamento da armadura apresente valor reduzido, a ressonância

é consideravelmente amortecida no modo tensão (figura 9), o que facilita a tarefa do sis-

tema de controle de vibração. Em médias e altas freqüências, a força contra-eletromotriz

é praticamente nula, tal que a relação entre a corrente io e a tensão υo é dependente

apenas da impedância R+ jωL do enrolamento móvel. Isso significa que, nestas faixas de

operação, a força fo = Γio desenvolvida pelo enrolamento é proporcional tanto à corrente

quanto à tensão de saída do amplificador, ou seja, independe do modo de operação.
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Outros fatores que determinam a definição do modo de operação se relacionam ao

desempenho do amplificador medido em termos da distorção harmônica total e da relação

sinal-ruído, assim como à complexidade do sistema de controle de υo ou io. Amplificadores

industriais normalmente operam em modo tensão por meio do uso de um controlador da

tensão de saída υo que utiliza o sinal υ∗o como referência (PAULY, 1986; LEEDHAM, 2005).

Uma técnica de realização modular de amplificadores digitais para acionamento de

vibradores eletrodinâmicos foi patenteada por Pauly (1986) e se tornou padrão entre

fabricantes de equipamentos para ensaios de vibração. De acordo com a descrição, o

amplificador é construído por módulos com funções específicas. O transformador e o reti-

ficador com o filtro constituem a fonte de potência CC que serve tanto ao inversor quanto

à excitação do circuito de campo da máquina. O inversor com filtro de saída e circuitos

de acionamento dos interruptores são instalados no módulo de potência. O chamado

módulo lógico, ou modulador, desempenha funções como regular a tensão de saída υo

do amplificador de acordo com o sinal de referência υ∗o , gerar os sinais de acionamento

dos interruptores e também monitorar e proteger o sistema. No interior do módulo de

potência, o inversor PWM é construído com dois módulos inversores de meia ponte.

Com esta construção, a capacidade do amplificador é determinada agrupando módu-

los de potência idênticos em paralelo, os quais compartilham a fonte CC e os sinais de

acionamento gerados pelo modulador. Assim, o mesmo projeto pode ser aplicado para

diferentes máquinas de vibração conforme a demanda. A empresa Data Physics Corpora-

tion (2007), por exemplo, oferece módulos de 1kVA a 10kVA com comutação em 100kHz,

os quais podem ser reunidos para construir amplificadores com potência até 470kVA.

Um método de realização do inversor PWM que permite reduzir para 25kHz a fre-

qüência de comutação dos interruptores em cada inversor de meia ponte, mas mantendo

a freqüência das harmônicas do módulo em 150kHz, foi patenteada por Leedham (2005).

O uso da técnica proposta diminui as perdas devido à comutação, reduz a emissão de

interferência de radiofreqüência e possibilita utilizar interruptores eletrônicos com menor

velocidade de comutação. Tal técnica é aplicada nos amplificadores digitais fabricados

pela empresa LDS Test and Measurement (2007b). Através do agrupamento de módu-

los de 8kVA, a potência do amplificador pode ser ampliada até 280kVA. Alguns detalhes

construtivos especificamente dos inversores de meia ponte produzidos por esta empresa

até 1994 foram apresentados por Bontemps, Goodfellow e Grafham (1994).

A literatura registra alguns artigos que tratam do desenvolvimento de inversores com

modulação PWM para o acionamento de vibradores eletrodinâmicos. No entanto, à ex-
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ceção do trabalho de Bontemps, Goodfellow e Grafham (1994), a abordagem usual consiste

em propor técnicas de controle de tensão ou corrente, havendo reduzida investigação acerca

dos diferentes aspectos a serem considerados no projeto do amplificador. No artigo de

Chen, Huang e Liaw (1997), por exemplo, um esquema de controle analógico da corrente

de saída do amplificador foi proposto considerando um inversor com modulação PWM

comutando à taxa de 25kHz. Para poder operar num sistema de controle de aceleração

senoidal (o qual é discutido no capítulo 5), Chen e Liaw (1999b) substituíram o controle

da corrente de saída do amplificador pelo ajuste da corrente do filtro utilizado para ate-

nuar as componentes harmônicas oriundas da operação do inversor PWM. A freqüência

de comutação, neste caso, foi elevada para 50kHz, sendo empregado uma técnica de comu-

tação suave para auxiliar a operação dos interruptores eletrônicos, conforme Chen e Liaw

(1999a). Os resultados desta proposta foram estendidos por Liaw, Yu e Chen (2002) para

operar num sistema de controle de aceleração randômica, no qual foi necessário utilizar

não apenas a malha de regulação da corrente do filtro, mas também o controle da tensão

de saída do amplificador e uma terceira malha para ajustar a corrente de saída. Nos três

trabalhos, a avaliação de desempenho experimental foi realizada entre 5Hz e 2kHz.

Ao invés de empregar três malhas de controle do amplificador, como proposto por

Liaw, Yu e Chen (2002), o uso de um controlador por modelo de referência associado a

uma ação de controle repetitiva foi investigado por Stefanello e Carati (2003) para regular

em tempo discreto somente a tensão de saída aplicada ao enrolamento da máquina. Ad-

mitindo referências senoidais de 60Hz e com harmônicas desta freqüência, o desempenho

experimental foi avaliado com o uso de um inversor com comutação em 6kHz.

Considerando a variação da impedância da máquina com a freqüência e a massa

do corpo de prova, assim como a amplificação da tensão de saída em altas freqüências

devido à ressonância do filtro, Della Flora e Gründling (2006b) removeram a ação de

controle repetitiva e introduziram uma lei de adaptação dos parâmetros do controlador

por modelo de referência. Neste caso, elevando para 12kHz a taxa de comutação dos

interruptores no inversor, referências senoidais com freqüência até 1kHz foram utilizadas

na avaliação experimental. Com o uso de um inversor com comutação em 24kHz, Della

Flora e Gründling (2008a) estenderam para 2kHz a faixa da análise de desempenho.

Os resultados experimentais obtidos com o uso do controlador adaptativo por modelo

de referência demonstraram que esta técnica é capaz de compensar os efeitos na resposta

do amplificador devido à variação da impedância da máquina e à ressonância do filtro de

saída. No entanto, tal esforço tornou evidente que somente a utilização de uma estratégia

de controle sofisticada é insuficiente para garantir o baixo nível de distorção exigido,
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principalmente em se tratando de inversores como os utilizados, os quais foram projetados

para operar em aplicações de baixas freqüências, como, por exemplo, fontes ininterruptas

de energia e acionamento de motores elétricos. A qualidade da síntese da tensão de saída,

como verificado, é dependente da freqüência das harmônicas oriundas da comutação, bem

como do projeto adequado do inversor e do filtro de saída, da técnica de modulação

empregada, da compensação de não-idealidades inerentes à realização prática, etc.

O projeto de um amplificador digital está fora do escopo da tese. Ao invés disso, no

que se refere especificamente à tecnologia de acionamento do vibrador, o que se pretendeu

ao longo do desenvolvimento deste trabalho foi encontrar uma técnica de controle para

aprimorar o desempenho de amplificadores implementados segundo o estado da arte em

eletrônica de potência. Neste sentido, o equipamento considerado nas investigações re-

alizadas em (DELLA FLORA; GRÜNDLING, 2006b, 2008a) se revelou inadequado para as

necessidades típicas da aplicação, principalmente devido à freqüência de comutação rela-

tivamente baixa dos interruptores eletrônicos no inversor PWM. No entanto, estes estudos

indicaram a potencialidade do controlador adaptativo para melhorar a performance do

amplificador e produzir impacto também na qualidade do controle de vibrações.

Para investigar estas hipóteses, a empresa Data Physics Corporation disponibilizou

durante o período do estágio no exterior o amplificador digital DSA1-1K, o vibrador V55

e a plataforma digital SignalStar Scalar desenvolvida para o controle e a análise de ensaios

de vibração. Tal amplificador apresenta as características típicas dos melhores modelos

industriais disponíveis atualmente, como, por exemplo, distorção harmônica total inferior

a 1% e relação sinal-ruído superior a 75dB na potência nominal de 1kVA. O sistema

SignalStar Scalar permite realizar não apenas o controle do vibrador para uma ampla

variedade de testes, mas também opera como um moderno analisador de sinais.

Neste capítulo, a análise de desempenho do amplificador DSA1-1K e da plataforma

SignalStar Scalar aplicando um algoritmo adaptativo para controlar a tensão é apresen-

tada. Inicialmente, é feita uma descrição das características construtivas do amplificador

segundo as informações disponibilizadas pela empresa. Em seguida, realiza-se a avaliação

de desempenho para verificar a necessidade do sistema auxiliar de controle de tensão. A

justificativa para a consideração ao controlador adaptativo é fundamentada. A mode-

lagem da planta, a estrutura do controlador, a lei de adaptação, assim como o projeto e a

implementação digital são discutidos detalhadamente. A análise experimental considera a

operação do amplificador excitado por referências tipo degrau, senoidal de freqüência fixa,

senoidal com varredura e referências randômicas. O impacto do controlador de tensão na

performance da plataforma SignalStar Scalar é avaliado em ensaios de vibração senoidal.
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4.2 Descrição do Amplificador

O amplificador digital modelo DSA1-1K disponibilizado para a análise de desempenho

com o sistema de controle adaptativo é fabricado por Gearing & Watson Electronics Ltd.,

empresa britânica adquirida por Data Physics Corporation em 2005 para o provimento

de vibradores e amplificadores de baixas e médias potências. Considerando, segundo re-

comenda a norma ISO 5344 (1978), uma carga resistiva conectada à saída do amplificador

para o propósito de determinação das características do equipamento, as especificações

de Gearing & Watson Electronics Ltd. (2007) indicam que o modelo DSA1-1K é capaz

de fornecer potência nominal de 1kVA entre 5Hz e 5kHz, sendo a taxa de distorção típica

inferior a 1% e a relação sinal-ruído superior a 75dB (tabela 8).

Tabela 8: Especificações nominais do amplificador modelo DSA1-1K.

Parâmetro Valor
Potência de saída 1kVA
Tensão eficaz de saída 72V
Corrente eficaz de saída 13,9A
Faixa de freqüências 5Hz a 5kHz
Distorção típica <1%
Relação sinal-ruído >75dB
Tensão eficaz de entrada 1,41V
Ganho de tensão nominal 51

Para garantir o alto desempenho em termos de distorção, relação sinal-ruído, eficiên-

cia e emissão de RFI, o amplificador DSA1-1K utiliza um inversor de fonte de tensão

PWM construído a partir de dois inversores meia ponte, os quais operam de forma com-

plementar como mostra a figura 36. Um transformador monofásico é utilizado para isolar

o amplificador da rede de alimentação, enquanto um retificador não controlado em ponte

com dois capacitores na saída converte a tensão CA de entrada numa fonte de tensão

CC simétrica (±Vd/2). O inversor produz a tensão de saída υpwm constituída por pulsos

de magnitude −Vd, 0 e Vd. Filtros passa-baixas de saída idênticos Lo1Co1 e Lo2Co1 são

projetados para atenuar as componentes harmônicas de υpwm, o que reduz a distorção

da tensão diferencial υo aplicada ao enrolamento da armadura. Filtros para supressão de

ruído de modo comum são também implementados. Um sistema de controle regula as

correntes iL1 e iL2 dos indutores e as tensões υo1 e υo2 dos capacitores do filtro de saída,

de acordo com o sinal de comando υ∗o gerado pela plataforma de controle de vibrações.

O valor de ±Vd/2 na fonte de tensão CC simétrica é igual a ±70V. Nos inversores meia

ponte, interruptores eletrônicos tipo MOSFET operam à taxa de 100kHz sob o esquema
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Figura 36: Diagrama simplificado do amplificador DSA1-1K.

de modulação PWM senoidal unipolar, o que eleva a freqüência das primeiras harmônicas

devido à comutação para 200kHz, segundo demonstrado por Mohan, Undeland e Robbins

(2003). Para absorver a energia transitória e evitar tensão excessiva na abertura, snub-

bers auxiliam a comutação dos interruptores. Os sinais de modulação dos inversores meia

ponte são obtidos a partir de υ∗o e −υ∗o e de malhas internas de controle das correntes e

externas de ajuste das tensões, as quais contribuem para reduzir a distorção da tensão de

acionamento da máquina. Todo o processamento dos sinais no amplificador, incluindo os

controladores de tensão e corrente, assim como a síntese dos pulsos de comando dos inter-

ruptores eletrônicos, é realizado com circuitos analógicos, ou seja, não há um processador

ou controlador de sinais digitais. O usuário pode ajustar o ganho do amplificador desde

zero até o valor nominal indicado na tabela 8 através de um cursor no painel frontal.

O transformador, retificador e um circuito de partida utilizado para reduzir a cor-

rente de carga inicial dos capacitores que filtram as tensões ±Vd/2 constituem a fonte de

potência CC do amplificador, a qual serve tanto aos inversores PWM quanto à excitação

do circuito de campo da máquina. Os inversores meia ponte com circuitos de auxílio à

comutação, filtros de saída para atenuar componentes harmônicas e suprimir ruído de

modo comum, circuito lógico de geração de tempo morto e acionamento dos interruptores

eletrônicos, são agrupados no módulo de potência. O módulo de controle, por sua vez,

desempenha não apenas as funções de regulação das correntes e tensões de saída dos in-

versores e geração de sinais de comando dos interruptores, mas também o monitoramento
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e proteção das correntes nesses interruptores e da corrente de saída do amplificador, bem

como a verificação do funcionamento do sistema de ventilação do vibrador, da máxima

excursão da mesa vibratória, etc. Desta forma, o amplificador garante tanto a qualidade

na síntese da tensão de excitação do circuito da armadura quanto a operação segura da

máquina de vibração. Além disso, com a construção modular, pode-se estender a capaci-

dade do amplificador agrupando módulos de potência em paralelo, conforme os limites da

fonte CC (GEARING & WATSON ELECTRONICS LTD., 2007).

Para ilustrar o desempenho do amplificador DSA1-1K em termos da distorção har-

mônica e do ruído na tensão de saída υo, as figuras 37 e 38 mostram a forma de onda e

o espectro da tensão medidos em 5Hz e 5kHz, respectivamente. Observa-se pela análise

do espectro relativo que as componentes harmônicas mais significativas se situam 40dB

abaixo da amplitude na freqüência fundamental, enquanto a relação sinal-ruído é superior

a 75dB. O vibrador eletrodinâmico modelo V55 projetado para operar com o amplificador

DSA1-1K foi utilizado como carga nas duas condições de freqüência.

4.3 Motivação para o Controle de Tensão

O desempenho do amplificador DSA1-1K avaliado por meio da taxa de distorção har-

mônica total e da relação sinal-ruído, apesar de condizente com as necessidades típicas da

aplicação, também demonstra que há espaço para melhoramentos. Amplificadores linea-

res de boa qualidade, por exemplo, oferecem distorção inferior a 0,1% e faixa dinâmica

superior a 90dB. Além disso, conforme Baren e Lang (2007), não é possível afirmar, em se

tratando de ensaios de vibração, que existe faixa dinâmica em excesso, pois, dependendo

da resposta do corpo de prova, as necessidades de um determinado teste podem ser su-

peradas por outro. Por isso, existe um esforço contínuo para expandir a capacidade atual

dos equipamentos utilizados em testes de vibração.

Um outro fator a ser considerado se refere ao desempenho do amplificador em repro-

duzir o sinal de entrada de forma independente da impedância do vibrador eletrodinâmico

e da ressonância do filtro de saída. Como exemplo, a figura 39 mostra a resposta em fre-

qüência do amplificador DSA1-1K medida a partir do sinal de entrada υ∗o para a tensão

de saída υo aplicada para excitar o enrolamento da armadura da máquina. Três condições

de massa do corpo de prova instalado sobre o vibrador V55 são consideradas.

Vê-se que, apesar da existência das malhas internas de ajuste de corrente e das malhas

externas de controle de tensão, a magnitude e a fase variam com a massa do corpo de
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Figura 37: Tensão de saída do amplificador DSA1-1K em 5Hz. (a) Forma de onda. (b)
Espectro relativo à componente fundamental.

prova. Este comportamento, conforme discutido na seção 2.3.3, é resultado da variação da

impedância do enrolamento móvel com a força contra-eletromotriz. Em altas freqüências

e próximo ao limite de operação do amplificador (5kHz), a ressonância dos filtros passa-

baixas de saída também se manifesta, tal que a diferença do fator de amplificação entre
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Figura 38: Tensão de saída do amplificador DSA1-1K em 5kHz. (a) Forma de onda. (b)
Espectro relativo à componente fundamental.

o limite inferior (5Hz) e superior da faixa de freqüências é aproximadamente 6dB.

Os resultados da figura 39 demonstram, portanto, que os controladores internos de

corrente e tensão, embora importantes para reduzir a distorção da tensão de acionamento
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Figura 39: Resposta em freqüência do amplificador DSA1-1K sob três condições de massa
do corpo de prova instalado no vibrador V55.

da máquina, não compensam totalmente a variação do ganho do amplificador devido à

força contra-eletromotriz e à ressonância dos filtros passa-baixas. Logo, uma questão

pertinente que motivou Data Physics Corporation a apoiar a presente pesquisa se refere
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à investigação sobre qual seria a melhoria efetiva da qualidade dos resultados do sistema

de controle de vibração caso, utilizando um controlador para a tensão υo como mostra a

figura 40, o ganho do amplificador fosse aproximado de um valor constante na faixa de

operação. A resposta a este pergunta é desenvolvida na próxima seção.

EST
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Figura 40: Diagrama representando a inserção do controlador auxiliar de tensão.

4.4 Sistema de Controle de Tensão do Amplificador

Aproximar a resposta em freqüência do amplificador digital a um valor constante na

faixa de interesse equivale, portanto, a aproximá-lo do comportamento de um amplifi-

cador linear. Com este propósito, o controlador de tensão é inserido entre a plataforma

SignalStar Scalar e o amplificador DSA1-1K segundo ilustrado na figura 40. Assim, com

base no sinal de comando υ∗o gerado pela plataforma de controle de vibrações (referência

a ser seguida) e na medição da tensão de saída υo que aciona o vibrador modelo V55, o

controlador deverá determinar o sinal de controle u aplicado à entrada do amplificador,

de forma que υo seja igual a υ∗o multiplicado pelo ganho nominal. As malhas internas ao

amplificador que controlam as correntes iL1 e iL2 e as tensões υo1 e υo2, conforme a figura

36, são preservadas para reduzir o nível de distorção e ruído. Por esta razão, o sistema de

controle da tensão υo externo ao amplificador será referenciado como controlador auxiliar.

Antes de desenvolver o sistema de controle de tensão, é necessário obter um mo-

delo dinâmico da planta a ser controlada, isto é, deve-se determinar uma representação

matemática para o amplificador considerado a partir do sinal de entrada u para a tensão

de saída υo. Neste caso, uma vez que não se dispõe de detalhes específicos acerca das

malhas de controle internas ao amplificador, não é possível extrair um modelo do sistema

considerando a impedância da máquina de vibração determinada no capítulo 2, os filtros

de saída do amplificador e os controladores internos. Por isto, a abordagem utilizada

consiste em determinar um modelo por função de transferência G(s) obtido a partir de

medições da tensão de saída do amplificador em resposta a um sinal de entrada conhecido.
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A resposta υo do amplificador à excitação u do tipo degrau de 200mV é apresentada na

figura 41 sob duas condições de massa do corpo de prova instalado na mesa vibratória: 0kg

e 1,25kg. Nota-se a ocorrência simultânea de dinâmicas rápidas (devido a modos de alta

freqüência relacionados à ressonância do filtro de saída) e de dinâmicas lentas (referentes

à impedância da armadura conforme a análise realizada na seção 2.3.3). Considerando,

por exemplo, a operação da máquina de vibração em vazio, uma aproximação razoável do

comportamento da planta como uma função de transferência

G(s) =
υo(s)

u(s)
=

β0s
m + β1s

m−1 + · · ·+ βm−1s + βm

α0sn + α1sn−1 + · · ·+ αn−1s + αn

(4.1)

requer ao menos 7 pólos e 3 zeros, o que é demonstrado nas figuras 42 e 43 utilizando

os coeficientes do numerador e denominador de G(s) indicados tabela 9. O problema é

que realizar o projeto de sistemas de controle para plantas com dinâmicas de alta ordem

normalmente não é uma tarefa simples. Uma abordagem usual consiste em considerar

apenas os modos mais lentos, o que, entretanto, não é aplicável ao amplificador, pois a

operação compreende também freqüências próximas aos modos mais rápidos.

Tabela 9: Coeficientes da função de transferência G(s) da planta.

α0 α1 α2 α3

1 4,45×104 9,77×109 2,61×1014

α4 α5 α6 α7

1,16×1019 1,88×1022 5,90×1024 2,76×1026

β0 β1 β2 β3

4,91×1020 7,56×1023 3,02×1026 8,77×1027

Um controlador de ordem reduzida que admita simplificar simultaneamente dinâmicas

rápidas e lentas de G(s), tal que uma aproximação Go(s) de baixa ordem (contendo, por

exemplo, somente os pólos que representam a ressonância em 5,6kHz na figura 42), poderia

facilitar a tarefa do projetista. Neste caso, a estabilidade e a qualidade do desempenho

no rastreamento do sinal de referência υ∗o dependeria de características como a robustez

do controlador às variações paramétricas e aos efeitos da parte não modelada.

A teoria de controle adaptativo robusto por modelo de referência, de acordo com

Gründling (1995), é utilizada como uma das soluções no projeto de controladores para

plantas sujeitas a variações paramétricas e dinâmicas não modeladas. Nesta abordagem de

controle, particularmente o trabalho de Ioannou e Tsakalis (1986) constitui um referencial

relevante na literatura, uma vez que generaliza e remove restrições de diversos resultados

anteriores. Dinâmicas não modeladas, no entanto, normalmente compreendem modos de
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Figura 41: Resposta ao degrau de 200mV na entrada do amplificador DSA1-1K sob duas
condições de massa do corpo de prova. Modos de: (a) alta e (b) baixa freqüência.

alta freqüência de conhecimento reduzido e com influência restrita na resposta da planta, o

que não condiz com a simplificação que se pretende realizar nos modos de baixa freqüência

de G(s). Ainda assim, a proposta de Ioannou e Tsakalis (1986) é avaliada para o controle
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Figura 42: Resposta em freqüência do amplificador DSA1-1K e do modelo G(s).

da tensão de saída do amplificador devido à característica de robustez apresentada.

Nas próximas seções, o desempenho do algoritmo adaptativo robusto por modelo de

referência desenvolvido por Ioannou e Tsakalis (1986) é examinado para realizar o controle
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Figura 43: Resposta do amplificador DSA1-1K e do modelo G(s) ao degrau de 200mV.

auxiliar do amplificador DSA1-1K. Apesar de concebido no domínio do tempo contínuo,

Carati (2003) demonstrou que as propriedades de estabilidade do algoritmo são preser-

vadas quando implementado em tempo discreto, caso em que as equações diferenciais da

lei de adaptação de parâmetros do controlador são aproximadas como equações de diferen-
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ças. Por isso, desde que a implementação digital do algoritmo adaptativo robusto é mais

simples quando comparada à realização analógica, o controlador é descrito e projetado em

tempo contínuo conforme a abordagem de Ioannou e Tsakalis (1986), mas implementado

numa plataforma digital como realizado por Carati (2003).

4.4.1 Descrição da Planta e Objetivo do Controle

O algoritmo proposto por Ioannou e Tsakalis (1986) é projetado para o processo

de ordem reduzida assumido como sendo de fase mínima e de grau relativo conhecidos.

Entretanto, é aplicado ao processo total que, devido às dinâmicas não modeladas, pode

ser de fase não mínima e de ordem desconhecida. As classes de dinâmicas não modeladas

consideradas são do tipo aditiva e multiplicativa. Incertezas do tipo aditiva são assumidas

como sendo pequenas para todas as freqüências, enquanto as do tipo multiplicativas são

exigidas como sendo pequenas somente em baixas freqüências (GRÜNDLING, 1995).

Na formulação da solução, a planta é considerada univariável (SISO) e descrita por

uma função de transferência estritamente própria como:

G(s) =
υo(s)

u(s)
= Go(s) [1 + µ∆m(s)] + µ∆a(s) (4.2)

onde Go(s) representa a função de transferência da parte modelada do processo, µ∆m(s)

e µ∆a(s) são as dinâmicas não modeladas multiplicativa e aditiva, respectivamente. Para

facilitar a representação, assume-se que as incertezas µ∆m(s) e µ∆a(s) são ponderadas

pelo mesmo parâmetro escalar positivo µ.

Sobre a parte modelada da planta:

Go(s) = kp
Zo(s)

Ro(s)
(4.3)

as seguintes hipótese são feitas:

H1 - Zo(s) é um polinômio mônico, Hurwitz, de grau mp ≤ np − 1;

H2 - Ro(s) é um polinômio mônico, Hurwitz, de grau np;

H3 - O sinal de kp e os valores de mp e np são conhecidos.

Para a parte não modelada, as seguintes hipóteses são admitidas:

H4 - ∆a(s) é uma função de transferência estável estritamente própria;

H5 - ∆m(s) é uma função de transferência estável;
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H6 - Um limite inferior p0 > 0 para a margem de estabilidade p > 0 para a qual os

pólos de ∆a(s− p) e ∆m(s− p) são estáveis é conhecida.

Conforme Ioannou e Tsakalis (1986), as hipóteses H1 a H3 são condições triviais e

satisfeitas na maioria dos sistemas de controle adaptativo. A condição de fase mínima

para Go(s) é necessária em qualquer controlador por modelo de referência, adaptativo ou

não. Entretanto, as hipóteses H1 a H3 não implicam que a função de transferência de

todo o processo G(s) seja de fase mínima e de ordem e grau relativo conhecidos.

No que se refere a µ, se este parâmetro é pequeno, então |µ∆m(jω)| será pequeno em

baixas freqüências. Entretanto, uma vez que é permitido ∆m(s) ser imprópria para n∗ =

np − 1 > 1, |µ∆m(jω)| pode ser grande para altas freqüências, ou seja, |µ∆m(jω)| → ∞
quando |ω| → ∞ mesmo quando µ é muito pequeno.

A única informação exigida à priori sobre ∆m(s) e ∆a(s) é um limite inferior para a

margem de estabilidade dos respectivos pólos.

O objetivo do controle adaptativo é enunciado formalmente por Ioannou e Tsakalis

(1986) como: dado o modelo de referência (definido pelo projetista)

Wm(s) =
υm(s)

r(s)
= km

1

Rm(s)
(4.4)

onde Rm(s) é um polinômio Hurwitz de grau n∗ = np − mp e r(t) é um sinal externo

uniformemente limitado, projetar um controlador adaptativo tal que, para algum µ∗ > 0

e qualquer µ ∈ [0, µ∗), o sistema resultante em malha fechada seja estável e a saída υo

da planta rastreie a saída υm do modelo de referência tão próximo quanto possível apesar

das dinâmicas não modeladas ∆a(s) e ∆m(s) satisfazendo H4–H6.

Portanto, projetar o controlador adaptativo significa determinar a lei de controle e um

algoritmo de adaptação dos parâmetros desta lei tal que o sistema em malha fechada seja

estável e se comporte como o modelo de referência, mesmo sob os efeitos das dinâmicas

não modeladas que atendam às hipóteses mencionadas. Assim, embora o sinal externo

r definido pela plataforma de controle de vibrações seja utilizado para excitar o sistema,

uma vez que o objetivo do controlador adaptativo é atingido, a tensão de saída υo do

amplificador seguirá o padrão υm determinado pelo modelo de referência.

4.4.2 Lei de Controle e Algoritmo de Adaptação Paramétrica

Para atingir o objetivo do controlador adaptativo segundo a estrutura apresentada

por Ioannou e Tsakalis (1986), a entrada u da planta e a saída υo são utilizadas para gerar
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os seguintes vetores auxiliares:
ω̇1 = Fω1 + qu

ω̇2 = Fω2 + qυo

(4.5)

onde F é uma matriz estável (np − 1)× (np − 1) e (F,q) é um par controlável. A entrada

da planta é calculada a partir de:

u = θTω + c0r (4.6)

onde ωT = [ ωT
1 ωT

2 υo ], θT = [ θT
1 θT

2 θ3 ] é o vetor de parâmetros do controlador

com ordem (2np − 1) e c0 é um ganho direto.

Considerando que o ganho kp da parte modelada da planta é um valor conhecido, o

erro aumentado ε1 utilizado para a adaptação de θ resulta:

ε1 = υo − υm + θTζ − v (4.7)

onde ζ = Wm(z)Iω e v = Wm(z)θTω.

Assumindo que km = kp = 1, tal que c0 = km/kp = 1, a lei de adaptação dos

parâmetros do controlador que garante o objetivo do controle adaptativo para kp conhecido

é dada por Ioannou e Tsakalis (1986) como:

θ̇ = −σPθ − Pζε1

m2
(4.8)

onde P = PT > 0,

σ =





0 se ‖θ‖ < M0

σ0

(‖θ‖
M0

− 1

)
se M0 ≤ ‖θ‖ ≤ 2M0

σ0 se ‖θ‖ > 2M0

(4.9)

ṁ(t) = −δ0m(t) + δ1 (|u|+ |υo|+ 1) , m(0) > δ1/δ0, δ1 ≥ 1 (4.10)

Neste algoritmo, σ0 e δ1 são parâmetros de projeto, M0 > ‖θ∗‖, sendo θ∗ o vetor de

parâmetros desejado do controlador. O parâmetro δ0 > 0 é escolhido para satisfazer:

δ0 + δ2 ≤ min [p0, q0] (4.11)

onde q0 > 0 é tal que os pólos de Wm(s− q0) e os autovalores de F+ q0I são estáveis e δ2 é

uma constante positiva. Uma vez que Wm(s) e (sI−F)−1 são projetados possuindo pólos

estáveis, a condição (4.11) pode ser sempre satisfeita se p0 em H6 for conhecido. Assim,

a única informação prévia para implementar o algoritmo é o limite superior de ‖θ∗‖. Na
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análise de estabilidade do algoritmo, segundo Ioannou e Tsakalis (1986), é observado que

M0 pode ser tão grande quando se queira, mas menor do que O(1/µ)6.

4.4.3 Projeto do Controlador

Uma vez definidas a lei de controle e o algoritmo de adaptação paramétrica, a tarefa

do projetista consiste em especificar o desempenho desejado em malha fechada em termos

da escolha do modelo de referência Wm(s), projetar a matriz de dinâmica F e o vetor de

ponderação q dos sinais auxiliares ω1 e ω2, determinar δ0 e M0, definir parâmetros como

δ1 e σ0, atribuir um valor inicial θ(0) ao vetor de parâmetros do controlador, estipular um

valor à matriz de ganho P e calcular o ganho direto c0. Para isso, é necessário avaliar,

primeiramente, a aproximação Go(s) do modelo dinâmico da planta.

Conforme demonstrado, a função de transferência G(s) de ordem 7 com os coeficientes

indicados na tabela 9 representa a resposta do amplificador quando a máquina de vibração

opera em vazio, isto é, na condição em que a variação da impedância do enrolamento móvel

devido à força contra-eletromotriz é mais significativa. Para simplificar G(s), a abordagem

que se propõe consiste em considerar somente a ressonância verificada na região próxima

ao limite superior de operação do amplificador, o que equivale a desprezar os modos lentos

de baixa freqüência e as dinâmicas mais rápidas devido aos pólos acima de 10kHz. Com

esta finalidade, a parte modelada do processo é definida como:

Go(s) =
6,45× 1010

s2 + 2,96× 104s + 1,52× 109
(4.12)

o que descreve com boa aproximação as dinâmicas rápidas da planta e desconsidera os

efeitos dos pólos de baixa freqüência como mostra a figura 44.

Uma representação do erro de modelagem multiplicativo pode ser, então, determinada

em função de G(s) e Go(s) admitindo µ∆a(s) = 0 na equação (4.2), isto é:

µ∆m(s) =
G(s)−Go(s)

Go(s)
(4.13)

A figura 45 permite comparar a resposta em freqüência de G(s), Go(s) e µ∆m(s).

Observa-se que a magnitude do erro de modelagem é mais significativa abaixo de 100Hz

e acima de 2kHz, ou seja, na região dos pólos de baixa e alta freqüência.

O algoritmo adaptativo admite o conhecimento de um limite superior para o escalar
6A definição de O(1/µ) pode ser encontrada em (IOANNOU; FIDAN, 2006): “uma função f(x) é dita de

O(1/µ)∀x ∈ Ω se existe uma constante c ≥ 0 tal que ‖f(x)‖ ≤ c |1/µ| ∀x ∈ Ω”.
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Figura 44: Resposta de G(s) e da parte modelada Go(s) ao degrau de 200mV.

positivo µ que pondera os erros de modelagem multiplicativo e aditivo. Como enfatizado

por Ioannou e Tsakalis (1986), µ não é um parâmetro artificial, mas pode representar,

segundo exemplificado por Ioannou e Sun (1996), uma constante de tempo muito pequena

desprezada na determinação do modelo dinâmico da planta, uma indutância de valor re-
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Figura 45: Resposta em freqüência de G(s), Go(s) e µ∆m(s).

duzido num circuito elétrico, uma massa insignificante num sistema mecânico, etc. Como

conseqüência, µ∆m(s) normalmente representa dinâmicas de altas freqüências.

No presente caso, µ∆m(s) se refere ao erro de modelagem devido à simplificação
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intencional da função de transferência G(s) da planta, o que inclui tanto os modos mais

lentos do amplificador quanto as dinâmicas rápidas devido aos pólos acima de 10kHz.

Logo, não é possível realizar uma distinção exata entre µ e ∆m(s) por meio da associação

do escalar µ com um parâmetro físico ou uma constante em particular, segundo pressupõe

a abordagem de Ioannou e Tsakalis (1986). Por isso, para o propósito específico de projetar

M0, um valor pequeno igual a 0,01 será atribuído a µ, o que equivale a assumir que os

erros de modelagem da planta exercem influência reduzida na resposta da planta.

Desde que o algoritmo adaptativo constitui uma técnica de controle essencialmente

não-linear, convém uniformizar a faixa dinâmica dos sinais envolvidos no cálculo da lei de

controle u. Com este fim e para facilitar a análise de desempenho em escala real segundo

a excursão da tensão υo de saída do amplificador (±100V), o sinal de comando υ∗o gerado

pela plataforma de controle de vibrações será multiplicado pelo ganho kDSA nominal do

amplificador (indicado na tabela 8), do que resulta o sinal de excitação do controlador:

r = kDSAυ∗o (4.14)

O sinal de controle u, antes de aplicado à entrada do amplificador, será multiplicado

por 1/kDSA, o que compatibiliza as faixas dinâmicas de r, u e υo ao valor real que excita

o enrolamento da armadura da máquina de vibração. Conseqüentemente, o ganho kp da

parte modelada da planta é normalizado como k̄p = kp/kDSA, tal que:

Ḡo(s) =
Go(s)

kDSA

=
kp

kDSA

Zo(s)

Ro(s)
= k̄p

Zo(s)

Ro(s)
(4.15)

Para especificar o desempenho do sistema em malha fechada considerando as limi-

tações da planta, o modelo de referência Wm(s) de ordem 2 é projetado de forma que a

freqüência natural não amortecida dos pólos complexos conjugados apresenta valor seme-

lhante ao da parte modelada da planta, mas com maior taxa de amortecimento, o que

reduz a sobrelevação no regime transitório como mostra a figura 46(a), onde:

Wm(s) =
1,42× 109

s2 + 5,28× 104s + 1,42× 109
(4.16)

Nota-se que o ganho do modelo de referência é também normalizado pelo fator de

amplificação nominal kDSA do amplificador DSA1-1K, do que resulta a magnitude da

resposta em freqüência indicada na figura 46(b).

Considerando que a parte modelada da planta é de ordem 2, a matriz F e o vetor

q podem ser representados como escalares F e q, respectivamente, enquanto os vetores



CAPÍTULO 4. CONTROLE DE TENSÃO DO AMPLIFICADOR DE POTÊNCIA129

0,2

0,4

0,6

0,8

1

1,2

0,1 0,2 0,3 0,4 0,5

1,4

0

R
es

p
os

ta
 n

o
rm

al
iz

a
d
a

Tempo (ms)

0

Wm( )s
Go( )s

(a)

-25

-20

-15

-10

-5

5

10

M
ag

n
it

u
d
e 

(d
B

)

0

1 1k100

Freqüência (Hz)

10 20k10k

Wm( )s
Go( )s

(b)

Figura 46: Comparativo entre Ḡo(s) e Wm(s): (a) Resposta ao degrau. (b) Magnitude
da resposta em freqüência.

auxiliares ω1 e ω2 resultam como sinais ω1 e ω2. Logo, assumindo condições iniciais nulas
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e aplicando a transformada de Laplace às equações (4.5), obtém-se:

ω1(s)

u(s)
=

ω2(s)

υo(s)
=

q

s− F
(4.17)

ou seja, o par (F, q) corresponde a uma implementação por variáveis de estado de um

filtro passa-baixas aplicado aos sinais u e υo. Assim, para que o ganho seja unitário em

baixas freqüências e para atenuar componentes fora da faixa de operação do amplificador,

q é feito igual à freqüência de corte |F | do filtro, a qual é definida como 2π×3kHz.

Com relação aos limites superiores p0 e q0 para as margens de estabilidade, pode-se

determinar estes valores com base nas equações características de µ∆m(s) e Wm(s) e no

autovalor de F + q0, de onde se obtém p0 = 56 e q0 = 1,9× 104. Assim, fazendo δ0 = 50,

a condição (4.11) é satisfeita, enquanto δ1 = 1 atende à equação (4.10).

O limite superior M0 para a norma do vetor de parâmetros do controlador é definido

igual a 20 admitindo, como explicado, que o valor máximo do escalar µ é igual a 0,01.

Para a constante positiva σ0, atribui-se o valor 0,1. Quanto à inicialização do vetor de

parâmetros do controlador, verificou-se através de simulação por computador que, fazendo

θ(0) = [ 0 0 0 ]T, o transitório devido à adaptação inicial é suavizado independente-

mente da freqüência do sinal r que excita o sistema. A matriz de ganho P que define a

taxa de convergência do algoritmo de adaptação paramétrica é definida igual a 30× I3×3.

O ganho direto calculado como c0 = k̄m

/
k̄p, segundo Ioannou e Sun (1996), é reduzido

de 1,1 (valor obtido a partir de k̄m em (4.16) e kp normalizado na equação (4.12)) para

0,7 devido à verificação de que o sistema apresenta melhor desempenho experimental com

c0 = 0,7. A tabela 10 apresenta os valores dos parâmetros projetados.

Tabela 10: Parâmetros do controlador adaptativo.

Parâmetro Símbolo Valor
Vetor de parâmetros (valor inicial) θ(0) [ 0 0 0 ]T

Matriz de ganho P 30× I3×3

Vetor de regressão (valor inicial) ζ(0) [ 0 0 0 ]T

Matriz de dinâmica dos vetores auxiliares F −2π×3kHz
Matriz de ponderação dos sinais de entrada q 2π×3kHz
Vetor de filtro de u (valor inicial) ω1(0) 0
Vetor de filtro de υo (valor inicial) ω2(0) 0
Ganho direto c0 0,7
Constante δ0 50
Constante δ1 1
Fator limitador da função σ M0 20
Valor máximo da função σ σ0 0,1
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4.4.4 Implementação Digital

A realização digital do sistema de controle adaptativo depende de tarefas como a

aproximação em tempo discreto das equações diferenciais presentes no algoritmo, dis-

cretização do modelo de referência e definição do período de amostragem Ts.

Considerando que os sinais ω1, ω2, θ e m nas equações (4.5), (4.8) e (4.10) são co-

nhecidos no instante kTs, onde k = 0, 1, 2, etc., pode-se obter uma aproximação destes

sinais no intervalo Ts admitindo que a taxa de variação é constante entre os instantes kTs

e (k + 1)Ts, do que resulta:

ω1(k + 1) = (1 + FTs)ω1(k) + qTsu(k)

ω2(k + 1) = (1 + FTs)ω2(k) + qTsυo(k)
(4.18)

θ(k + 1) = [I− TsσP]θ(k)− Ts
Pζ(k)

m2(k)
ε1(k) (4.19)

m(k + 1) = (1− Tsδ0)m(k) + Tsδ1 (|u(k)|+ |υo(k)|+ 1) (4.20)

Esta técnica de solução computacional de equações diferenciais, conhecida como método

de integração de Euler, foi aplicada por Carati (2003) para provar em tempo discreto a

estabilidade do algoritmo proposto por Ioannou e Tsakalis (1986).

Uma representação em tempo discreto para o modelo de referência descrito na equação

(4.16), por outro lado, pode ser determinada aplicando transformada z ao produto de

Wm(s) com a função de transferência de um retentor de ordem zero, operação esta que

depende apenas da determinação do período Ts de discretização.

No sistema de controle de tensão do amplificador, o valor do intervalo de amostragem

influencia não apenas a faixa dinâmica resultante da atenuação de componentes de alta

freqüência, como é discutido no apêndice A, mas também a habilidade de compensar

distorções mesmo na freqüência máxima de operação do amplificador. Em se tratando de

um algoritmo de controle adaptativo, no entanto, o fator preponderante para a escolha

de Ts normalmente se relaciona à capacidade de processamento da plataforma digital.

Para implementar o controlador de tensão do amplificador, utilizou-se a placa de

desenvolvimento TMS320C6713 DSK (SPECTRUM DIGITAL, INC., 2003), a qual contém

o processador de sinais digitais (DSP) com aritmética de ponto flutuante modelo C6713

(TEXAS INSTRUMENTS, INC., 2005). Neste caso, uma vez adquiridas as amostras do sinal

de comando υ∗o(k) gerado pela plataforma de controle de vibrações e da tensão υo(k), o

tempo de processamento resultou próximo a 10µs, sendo a execução definida como:
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1. Calcular r(k) e υm(k);

2. Calcular o sinal de controle u(k);

3. Calcular ω1(k + 1), ω2(k + 1), ε1(k), σ, θ(k + 1), ζ(k + 1), v(k + 1), m(k + 1).

Por isso, definindo Ts = 20µs, garantiu-se uma margem de tempo para tarefas adi-

cionais, como a comunicação entre os conversores de dados e o processador. Com este

valor, a função de transferência do modelo de referência em tempo discreto resultou:

Wm(z) = 0,1970
z + 0,7010

z2 − 1,0129z + 0,3480
(4.21)

Para avaliar o desempenho experimental do controlador adaptativo, considerou-se

a placa de aquisição modelo D.Module.ADDA16 (D.SIGNT, 2005). Neste módulo, con-

versores A/D com 16 bits de resolução e arquitetura tipo aproximação sucessiva (SAR)

realizam paralelamente a conversão de υ∗o e υo para a forma digital em 4µs, enquanto

um conversor D/A com as mesmas características converte u para a forma analógica em

2,5µs. Assim, o atraso computacional do sinal aplicado pelo controlador à entrada do

amplificador em resposta à tensão υo e ao sinal υ∗o é igual a 26,5µs.

A figura 47 mostra o diagrama de blocos do sistema de controle em tempo discreto,

onde os conversores A/D são representados pelos amostradores ideais e o conversor D/A

é descrito pelo retentor de ordem zero com função de transferência Gh0(s) e amostrador

na entrada. Um filtro passa-baixas tipo Butterworth de segunda ordem com freqüência

de corte igual a 200kHz foi utilizado para suavizar transientes produzidos pela operação

do conversor D/A. Na conversão analógico-digital, apenas filtros de primeira ordem com
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freqüência de corte igual a 20kHz foram implementados para atenuar componentes de υ∗o
e υo com freqüência fora da faixa de operação.

4.4.5 Análise de Desempenho Experimental

A análise do impacto do sistema de controle adaptativo foi realizada considerando,

primeiramente, a melhoria no desempenho do amplificador DSA1-1K. Neste caso, as mu-

danças na performance foram avaliadas por meio da comparação entre a saída υm do

modelo de referência e a resposta υo da planta para a referência r do tipo degrau, senoidal

de freqüência fixa, senoidal com varredura e referência tipo randômica. Na segunda etapa

da avaliação experimental, investigou-se o impacto do controlador de tensão na perfor-

mance da plataforma SignalStar Scalar especificamente em ensaios de vibração senoidal.

Os resultados correspondentes são descritos em detalhes nas próximas seções.

4.4.5.1 Impacto no Desempenho do Amplificador DSA1-1K

Para avaliar as modificações produzidas na performance do amplificador devido à

utilização do sistema de controle auxiliar, o sinal r foi sintetizado pelo DSP na maioria

dos ensaios realizados, com exceção dos testes com excitação randômica, caso no qual se

empregou a plataforma SignalStar Scalar para gerar a referência aleatória.

Os resultados mostrados na figura 48 correspondem à operação do amplificador em

malha aberta (sem controle de υo) e em malha fechada para o sinal r do tipo degrau com

amplitude de 10V. Observa-se especificamente na figura 48(b) que o sistema de controle

realiza a compensação adequada da planta ao diminuir a sobrelevação devido aos modos

rápidos, além de reduzir o erro em regime permanente. A oscilação na tensão medida

υo é resultado do efeito de aliasing presente no sistema de aquisição de dados, o qual,

segundo explicado, é constituído pelo módulo D.Module.ADDA16 com filtro passa-baixas

na entrada dos conversores A/D. Tal conclusão foi comprovada avaliando a tensão υo

com um analisador de espectro, o que indicou a inexistência de componente na freqüência

da ondulação quando o amplificador opera sem controlador adaptativo. Comparando as

figuras 48(a) e 48(b), nota-se que o efeito de aliasing é reforçado pela realimentação de υo.

Para atenuar a sobreposição de sinais de alta freqüência e aumentar a faixa dinâmica do

controlador, pode-se elevar a taxa de rejeição do filtro de entrada dos conversores A/D,

aumentar a freqüência de amostragem e/ou utilizar conversores de dados com arquitetura

sigma-delta (Σ∆) discutidos no apêndice A. Uma investigação sobre os efeitos no sistema

de controle do uso destes recursos, no entanto, é recomendada como trabalho futuro.
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Figura 48: Referência υm e resposta υo da planta com malha: (a) Aberta. (b) Fechada.

Na figura 49, os resultados se referem à operação do amplificador com o sinal r do

tipo senoidal com freqüência fixa de 5Hz e amplitude igual a 10V. A distorção de υo

em malha aberta verificada na figura 49(a) é conseqüência da operação da máquina de

vibração com deslocamento da mesa vibratória igual ao limite da excursão disponível, o



CAPÍTULO 4. CONTROLE DE TENSÃO DO AMPLIFICADOR DE POTÊNCIA135

que foi comprovado medindo a forma de onda da aceleração. Neste caso, a distorção da

vibração é refletida na corrente absorvida pela armadura, o que, por fim, contribui para

deformar a tensão υo. Apesar disso, nota-se na figura 49(b) que o controlador adaptativo

reduziu substancialmente o nível da distorção harmônica. No entanto, deve-se observar

que este teste foi realizado apenas para investigar o desempenho do sistema de controle

na compensação de componentes harmônicas da tensão, pois, para evitar danos à mesa

vibratória, normalmente a máquina não é operada no limite de deslocamento.

Os resultados da figura 50 também correspondem à operação do amplificador com

o sinal r do tipo senoidal de freqüência fixa e amplitude igual a 10V, mas em 5kHz.

Como mostrado, o controlador compensa devidamente a diferença de amplitude e fase

entre a saída do modelo de referência e a resposta da planta, sendo que a amplitude de

υm é inferior a 10V nesta freqüência devido à atenuação do modelo de referência como

mostra a figura 46(b). Observa-se que a operação do módulo D.Module.ADDA16 à taxa

de amostragem de 50kHz é insuficiente para compensar componentes harmônicas de 5kHz,

pois, embora o sinal digital contenha informação até 25kHz (quinta harmônica), não há

amostras suficientes para avaliar de forma exata o grau de deformação do sinal.

Para examinar o desempenho do controlador em testes com varredura logarítmica,

a amplitude do sinal r foi fixada em 10V e a freqüência foi variada de 5Hz para 5kHz

e de volta a 5Hz à taxa de 4 oitavas por minuto conforme o perfil indicado na figura

51(a). Considerando, primeiramente, a operação em malha aberta, vê-se na figura 51(b)

que a envoltória da tensão υo descreve a magnitude da resposta em freqüência da planta

avaliada previamente na figura 39(a) sob a operação da máquina em vazio. Devido a

limitações do espaço disponível na memória da placa TMS320C6713 DSK, as amostras

foram armazenadas durante um ciclo completo a cada 2Hz, o que é suficiente para avaliar

o desempenho do sistema mesmo próximo ao limite inferior da faixa de freqüências.

A figura 52(a) exibe a saída υm do modelo de referência e a resposta υo da planta com o

sistema operando em malha fechada durante a varredura. Observa-se pelos resultados da

figura 52(b) que o erro de rastreamento υm− υo é inferior a 10%, sendo mais significativo

próximo a 5kHz. Nesta faixa de freqüências, conforme explicado, a amplitude dos sinais

é inferior a 10V devido à atenuação do modelo de referência. O sinal de controle u e

a variação dos parâmetros θ do controlador são mostrados na figura 53. Vê-se que os

ganhos variam em altas freqüências, mas permanecem constantes abaixo de 1kHz.

Uma vez que o amplificador é projetado para operar não apenas com sinais de refe-

rência do tipo senoidal, realizou-se também testes em que a plataforma de controle de
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Figura 49: Referência υm e resposta υo da planta com malha: (a) Aberta. (b) Fechada.

vibrações SignalStar Scalar especifica tensões randômicas. Para este fim, a figura 54(a)

exibe resultados obtidos quando o espectro do sinal de excitação randômico r foi definido

como uniforme entre 5Hz e 2kHz e de valor eficaz igual a 10V nesta faixa. Os resultados

da figura 54(b) correspondem à magnitude relativa ao ganho nominal kDSA da função

de transferência υo(s)/υ
∗
o(s), a qual foi obtida considerando, primeiramente, a operação
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Figura 50: Referência υm e resposta υo da planta com malha: (a) Aberta. (b) Fechada.

do amplificador sem o controlador de tensão e, em seguida, sob a ação do algoritmo

adaptativo excitado pelo sinal randômico.

Observa-se que, como no teste senoidal com varredura, o ganho relativo do amplifi-

cador é aproximado à unidade na faixa entre 5Hz e 2kHz. Entretanto, estendendo o limite
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Figura 51: Desempenho do sistema de controle durante varredura a 4 oit/min. (a) Vari-
ação da freqüência. (b) Referência υm e resposta υo da planta em malha aberta.

superior do espectro para 5kHz, os resultados da figura 55 demonstram que o controlador

de tensão é incapaz de compensar as variações da resposta em freqüência. Neste caso,

analisando a adaptação dos parâmetros θ durante o início da operação com excitação
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Figura 52: Desempenho do sistema de controle durante varredura a 4 oit/min. (a) Refe-
rência υm e resposta υo da planta em malha fechada. (b) Erro de rastreamento υm − υo.

randômica, como mostrado na figura 56, conclui-se que, quando o limite superior das fre-

qüências do sinal r é igual a 5kHz, os parâmetros do controlador convergem rapidamente

em comparação à dinâmica descrita quando o espectro é limitado a 2kHz, mesmo sendo
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Figura 53: Desempenho do sistema de controle durante varredura a 4 oit/min. (a) Sinal
de controle u. (b) Parâmetros θ do controlador.

o erro de rastreamento ainda significativo, como pode ser notado na figura 55(a).

Retornando aos resultados indicados na figura 53(b), os quais demonstram a variação

de θ com a freqüência durante a varredura, verificou-se que a mudança dos parâmetros
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Figura 54: Desempenho do sistema de controle com referência υ∗o randômica de banda
larga (2kHz). (a) Referência υm e resposta υo da planta. (b) Magnitude relativa de
υo(s)/υ

∗
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do controlador em função da freqüência é mais relevante acima de 1kHz. Logo, desde

que num ensaio de excitação randômica a freqüência varia aleatoriamente, para manter o

bom desempenho com o sinal r de espectro estendido a 5kHz, seria necessário que a vari-
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Figura 55: Desempenho do sistema de controle com referência υ∗o randômica de banda
larga (5kHz). (a) Referência υm e resposta υo da planta. (b) Magnitude relativa de
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ação de θ também descrevesse um comportamento randômico ao longo do tempo, o que

não ocorreu, como mostra a figura 56(b). Isto não prejudicou o desempenho do contro-

lador com excitação limitada a 2kHz porque, nesta faixa, os parâmetros são praticamente
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Figura 56: Adaptação inicial dos parâmetros θ do controlador durante ensaio com exci-
tação r randômica de banda larga. Espectro uniforme de 5Hz a: (a) 2kHz. (b) 5kHz.

constantes, de acordo com os resultados do ensaio senoidal com varredura.

Tal comportamento indica, portanto, que o algoritmo desenvolvido por Ioannou e

Tsakalis (1986) para adaptar os parâmetros do controlador por modelo de referência não
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apresenta bom desempenho com excitação randômica de banda larga. Esta limitação,

segundo afirmado por Aström e Wittenmark (1995), é comum em sistemas de controle

adaptativo, pois a maioria das soluções se aplicam apenas a sinais periódicos. Outros

trabalhos como a proposta de (NARENDRA; BOSKOVIĆ, 1992), por outro lado, ao utilizar

uma abordagem de controle adaptativo por estrutura variável combinada a componentes

de adaptação direta e indireta, melhoram o desempenho do controlador em regime tran-

sitório e indicam um potencial a ser avaliado com sinais randômicos de amplo espectro.

Uma investigação acerca desta e outras possibilidades, no entanto, está fora do escopo da

tese e constitui, portanto, uma das recomendações para trabalhos futuros.

4.4.5.2 Impacto no Desempenho da Plataforma SignalStar Scalar

Para investigar a melhoria efetiva da qualidade dos resultados do sistema de controle

de vibração SignalStar Scalar utilizando internamente o controlador de tensão, considerou-

se um ensaio senoidal com deslocamento pico-a-pico igual a 2,5mm em baixas freqüências,

amplitude máxima da aceleração de 10m/s2 e varredura logarítmica realizada de 5Hz a

5kHz à taxa de 4 oitavas por minuto. A figura 57(a) mostra o desempenho do controlador

de vibrações durante a varredura executada, primeiramente, sem o controle adaptativo da

tensão υo. Nos resultados apresentados na figura 57(b), o controlador de tensão é utilizado,

tal que o sinal de comando υ∗o gerado pela plataforma SignalStar Scalar é convertido no

sinal r e empregado pelo algoritmo adaptativo para calcular a lei de controle u.

Nos dois casos, a magnitude da aceleração medida na mesa da máquina é inferior ao

limite para abortar, sendo o erro com relação à referência mais significativo nas faixas

em torno de ressonâncias e anti-ressonâncias da mesa vibratória. Como pode ser notado,

a influência positiva do sistema de controle de tensão no rastreamento da amplitude

especificada é visível somente em freqüências abaixo de 200Hz, ou seja, na região dos

modos lentos da resposta do amplificador devido à variação da impedância da máquina

com a força contra-eletromotriz. Fora desta faixa, o benefício efetivo da utilização do

controlador de tensão internamente à malha de vibração não é verificado.

4.4.5.3 Análise de Desempenho

Como um balanço dos testes realizados, a avaliação experimental demonstra que o

sistema de controle adaptativo auxiliar melhora a resposta dinâmica do amplificador à

excitação do tipo degrau, reduz a distorção da tensão aplicada ao enrolamento da ar-

madura e, particularmente em ensaios senoidais, aproxima a resposta em freqüência do
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Figura 57: Desempenho do controlador de vibrações SignalStar Scalar durante varredura
a 4 oit/min. (a) Sem controle da tensão. (b) Com controle da tensão.

amplificador digital à resposta de um amplificador linear. No entanto, os resultados

mostram também que o impacto positivo do controlador na performance do sistema de

controle de vibração senoidal é restrito a baixas freqüências, o que pode ser insuficiente
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para justificar o uso de um sistema de controle auxiliar. Neste sentido, considerando que

o amplificador deve operar com diferentes tipos de sinais conforme a faixa de freqüências

para a qual foi projetado, o desempenho limitado com excitação randômica de banda

larga revela que o algoritmo adaptativo requer desenvolvimento adicional para atender

aos requisitos da aplicação, sendo que outras soluções também devem ser avaliadas.

Este estudo mostra, ainda, que o projeto de um sistema de controle para amplifi-

cadores digitais deve priorizar a redução do nível de distorção e ruído na tensão de saída

e manter a habilidade do amplificador em operar com formas de onda arbitrárias e de

amplo espectro de freqüências e amplitudes. A capacidade de aproximar a resposta em

freqüência a um valor constante é uma característica desejável, mas com benefícios limi-

tados em ensaios senoidais. Para trabalhos futuros que utilizem implementação digital,

recomenda-se investigar a aplicação de conversores de dados com a arquitetura Σ∆ des-

crita no apêndice A, o que contribuirá para garantir a elevada faixa dinâmica requerida.

Além disto, uma importante questão a ser examinada se refere às influências do projeto

do amplificador nos requisitos de desempenho do controlador. Isto porque, apesar de

analisar o impacto do algoritmo adaptativo sem modificar a estrutura interna do amplifi-

cador, sabe-se que a impedância de saída do inversor PWM com filtro indutivo-capacitivo,

por exemplo, pode afetar o nível de distorção da tensão υo (KUSKO; GALLER; MEDORA,

1990). Tal característica exige, portanto, maior capacidade do controlador em compensar

harmônicas. Por isto, uma vez que a maioria dos trabalhos encontrados na literatura

tratando de amplificadores digitais se restringe à proposição de técnicas de controle, se-

gundo discutido na seção 4.1, entende-se que uma investigação compreendendo também o

projeto do amplificador poderá contribuir de forma relevante para a qualidade dos ensaios.

4.5 Sumário

Este capítulo apresentou a análise do impacto de um sistema de controle adaptativo

aplicado para controlar a tensão de um amplificador industrial. A influência do contro-

lador foi avaliada não apenas em termos da melhoria na performance do amplificador,

mas também em função dos reflexos que o controlador adaptativo de tensão produziu no

desempenho de uma plataforma comercial de controle de ensaios de vibrações.

O amplificador digital disponibilizado pela empresa Data Physics Corporation para

realizar a análise proposta foi descrito em detalhes. Verificou-se que o desempenho é

compatível com as necessidades típicas da aplicação, mas que a resposta do amplificador

é sensível à variação da impedância do vibrador na região do modo da suspensão e à
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ressonância do filtro de saída do inversor.

Para descrever aproximadamente o comportamento dinâmico do amplificador, utilizou-

se uma representação por função de transferência de ordem 7. No entanto, devido à ca-

racterística de robustez a dinâmicas não modeladas, o uso de um algoritmo adaptativo

robusto por modelo de referência proposto na literatura permitiu realizar o projeto do

controlador assumindo um modelo de ordem 2 para o amplificador.

A estrutura do controlador, a lei de adaptação, o projeto e a implementação digital

foram discutidos detalhadamente. A análise experimental considerou a operação do am-

plificador excitado por referências tipo degrau, senoidal de freqüência fixa e com varredura

e referências randômicas. O impacto do algoritmo de controle de tensão no desempenho

da plataforma comercial foi avaliado considerando ensaios de vibração senoidal.

Os resultados experimentais demonstraram que o sistema de controle adaptativo re-

duz a distorção da tensão aplicada ao enrolamento da armadura e aproxima a resposta em

freqüência do amplificador digital à resposta de um amplificador linear, mas particular-

mente em ensaios senoidais. O desempenho limitado com excitação randômica de banda

larga revelou que o algoritmo adaptativo requer desenvolvimento adicional para atender

aos requisitos da aplicação. Verificou-se, ainda, que o impacto positivo na performance

do sistema de controle de vibração senoidal se restringe a baixas freqüências.

A investigação realizada permitiu identificar também prioridades para o desenvolvi-

mento futuro de controladores para o amplificador, como, por exemplo, a redução do

nível de distorção e ruído na tensão de saída, assim como a necessidade de manter a ha-

bilidade do amplificador em operar com formas de onda arbitrárias e de amplo espectro

de freqüências e amplitudes. A capacidade de aproximar a resposta em freqüência a um

valor constante é uma característica desejável, mas com benefícios limitados em ensaios

senoidais. Se for utilizada implementação digital, deve-se considerar o uso de conversores

de dados com arquitetura Σ∆ para garantir a elevada faixa dinâmica requerida. Outra

questão a ser examinada se refere às influências do projeto do amplificador nos requisitos

de desempenho do controlador. Uma investigação que inclua não apenas o desenvolvi-

mento do sistema de controle da tensão, mas também o projeto integrado do amplificador,

poderá contribuir significativamente para a qualidade dos ensaios de vibração.
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5 CONTROLE DE ACELERAÇÃO
SENOIDAL NO DOMÍNIO DO
TEMPO

5.1 Considerações Gerais

Em ensaios típicos de vibração senoidal, conforme discutido detalhadamente no capí-

tulo 1, o objetivo elementar consiste em reproduzir a amplitude e a freqüência da acele-

ração de referência na mesa vibratória ou mesmo no corpo de prova próximo à interface

com o vibrador. Desta forma, de acordo com o propósito do ensaio, pode-se avaliar os

efeitos da vibração ou determinar propriedades físicas da estrutura sob teste.

O controle de aceleração senoidal no domínio do tempo implica em ajustar não apenas

a amplitude, mas também o valor instantâneo da vibração ao longo do tempo, ou seja,

trata-se de uma forma indireta de controlar a magnitude e promover, quando possível,

também a compensação de componentes harmônicas. Neste caso, a qualidade do con-

trolador é avaliada em termos da redução do erro instantâneo entre a referência senoidal

e a aceleração medida, o que difere da abordagem no domínio da freqüência tratada no

capítulo 6, na qual apenas a diferença de amplitude é considerada.

A literatura registra algumas propostas que tratam do controle de aceleração senoidal

no domínio do tempo. O trabalho de Macdonald, Green e Williams (1993), por exemplo,

apresenta um sistema de controle baseado em alocação de pólos para compensar especifi-

camente o modo do enrolamento móvel da máquina. A finalidade, no entanto, consiste em

reduzir a vibração indesejada nesta freqüência devido a componentes harmônicas produzi-

das pelo amplificador de potência. Não há, portanto, um esforço dirigido para controlar

a aceleração segundo um determinado perfil de amplitudes e freqüências.

Uma solução para regular tanto a amplitude quanto a forma de onda da aceleração

senoidal numa ampla faixa de freqüências foi proposta por Chen e Liaw (1999b). A
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estratégia é fundamentada no uso não apenas de realimentação da aceleração, mas também

em ações feedforward do sinal de referência e de um distúrbio que reflete diferenças entre

um modelo nominal e o vibrador real. Para o projeto do controlador, apenas o modo

da suspensão é representado, sendo que a função de transferência inversa da máquina é

utilizada para determinar as ações de controle. Com algumas modificações, Liaw, Yu e

Chen (2002) aplicaram esta técnica também em ensaios com referências randômicas.

Apesar de demonstrar robustez à variação da massa do corpo de prova, os trabalhos

de Chen e Liaw (1999b) e Liaw, Yu e Chen (2002) foram desenvolvidos assumindo a ope-

ração do amplificador em modo corrente e utilizando realização analógica, o que restringe

o uso de amplificadores típicos e dificulta a implementação em plataformas digitais de

controle e análise de vibrações. O fator mais relevante, além disso, não foi avaliado e nem

reconhecido: a robustez às ressonâncias desconhecidas do corpo de prova.

Estas limitações motivaram o desenvolvimento do controlador de aceleração senoidal

descrito neste capítulo. Apesar de idealizado e implementado durante o estágio no ex-

terior, tal trabalho representa também outros esforços dedicados anteriormente, os quais

podem ser encontrados em (DELLA FLORA; GRÜNDLING, 2005, 2006a, 2006b, 2007a). Um

comparativo entre estas propostas indica que a disponibilidade de um amplificador ade-

quado e da plataforma SignalStar Scalar foram determinantes para examinar efeitos como

o modo do enrolamento móvel e principalmente as dificuldades impostas por ressonâncias

do corpo de prova. Por isso, embora a análise experimental revelou a sensibilidade do

controlador aos modos ressonantes da estrutura sob teste, como será demonstrado, esta

investigação contribui ao avaliar o desempenho sob condições típicas em ensaios de vi-

bração, mas não reconhecidas por Chen e Liaw (1999b) e Liaw, Yu e Chen (2002). Os

resultados apresentados a seguir foram publicados por Della Flora e Gründling (2008c).

Este capítulo descreve, portanto, o controlador proposto, com ênfase à filosofia de

projeto, análise de estabilidade, implementação digital e verificação experimental. Uma

síntese das soluções de Chen e Liaw (1999b) e Liaw, Yu e Chen (2002) é também apresen-

tada por serem as principais referências consideradas no desenvolvimento deste trabalho.

5.2 Um Controlador Feedforward Robusto

5.2.1 Descrição da Planta e Estrutura do Controlador

A proposta de Chen e Liaw (1999b) para o controle de aceleração senoidal de máquinas

de vibração eletrodinâmicas considera o uso de um inversor PWM para realizar o aciona-
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mento. Neste sentido, o artigo apresenta também a descrição de um sistema de controle

da corrente no filtro de saída do inversor, cuja referência é determinada pelo controlador

de vibração. Este, por sua vez, é composto de uma malha interna para ajustar a forma

de onda da aceleração e de uma malha externa para controlar a amplitude.

Uma representação do sistema é mostrada na figura 58. A aceleração a da mesa

vibratória corresponde ao sinal de realimentação dos controladores da forma de onda

e amplitude. A saída Ac da malha de controle de amplitude é multiplicada pelo sinal

gerado por um oscilador programável que determina a freqüência de vibração. O sinal a∗

resultante representa a referência a ser seguida pelo controlador de forma de onda, cuja

saída i∗L excita a malha que controla a corrente iL do indutor no filtro de saída. Toda a

estrutura de controle é implementada numa plataforma analógica.
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Figura 58: Diagrama esquemático do controlador proposto por Chen e Liaw (1999b).

O modelo dinâmico admitido para representar o comportamento da máquina é descrito

por apenas um grau de liberdade como mostra a figura 59(a), onde M é o valor da massa

móvel total, isto é, o somatório da massa MD do corpo de prova com a massa MO da

armadura. Com esta abordagem, é assumido por hipótese que o enrolamento da armadura

e a mesa de vibração formam uma massa rígida, ou seja, apenas o modo da suspensão

é considerado para realizar o projeto do controlador de aceleração. Neste caso, além da

equação (2.36) determinada no capítulo 2 para descrever o comportamento do vibrador
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admitindo somente o modo da suspensão, isto é:

MẍT + CSẋT + KSxT = Γio (5.1)

as equações que governam o circuito equivalente incluem o filtro de saída do inversor

υpwm = Lo
diL
dt

+ RLiL + υo (5.2)

Co
dυo

dt
= iC = iL − io (5.3)

υo = L
dio
dt

+ Rio + e (5.4)

e = ΓẋT (5.5)

onde Lo e RL representam a indutância e a resistência do indutor, Co e iC correspondem

à capacitância e à corrente do capacitor e υpwm é a tensão de saída do inversor.
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Figura 59: Modelo dinâmico. (a) Circuito equivalente. (b) Diagrama de blocos.

Como mostra a figura 59(b), o sinal de referência i∗L da malha interna que controla a

corrente do indutor é obtido a partir de uma referência i∗o para a corrente da armadura

e de uma estimativa îC da corrente do capacitor. Os valores de i∗o e îC são determinados

pelo controlador de aceleração. O sistema de controle de iL é projetado para reduzir o

conteúdo harmônico e aproximar o valor desta corrente à referência i∗L, tal que, para o

projeto do controlador de aceleração, é assumido que ksiL = i∗L na faixa de freqüências de

operação do sistema (5Hz a 2kHz), onde ks é a sensibilidade do sensor de corrente.
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Na solução de Chen e Liaw (1999b), portanto, o sinal de comando υ∗o discutido nos

capítulos anteriores corresponde à referência i∗L para um estado interno do filtro, o que não

é usual em sistemas de controle de ensaios de vibrações, pois restringe a aplicabilidade ao

assumir uma determinada estrutura para o amplificador. Além disso, o valor de i∗L depende

também de uma estimativa da corrente no capacitor, ou seja, não há uma distinção exata

entre o controle de vibração e de corrente.

As próximas seções apresentam o esquema de controle da forma de onda e da magni-

tude da aceleração. Modificações propostas por Liaw, Yu e Chen (2002) para controlar

vibração randômica são também discutidas, pois relaxam a necessidade da estimativa da

corrente no capacitor do filtro e especificam como sinal de comando um valor para a cor-

rente io da armadura. Para manter o foco no controle de vibração, o sistema desenvolvido

por Chen e Liaw (1999b) para regular iL não será descrito.

5.2.2 Controlador de Forma de Onda

O sistema de controle da forma de onda da aceleração a é mostrado na figura 60.

Para determinar o sinal de comando i∗L a partir de i∗o e îC , utiliza-se ações de controle

feedforward iacf da referência a∗ e iadf do distúrbio ∆io, assim como um sinal iab obtido

com a realimentação da aceleração. O somatório de iacf , iadf e iab resulta na referência i∗o
para a corrente na armadura da máquina, enquanto o estimador H ic(s) determina îC .
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Figura 60: Controlador de forma de onda proposto por Chen e Liaw (1999b).

Como pode ser observado, a ação feedforward iacf da referência é calculada com base

no inverso da função de transferência Gioa(s), a qual representa o modelo do vibrador
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obtido na equação (2.37) considerando apenas o modo da suspensão, isto é:

Gacf (s) =
iacf (s)

a∗(s)
=

ks

Gioa(s)
=

ks

(
Ms2 + CSs + Ks

)

Γs2
(5.6)

onde a barra superior indica valor nominal. A sensibilidade ks do sensor de corrente é

também inserida para compensar o fator de escala entre iL e i∗L.

O distúrbio ∆io da corrente da armadura é admitido como resultado de discrepâncias

entre a função de transferência nominal Gioa(s) e real Gioa(s) devido à variação da massa

M com relação ao valor M . Este sinal ∆io é realimentado segundo o fator de ponderação

ωa (parâmetro de projeto) e filtrado por um filtro passa-banda estreito de quarta ordem

com função de transferência Hbpf (s), o que determina a ação de controle iadf .

A diferença εa entre a aceleração de referência a∗ e o valor medido a é utilizada para

calcular iab segundo a função:

Gab(s) =
iab(s)

εa(s)
= Gacf (s)

ka1(µaz1s + 1)

(µap1s + 1)(µap2s + 1)
(5.7)

onde ka1, µaz1, µap1 e µap2 são parâmetros de projeto.

A estimativa îC da corrente no capacitor é determinada conforme uma aproxima-

ção nominal H ic(s) da função Hic(s) indicada na figura, onde os valores verdadeiros da

aceleração e da corrente são substituídos pelos valores de referência, do que resulta:

îC(s) =
[
ksCoΓa∗(s) + Cos(Los + R)i∗o(s)

]
Hbpf (s) (5.8)

O filtro passa-banda Hbpf (s) é utilizado para evitar que o ruído de medida presente no

sinal de aceleração seja realimentado. Este filtro é projetado tal que a freqüência central

da banda passante rastreia a freqüência de vibração programada no oscilador.

Nesta estrutura de controle, portanto, o compensador Gacf (s) cancela o modo da

suspensão da máquina ao ser definido como o inverso da função de transferência Gioa(s)

e inserido na malha direta do controlador. Os demais pólos e o zero na função Gab(s) são

utilizados para aproximar a resposta em freqüência do sistema em malha fechada a um

valor constante na faixa de interesse.

A ação de controle feedforward do sinal de referência, ao incorporar o modelo inverso

da planta, contribui para cancelar o modo da suspensão, melhorar o desempenho do

controlador no período transitório e aumentar indiretamente a margem de estabilidade.

A característica de robustez a variações paramétricas apresentada por este controlador
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é dependente do projeto do fator de ponderação ωa. Para manter a estabilidade, Chen e

Liaw (1999b) definiram:

0 < |ωa| ≤ 1 (5.9)

Quanto mais próximo à unidade, maior a robustez a variações dos parâmetros da

máquina, o que equivale a aumentar o ganho de malha aberta do sistema. Por outro lado,

a margem de estabilidade do controlador diminui com o incremento de ωa. Por isso, um

valor intermediário é utilizado, segundo o procedimento de projeto apresentado.

5.2.3 Controlador de Amplitude

Para realizar o controle da amplitude Am da aceleração conforme o valor de referência

A∗
m, Chen e Liaw (1999b) utilizaram o compensador proporcional-integral mostrado na

figura 61. Como se observa, a resposta da planta à amplitude de controle Ac é modelada

como uma função de transferência Am(s)/Ac(s) descrita pelos parâmetros kA e µA.

m
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Figura 61: Controlador de amplitude proposto por Chen e Liaw (1999b).

Na medição da amplitude, é utilizado um dispositivo que produz um sinal de saída

proporcional ao valor eficaz do sinal de entrada (figura 58). A amplitude Am é, então,

obtida multiplicando o resultado por
√

2. Este método, no entanto, estima o valor eficaz

da aceleração, incluindo componentes harmônicas e ruído, ao invés de identificar somente

a amplitude na freqüência fundamental, como será discutido no próximo capítulo. Tal

abordagem, segundo ratificado por Keller (2002), é deficiente para medições principal-

mente em baixas freqüências, onde a relação sinal-ruído diminui consideravelmente.

O trabalho de Chen e Liaw (1999b) explica o procedimento de projeto dos sistemas

de controle da forma de onda e amplitude da aceleração, assim como a estimação ex-

perimental dos parâmetros do modelo dinâmico da máquina. O vibrador modelo V406

considerado no capítulo 2 para a aplicação do método de determinação dos parâmetros

mecânicos é também utilizado neste artigo. Os resultados da avaliação experimental do

controlador foram demonstrados em termos de testes com freqüência fixa em 5Hz e 2kHz

e testes com varredura entre estes limites, os quais indicaram a capacidade do sistema de

controle em rastrear a aceleração de referência a∗ mesmo para diferentes valores de massa

MD do corpo de prova (robustez a variações paramétricas). No entanto, a verificação de
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robustez sob os efeitos de modos ressonantes desconhecidos da estrutura sob teste não foi

realizada e nem ao menos reconhecida como característica relevante do controlador.

5.2.4 Modificações para Controlar Aceleração Randômica

O trabalho de Liaw, Yu e Chen (2002) representa uma evolução da proposta de Chen e

Liaw (1999b) por permitir realizar o controle de aceleração randômica utilizando inversores

com modulação por largura de pulso. Seguindo o mesmo método, é proposto um esquema

de controle dos estados do amplificador internamente ao controlador de vibração com

referência randômica. Neste caso, entretanto, existe uma separação exata entre a malha

de ajuste de variáveis elétricas e a malha de aceleração, isto é, o sistema de controle de

vibração independe da estimação de estados internos do amplificador.

A figura 62 apresenta a estrutura do controlador de Liaw, Yu e Chen (2002). Com-

parando com o diagrama da figura 61, observa-se que o sinal de comando é modificado

para a referência i∗o da corrente no enrolamento da armadura, tal que a determinação

deste sinal não depende da estimação da corrente no capacitor de saída do amplificador,

sendo o resultado apenas do somatório de iacf , iadf e iab. Assim, assumindo que o sistema

de controle de io satisfaz a aproximação ksio = i∗o, o controlador de aceleração é projetado

considerando somente a resposta da máquina devido ao modo da suspensão.
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Figura 62: Controlador de aceleração randômica proposto por Liaw, Yu e Chen (2002).

Outras modificações incluem a remoção do filtro passa-banda Hbpf (s) aplicado à ação

feedforward iadf do distúrbio ∆io, assim como a substituição por um ganho ka1 do compen-

sador Gab(s) da malha de realimentação. Contudo, a simplicidade do sistema de controle

de aceleração resultou do aumento da complexidade do controlador interno. Para garan-

tir ksio = i∗o, além da malha interna de regulação da corrente iL, foram adicionadas uma

malha para ajustar a tensão υo que excita o enrolamento da armadura e mais uma malha
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para controlar a corrente io. Portanto, para reproduzir a aceleração randômica de refe-

rência, a estrutura proposta se baseia em quatro controladores em cascata, sendo apenas

um para ajuste da vibração e três para assegurar a operação do amplificador em modo

corrente com baixa distorção harmônica e bom rastreamento do sinal i∗o de referência.

Apesar do esforço empreendido na proposta, a avaliação experimental novamente con-

siderou apenas a análise de desempenho com variações paramétricas e sem o reconheci-

mento aos efeitos das ressonâncias e anti-ressonâncias do corpo de prova.

5.3 Controlador de Aceleração Proposto

Além de não realizar a avaliação experimental considerando que os modos ressonantes

do corpo de prova podem modificar significativamente a resposta do vibrador, as propostas

de Chen e Liaw (1999b) e Liaw, Yu e Chen (2002) para o controle de aceleração foram

desenvolvidas assumindo a operação do amplificador em modo corrente, o que contradiz

a abordagem usual de amplificadores industriais e restringe a aplicação da estratégia de

controle. Outro fator relevante se refere à realização analógica do controlador, a qual

dificulta a implementação em plataformas digitais de controle e análise de vibrações.

Estas três limitações motivaram o desenvolvimento do controlador de aceleração se-

noidal descrito a seguir, no qual é admitido o modo de operação típico do amplificador,

onde a tensão de saída υo que excita o enrolamento da armadura é assumida proporcional

ao sinal de comando υ∗o computado pelo controlador de aceleração. A filosofia de projeto

consiste em preservar a separação usual entre a malha de controle do amplificador e a

malha de vibração e integrar numa estrutura única os controladores de forma de onda e

magnitude da aceleração senoidal. A lei de controle é implementada, neste caso, numa

plataforma digital e a análise de desempenho considera não apenas os efeitos de variações

paramétricas, mas também de ressonâncias e anti-ressonâncias do corpo de prova.

5.3.1 Estrutura do Controlador

A figura 63 mostra uma representação do sistema de controle digital proposto para

regular a aceleração a do vibrador de acordo com a referência a∗. A planta corresponde

à função de transferência Gυ∗oa(s) considerada a partir do sinal de comando υ∗o para a

aceleração da máquina de vibração, a qual inclui, portanto, o amplificador de potência.

Os conversores A/D e D/A são representados pelo amostrador ideal e pelo retentor de

ordem zero com função de transferência Gh0(s) e amostrador na entrada, respectivamente.
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A cada intervalo de amostragem Ts, a saída do conversor D/A é atualizada com υ∗o e uma

amostra da aceleração a é adquirida. Para realizar o controle, o compensador Gab(z)

proposto consiste de três compensadores com funções de transferência Gab1(z), Gab2(z)

e Gab3(z) em cascata projetados para cancelar os modos da suspensão e do enrolamento

móvel e garantir o rastreamento do sinal de referência. Um filtro passa-banda Hbpf (z) é

utilizado para evitar a realimentação do ruído de medida no sinal de comando.
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Figura 63: Controlador digital de aceleração.

Seguindo o procedimento de projeto tradicional em sistemas de controle digitais, ini-

cialmente os compensadores Gab1(s), Gab2(s) e Gab3(s) serão projetados em tempo contínuo

e, então, aproximados por funções de transferência em tempo discreto. O vibrador V406

é também considerado para a verificação experimental do desempenho do controlador.

5.3.1.1 Compensador do Modo da Suspensão

O projeto do compensador Gab1(s) responsável por cancelar a ressonância da suspen-

são é realizado admitindo o comportamento da máquina descrito apenas por um grau de

liberdade xT = xC , isto é, o enrolamento móvel e a mesa de vibração são tratados como a

massa rígida MO considerada na seção 2.5.1. Assim, as equações que governam a resposta

dinâmica do vibrador podem ser escritas como:

(MD + MO) ẍT + CSẋT + KSxT = Γio (5.10)

υo = L
dio
dt

+ Rio + e (5.11)

e = ΓẋT (5.12)

sendo a força contra-eletromotriz e obtida fazendo ẋB = 0 na equação (2.2).

Assumindo operação em modo tensão e considerando que a banda passante do am-

plificador é consideravelmente superior à banda do controlador de aceleração (isto é, a

resposta dinâmica do amplificador é significativamente mais rápida do que a resposta do

sistema de controle de aceleração), a tensão υo de excitação do enrolamento móvel como



CAPÍTULO 5. CONTROLE DE ACELERAÇÃO SENOIDAL NO DOMÍNIO DO
TEMPO 158

função do sinal de comando υ∗o pode ser aproximada por:

υo = kPAυ∗o (5.13)

onde kPA é o ganho nominal do amplificador. A partir das equações (5.10) a (5.13),

pode-se determinar a função de transferência que relaciona a aceleração de saída ao sinal

de comando, isto é:

Gυ∗oa(s)
∆
=

a(s)

υ∗o(s)
=

kPAΓs2

[(MD + MO)s2 + CSs + KS](sL + R) + Γ2s
(5.14)

Para cancelar a ressonância da suspensão, é necessário projetar Gab1(s) como o inverso

de Gυ∗oa(s). Entretanto, a função de transferência resultaria imprópria e, conseqüente-

mente, não realizável. Por outro lado, observando que no modo da suspensão a reatância

ωL é desprezível com relação à resistência R do enrolamento da armadura, conforme

discutido na seção 2.3.3, Gυ∗oa(s) pode ser aproximada segundo a função:

Gυ∗oa(s) =
kPAΓs2

[(MD + MO)s2 + CSs + KS]R + Γ2s
(5.15)

Assim, o compensador Gab1(s) é definido como:

Gab1(s)
∆
=

[(MD + MO)s2 + CSs + KS]R + Γ2s

kPAΓs2
(5.16)

No entanto, a presença da dupla integração 1/s2 no denominador de Gab1(s) amplifica

sinais de baixas freqüências e pode levar o sinal de comando υ∗o à saturação, uma vez

que a máquina não apresenta resposta à excitação CC devido aos dois zeros z1,2 = 0

no numerador de Gυ∗oa(s). Para evitar que isso ocorra, os pólos p1,2 = 0 de Gab1(s) são

substituídos por pólos p1,2 = −1/µ1:

Gab1(s)
∆
= µ2

1

[(MD + MO)s2 + CSs + KS]R + Γ2s

kPAΓ(µ1s + 1)2
(5.17)

onde µ1 é um parâmetro de projeto que redefine a magnitude de Gab1(s) em baixas fre-

qüências. A mesma modificação foi realizada por Chen e Liaw (1999b) para implementar

o compensador Gacf (s) mostrado na equação (5.6).

Portanto, com a inserção do compensador Gab1(s) na malha direta do controlador de

aceleração e assumindo que os parâmetros MD, MO, CS, KS, Γ, R e kPA são conhecidos,

o modo da suspensão é cancelado para freqüências acima de 1/2πµ1. Particularmente no

caso da massa MD, apesar de variável conforme o corpo de prova, admite-se que o valor

é especificado pelo operador antes de realizar o ensaio, o que serve não apenas ao projeto
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do controlador, mas principalmente para proteger os limites de operação da máquina de

vibração segundo as restrições discutidas no capítulo 2.

5.3.1.2 Compensador do Modo do Enrolamento Móvel

A resposta a da máquina de vibração devido ao sinal de comando υ∗o considerando

apenas o modo do enrolamento móvel pode ser determinada utilizando a função de trans-

ferência Gioa(s) expressa na equação (2.47). Para isso, é observado que, nesta faixa de

freqüências, a força contra-eletromotriz é praticamente nula, tal que a relação entre a

tensão υo e a corrente io da armadura pode ser escrita segundo:

υo(s)

io(s)
= sL + R (5.18)

Utilizando esta relação para determinar Gυ∗oa(s) conforme:

Gυ∗oa(s) =
a(s)

υ∗o(s)
= kPA

a(s)

υo(s)
=

kPA

(sL + R)

a(s)

io(s)
=

kPA

(sL + R)
Gioa(s) (5.19)

e substituindo Gioa(s) da equação (2.47), obtém-se:

Gυ∗oa(s) =
kPAΓKC

[(MD + MT )MCs2 + (MD + MO)CCs + (MD + MO)KC ](sL + R)
(5.20)

Desta forma, para compensar a ressonância devido à rigidez finita da armadura, ao

invés de utilizar o inverso da função de transferência Gυ∗oa(s), o que não seria realizável,

é proposto o uso de um compensador tipo rejeita-faixa (KUO; GOLNARAGHI, 2003) que

cancela somente os pólos representantes do modo do enrolamento móvel, isto é:

Gab2(s)
∆
=

s2 + 2ζpωps + ω2
p

s2 + 2ζmωps + ω2
p

(5.21)

onde ζm é um parâmetro de projeto e:

ωp =

√
MD + MO

(MD + MT )MC

KC , ζp =
CC

2

√
MD + MO

(MD + MT )MCKC

(5.22)

os quais correspondem, respectivamente, à freqüência natural não amortecida e à taxa de

amortecimento dos pólos complexos conjugados devido ao modo do enrolamento móvel.

Assim, os pólos complexos de Gυ∗oa(s) são cancelados pelos zeros de Gab2(s) e subs-

tituídos por um par de pólos com maior taxa de amortecimento ζm. Como no projeto

de Gab1(s), a compensação adequada dos efeitos da ressonância é dependente do conheci-

mento dos parâmetros da máquina de vibração e da massa do corpo de prova.



CAPÍTULO 5. CONTROLE DE ACELERAÇÃO SENOIDAL NO DOMÍNIO DO
TEMPO 160

5.3.1.3 Compensador para Rastreamento da Referência

Os compensadores Gab1(s) e Gab2(s) atenuam os modos da suspensão e do enrola-

mento móvel do vibrador, tornando plana a resposta em freqüência da malha direta do

controlador na faixa de operação da máquina, o que contribui para o aumento da margem

de estabilidade. No entanto, não há garantia de que o erro de rastreamento εa entre a

aceleração a∗ de referência e a aceleração medida a convergirá para zero no decorrer do

tempo. Para este fim, o seguinte compensador é proposto:

Gab3(s)
∆
=

s2 + ωo/Qabs + ω2
o

s2 + ω2
o

(5.23)

o qual, segundo o princípio do modelo interno e admitindo que o sinal de referência a∗

é senoidal de freqüência angular ωo = 2πf , garante ganho elevado da malha direta do

controlador especificamente na freqüência ωo. Tal condição é suficiente para reduzir o

erro de rastreamento εa = a∗ − a a zero de forma assintótica (CHEN, 1984).

Com esta estrutura, o compensador Gab3(s) deve ser sintonizado continuamente com

ωo ao longo do ensaio. O parâmetro Qab é determinado no projeto do controlador e

influencia a velocidade da resposta do sistema de controle.

5.3.1.4 Filtro Passa-Banda

Conforme será discutido no próximo capítulo, sistemas industriais competitivos para

controle de magnitude em ensaios de vibração senoidal utilizam um filtro passa-banda

estreito centrado na freqüência de varredura, o qual extrai a amplitude e a fase da compo-

nente fundamental do sinal de aceleração e atenua a influência do ruído e das componentes

harmônicas na estimação da amplitude. Conseqüentemente, conforme Keller (2002), o uso

do filtro passa-banda aumenta a faixa dinâmica do controlador, melhora as estimativas de

funções de transferência e evita que fatores não necessariamente relacionados à vibração

interferiram nas medições, o que pode reduzir a confiabilidade dos resultados.

Uma realização do filtro de rastreamento é discutida em detalhes na seção 6.5.1. No

presente caso, para remover principalmente o ruído presente na medição da aceleração a,

um filtro Butterworth de segunda ordem com largura de banda wBW é utilizado:

Hbpf (s) =
a′(s)
a(s)

=
wBW s

s2 + wBW s + ω2
o

(5.24)

o qual dever ser sintonizado continuamente com a freqüência ωo do sinal de referência. A

aceleração filtrada a′, portanto, constitui o sinal comparado com a referência (figura 63).
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5.3.2 Projeto do Controlador

O projeto do controlador de aceleração senoidal depende predominantemente do co-

nhecimento dos parâmetros mecânicos do vibrador, da resistência do enrolamento da

armadura, do ganho nominal do amplificador de potência e da massa do corpo de prova.

Para este propósito, os valores de MO, MT , MC , CS, CC , KS, KC e Γ foram determinados

na seção 2.5.1 (ver tabela 2). A resistência R necessária para a realização de Gab1(s), por

sua vez, é definida como o valor medido em 2kHz (aproximadamente 3Ω).

Considerando o ganho kPA, a especificação nominal correspondente ao amplificador

linear modelo PA300E (desenvolvido por Data Physics Corporation (2007) para acionar o

vibrador V406) é igual a 20. A figura 64 mostra a resposta em freqüência experimental do

amplificador admitida a partir do sinal de comando υ∗o para a tensão de saída υo, onde a

magnitude é plotada com relação ao valor na faixa intermediária. Observa-se que, embora

a freqüência de corte superior exceda 20kHz, o amplificador é projetado para operar com

ganho constante somente a partir de 50Hz, o que determina um limite mínimo para a faixa

de operação do sistema. No entanto, para avaliar o controlador também em freqüências

inferiores a 20Hz conforme as especificações típicas de ensaios de vibração, a equação

(5.13) é assumida verdadeira a partir de 10Hz, onde o deslocamento de fase é igual a 50◦.
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Figura 64: Resposta em freqüência υo(s)/υ
∗
o(s) do amplificador linear PA300E.

Com relação ao parâmetro µ1 que redefine a magnitude de Gab1(s) em baixas freqüên-

cias e evita a saturação do sinal de comando υ∗o , fazendo µ1 = 1/2π1Hz, obtém-se redução



CAPÍTULO 5. CONTROLE DE ACELERAÇÃO SENOIDAL NO DOMÍNIO DO
TEMPO 162

do nível de amplificação de componentes inferiores a 1Hz sem comprometer na faixa de

interesse a compensação da ressonância devido à suspensão da máquina.

O projeto de Gab2(s), por sua vez, depende da definição da taxa de amortecimento

ζm dos pólos complexos conjugados que substituem os pólos devido à ressonância do

enrolamento móvel. Neste caso, definindo ζm = 1, o amortecimento crítico resultante

garante o cancelamento dos efeitos da ressonância do enrolamento.

Considerando o compensador Gab3(s) responsável por reduzir o erro de rastreamento

assintoticamente a zero, é necessário projetar o parâmetro Qab, o qual estabelece a taxa

de amortecimento dos zeros complexos conjugados de Gab3(s) e contribui para determinar

a dinâmica do compensador. Para exemplificar, a figura 65 mostra a resposta de Gab3(s)

à excitação senoidal sen(ωot) quando projetado com ωo = 2π10Hz e para três valores

diferentes de Qab. Nota-se que o aumento de Qab tende a anular o efeito do modelo s2 +ω2
o

da senóide inserido no denominador de Gab3(s) segundo o princípio do modelo interno. Por

outro lado, valores reduzidos deste parâmetro tornam a resposta mais rápida. Um valor

intermediário Qab = 3 é definido, o que garante erro inferior a 10% da referência mesmo em

testes realizados a altas taxas de varredura como será demonstrado experimentalmente.
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Figura 65: Resposta de Gab3(s) à excitação senoidal sen(ωot) com ωo = 2π10Hz.

O último parâmetro de projeto a ser determinado corresponde à largura de banda wBW

do filtro Hbpf (s). Para garantir a remoção do ruído de medida no sinal de realimentação

sem comprometer de forma significativa a velocidade de resposta do controlador em ensaios

com varredura, wBW é definido igual à freqüência angular ωo de vibração.
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5.3.3 Discretização dos Compensadores

A realização digital do controlador resulta da aproximação em tempo discreto das

funções de transferência dos compensadores. Com esta finalidade, pode-se aplicar trans-

formação bilinear às funções Gab1(s), Gab2(s), Gab3(s) e Hbpf (s) com pré-deformação par-

ticularmente das freqüências ωp e ωo (KUO, 1992). Obviamente, é necessário também

especificar o período de amostragem Ts = 1/fs, onde fs corresponde à taxa de aquisição

do sinal de aceleração a e de atualização do sinal de comando υ∗o . Para isto, considerando

o limite superior da faixa de freqüências de operação do controlador (2kHz), obtém-se uma

representação adequada dos compensadores em tempo discreto definindo a freqüência de

amostragem igual a 50kHz como realizado no capítulo 4.

5.3.4 Análise de Estabilidade

A análise de estabilidade consiste em avaliar as margens de ganho e fase da função de

transferência considerada a partir do erro de rastreamento εa para a aceleração filtrada a′,

o que inclui, portanto, não apenas a planta Gυ∗oa(s) e os compensadores Gab1(z), Gab2(z),

Gab3(z), mas também o filtro Hbpf (z) e o retentor de ordem zero Gh0(s), como pode

ser verificado no diagrama de blocos da figura 63. A função Gυ∗oa(s), neste caso, deve

representar tanto o modo da suspensão quanto a ressonância do enrolamento móvel.

Para determinar a função de transferência da planta considerando o modelo mecânico

da máquina de vibração com dois graus de liberdade xT e xC , procede-se conforme o

desenvolvimento apresentado na seção 2.3.2, mas fazendo xB e suas derivadas iguais a

zero na equação (2.14), o que equivale a reduzir a ordem das matrizes e vetores. Desta

forma, assumindo que a igualdade (5.13) é válida, obtém-se:

Gυ∗oa(s) =
a(s)

υ∗o(s)
= kPA

[
(Mvs

2 + Cvs + Kv)
−1Γvs

2
]
2

(5.25)

onde

Mv
∆
=




MC 0 0

0 MT + MD 0

0 0 0


 Cv

∆
=




CC −CC 0

−CC CC + CS 0

Γ 0 L




Kv
∆
=




KC −KC −Γ

−KC KC + KS 0

0 0 R


 Γv

∆
=




0

0

1




(5.26)
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A figura 66 mostra a resposta em freqüência da função admitida de εa para a′ quando

a massa MD do corpo de prova e a freqüência angular ωo da aceleração de referência são

iguais a 0,142kg e 2π × 10Hz, respectivamente. A resposta Gυ∗oa(s) da planta incluindo o

retentor de ordem zero é também plotada para demonstrar os efeitos dos compensadores

e do filtro passa-banda na margem de estabilidade. Como se observa, além de haver uma

melhora significativa das margens de ganho e fase, a magnitude do sistema compensado

apresenta um valor muito elevado exatamente na freqüência ωo, o que garante o rastrea-

mento do sinal a∗ de referência. Além disso, mesmo se for acrescentado 50◦ na fase devido

à característica do amplificador PA300E nesta freqüência, o que ocorre na prática segundo

demonstrado na seção 5.3.2, a estabilidade do controlador é garantida.

As curvas de magnitude e fase na figura 67 representam o sistema compensado quando

a freqüência angular ωo da aceleração de referência é igual a 2π× 2kHz. Pode-se observar

que a operação em malha fechada será também estável nesta freqüência.

5.3.5 Implementação Digital

A placa de desenvolvimento TMS320C6713 DSK e o módulo D.Module.ADDA16 com

conversores de arquitetura SAR considerados no capítulo anterior constituíram também

a plataforma digital de implementação do controlador de aceleração. Antes de iniciar um

teste, os coeficientes das funções de transferência Gab1(z) e Gab2(z) foram determinados

conforme a especificação da massa MD do corpo de prova. Os coeficientes de Gab3(z)

e Hbpf (z) foram calculados de acordo com o valor inicial da freqüência angular ωo de

vibração e atualizados em testes com varredura em freqüência. Em cada interrupção

realizada segundo o intervalo Ts, o processador executou as seguintes tarefas:

1. Atualizar a freqüência de vibração f(k);

2. Calcular a aceleração de referência a∗(k);

3. Adquirir a aceleração da máquina a(k);

4. Atualizar os coeficientes de Gab3(z);

5. Atualizar os coeficientes de Hbpf (z);

6. Filtrar a aceleração a(k);

7. Calcular o sinal de comando υ∗o(k);
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Figura 66: Resposta em freqüência das funções de transferência de υ∗o para a e de εa para
a′ com MD = 0,142kg e ωo = 2π × 10Hz. (a) Magnitude. (b) Fase.

Para o cálculo do sinal de comando υ∗o , os compensadores Gab1(z), Gab2(z) e Gab3(z)

foram escritos como uma cascata de equações de diferenças de segunda ordem. No início e

término dos ensaios, a amplitude da referência a∗ foi incrementada e decrementada durante
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Figura 67: Resposta em freqüência das funções de transferência de υ∗o para a e de εa para
a′ com MD = 0,142kg e ωo = 2π × 2kHz. (a) Magnitude. (b) Fase.

5s até atingir o respectivo valor final, evitando, assim, eventuais danos à estrutura sob

teste devido à inicialização ou interrupção abrupta do ensaio.
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5.3.6 Análise de Desempenho Experimental

Para avaliar o desempenho experimental do controlador proposto, testes de freqüência

fixa e com varredura foram realizados admitindo a amplitude da aceleração de referência

como constante e igual a 10m/s2 entre 10Hz e 2kHz. Considerou-se, inicialmente, a

operação do vibrador em vazio e também com um corpo de prova rígido de 0,435kg que

não apresenta modos ressonantes. Em seguida, um par de barras flexíveis totalizando

0,142kg foram instaladas na mesa vibratória para avaliar a robustez da estabilidade do

controlador sob os efeitos de ressonâncias do corpo de prova (ver figura 132).

As figuras 68 e 69 mostram a referência a∗ e a aceleração filtrada a′ em 10Hz e 2kHz,

respectivamente, e sob as condições em vazio e com a massa rígida. Observa-se que a

aceleração do vibrador rastreia o sinal de referência, havendo distorção em 10Hz devido

ao comportamento não-linear da máquina em baixas freqüências e com deslocamento

significativo (5mm pico-a-pico no presente caso), conforme discutido na seção 2.3.4.

Para examinar o desempenho do controlador em testes com varredura logarítmica,

a freqüência foi variada de 10Hz para 2kHz e de volta a 10Hz à taxa de 4 oitavas por

minuto conforme o perfil indicado na figura 70. Devido a limitações do espaço disponível

na memória da placa TMS320C6713 DSK, as amostras foram armazenadas durante um

ciclo completo a cada 2Hz, o que é suficiente para avaliar o desempenho do sistema mesmo

próximo ao limite inferior da faixa de freqüências.

A figura 71(a) exibe a referência a∗ e a aceleração filtrada a′ durante a varredura na

condição de massa MD = 0kg. Observa-se pelos resultados da figura 71(b) que o erro

de rastreamento εa é inferior a 10% durante toda a varredura, sendo mais significativo

próximo a 10Hz devido a não-linearidades da máquina. Desempenho semelhante foi veri-

ficado considerando a operação com a massa rígida MD = 0,435kg (figura 72). O sinal de

comando υ∗o durante a varredura é mostrado na figura 73 nas duas condições de massa.

Admitindo as barras flexíveis como estrutura sob teste instalada na mesa vibratória,

determinou-se, primeiramente, a resposta em freqüência experimental da planta a partir

de υ∗o para a como mostra a figura 74. A resposta do modelo Gυ∗oa(s) considerando a massa

total das barras MD = 0,142kg é também exibida para avaliar as discrepâncias da curva

experimental com relação ao modelo. Como pode ser notado, além da diferença de fase em

baixas freqüências devido às dinâmicas não modeladas do amplificador, as ressonâncias

do corpo de prova modificaram significativamente a resposta do vibrador. Neste caso,

considerando, por exemplo, o compensador Gab(z) projetado para controlar a aceleração

em 142,5Hz, segundo ilustra a figura 75, vê-se que a margem de fase se torna negativa
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Figura 68: Referência a∗ e aceleração a′ em 10Hz. (a) MD = 0kg. (b) MD = 0,435kg.

devido à ressonância das barras nesta freqüência, o que, portanto, levaria o sistema de

controle à instabilidade com a realimentação da aceleração.

Estes testes demonstram que o controlador proposto é particularmente sensível aos

efeitos de ressonâncias do corpo de prova, apesar de garantir bom rastreamento da acele-

ração de referência quando a estrutura sob teste não possui modos ressonantes. O projeto
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Figura 69: Referência a∗ e aceleração a′ em 2kHz. (a) MD = 0kg. (b) MD = 0,435kg.

realizado atende à filosofia definida em termos do desenvolvimento de um controlador

que considera a operação do amplificador em modo tensão, mantém a separação entre a

malha de vibração e o sistema de controle do amplificador e utiliza implementação digital.

No entanto, para evitar a instabilidade devido a ressonâncias do corpo de prova, pode-se

concluir que, além de atenuar o modo da suspensão e do enrolamento móvel da máquina,
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Figura 70: Variação da freqüência durante a varredura logarítmica.

o controlador deveria compensar também os modos do corpo de prova, o que constitui

uma tarefa extremamente complexa, uma vez que estas ressonâncias são desconhecidas e

variam conforme a estrutura sob teste. Além disso, tal característica exige que a banda

passante do sistema de controle deveria ser tão elevada quanto a faixa na qual os modos

desconhecidos modificam consideravelmente a resposta do sistema.

Outra conclusão se refere à necessidade de conhecimento de parâmetros específicos do

modelo dinâmico do vibrador. Tanto esta proposta quanto os trabalhos de Chen e Liaw

(1999b) e Liaw, Yu e Chen (2002) abordam o problema de controle da aceleração assu-

mindo que os parâmetros do modelo foram determinados experimentalmente. Contudo,

para desenvolver um controlador com potencial para aplicação na indústria, tal hipótese

é extremamente restritiva, pois as informações disponíveis usualmente se restringem ao

nível de descrição mínimo do vibrador, segundo recomenda a norma ISO 5344 (1978) men-

cionada no capítulo 2. Realizar ensaios especiais para determinar estes parâmetros, por

outro lado, também não é uma alternativa viável em aplicações industriais, onde poderá

ser exigido que o mesmo controlador opere com diferentes máquinas de vibração.

Portanto, além de compensar modos ressonantes desconhecidos do corpo de prova

e apresentar banda passante elevada, o controlador deveria admitir o conhecimento ele-

mentar sobre os parâmetros do modelo da máquina, o que acrescenta mais um grau de

complexidade ao projeto. Não foi encontrada na literatura nenhuma técnica de controle
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Figura 71: Desempenho do sistema de controle durante varredura a 4 oitavas por minuto
com MD = 0kg. (a) Referência a∗ e aceleração a′. (b) Erro de rastreamento εa.

no domínio do tempo que apresente robustez suficiente para atender a todos estes requi-

sitos. Por isso, como alternativa, o próximo capítulo considera a abordagem no domínio

da freqüência, a qual é usual em controladores industriais.
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Figura 72: Desempenho do sistema de controle durante varredura a 4 oitavas por minuto
com MD = 0,435kg. (a) Referência a∗ e aceleração a′. (b) Erro de rastreamento εa.

5.4 Sumário

Este capítulo apresentou uma solução para o controle de aceleração senoidal de vi-

bradores eletrodinâmicos. A abordagem admitida considerou a compensação não apenas
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Figura 73: Sinal de comando υ∗o durante varredura a 4 oitavas por minuto com: (a)
MD = 0kg e (b) MD = 0,435kg.

da amplitude da aceleração, mas também do valor instantâneo, o que caracteriza uma

estratégia de controle no domínio do tempo. O desenvolvimento foi motivado observando

que as principais soluções propostas na literatura para o controle da aceleração instantâ-
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Figura 74: Resposta em freqüência da função de transferência considerada de υ∗o para a
com MD = 0,142kg. (a) Magnitude. (b) Fase.

nea assumem hipóteses não usuais, como a operação do amplificador em modo corrente

e a implementação analógica da técnica de controle. Além disto, verificou-se que tais

soluções não avaliaram e nem reconheceram os efeitos das ressonâncias do corpo de prova
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Figura 75: Resposta em freqüência da função de transferência considerada de εa para a′

com MD = 0,142kg e ωo = 2π × 142,5Hz. (a) Magnitude. (b) Fase.

na resposta da máquina, mas somente as variações de massa da estrutura sob teste.

A filosofia de projeto adotada considerou o modo de operação típico de amplificador

e a implementação digital da lei de controle. O sistema foi desenvolvido para compensar
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o modo da suspensão e o modo do enrolamento móvel e reduzir assintoticamente a zero

o erro entre a referência e a aceleração medida. Para este propósito, uma cascata de três

compensadores foi inserida na malha direta do controlador, sendo um projetado segundo

o inverso da função de transferência da máquina no modo da suspensão, o segundo para

cancelar os pólos pouco amortecidos que representam a ressonância do enrolamento e o

terceiro projetado conforme o princípio do modelo interno.

O procedimento de projeto, a análise de estabilidade e a implementação digital foram

descritos detalhadamente. A avaliação de desempenho experimental indicou que o contro-

lador proposto garante bom rastreamento da aceleração de referência quando a estrutura

sob teste não possui modos ressonantes, mas se torna instável se esta condição é vio-

lada. Neste caso, para garantir robustez de desempenho e estabilidade sob os efeitos de

ressonâncias do corpo de prova, verificou-se que é necessário compensar também os modos

da estrutura ensaiada, o que constitui uma tarefa complexa, uma vez que estas ressonân-

cias são desconhecidas e variam conforme o corpo de prova. Além disso, tal característica

requer que a banda passante do sistema de controle seja tão elevada quanto a faixa na

qual os modos desconhecidos modificam consideravelmente a resposta do vibrador.

Observou-se, ainda, que o desenvolvimento de um controlador com potencial para

aplicação industrial deve admitir o conhecimento mínimo sobre os parâmetros da máquina.

Tal requisito somado à capacidade de compensação de ressonâncias desconhecidas não

foram atendidos pela estratégia proposta. Também não se encontrou na literatura soluções

de controle no domínio do tempo que atendam a todas estas condições.

As contribuições deste capítulo incluem o relaxamento das hipóteses assumidas pelas

soluções propostas na literatura para o controle da aceleração instantânea, assim como

a investigação de desempenho considerando as ressonâncias do corpo de prova, o que,

apesar de usual em ensaios de vibração, não havia sido avaliado nas propostas anteriores.
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6 CONTROLE DE ACELERAÇÃO
SENOIDAL NO DOMÍNIO DA
FREQÜÊNCIA

6.1 Considerações Gerais

O controle de aceleração senoidal no domínio da freqüência compreende a compen-

sação da magnitude da aceleração em detrimento da forma de onda. Por meio do uso

de alguma técnica de estimação de amplitude, o nível da aceleração é determinado e

comparado ao valor de referência. O erro resultante é, então, utilizado pelo controlador

para regular a amplitude do sinal de comando, de modo a manter a magnitude da ace-

leração dentro de níveis considerados aceitáveis. O valor e a variação da freqüência de

vibração é, obviamente, função das especificações do ensaio (senoidal de freqüência fixa,

com varredura ou de rastreamento de modos ressonantes). Em testes com múltiplas en-

tradas, dois ou mais sensores são instalados em diferentes pontos, sendo suas respostas

combinadas para formar um único sinal a ser compensado pelo controlador.

Segundo Keller (2002), as técnicas envolvidas na realização prática de controladores de

magnitude de aceleração senoidal têm sido relativamente consistentes nas últimas décadas.

Além de um método adequado de estimação e controle da amplitude, a confiabilidade dos

resultados do ensaio está diretamente ligada à qualidade do sinal de comando, à existência

de malhas de auto-escala para medir os sinais de entrada e à disponibilidade em tempo

real dessas medições para que o operador acompanhe e compreenda a execução do ensaio.

Uma análise detalhada das especificações de controladores industriais modernos (ver Data

Physics Corporation (2008), Spectral Dynamics Corporation (2008a), Vibration Research

Corporation (2008), LDS Test and Measurement (2008)) indica que tais atributos se

tornaram padrão em equipamentos competitivos, embora ainda inexista uma exigência

formal sobre as características e requisitos de desempenho desses sistemas. A literatura,

por outro lado, apresenta poucos registros disponíveis de investigações e resultados obtidos
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no desenvolvimento de controladores de magnitude de aceleração senoidal. Sabe-se, por

exemplo, que testes com varredura de freqüência realizados sob os efeitos de ressonâncias

e anti-ressonâncias de alto fator Q constituem, ainda, condição de operação severa em

que os limites de aplicação do controlador normalmente se tornam aparentes. Nesse caso,

apesar de inexistirem requisitos mínimos de desempenho e métodos que permitam avaliar

e comparar objetivamente a performance dos controladores, o desenvolvimento de técnicas

de estimação e controle de magnitude que permitam estender a capacidade dos sistemas

atuais continuam sendo requisitados. Para esse fim, no presente capítulo, os artigos mais

relevantes encontrados na literatura envolvendo o controle de magnitude da aceleração

são revistos e utilizados para desenvolver o controlador proposto.

6.2 Fundamentos do Controle de Magnitude

Provavelmente, o registro mais completo sobre as técnicas e equipamentos utilizados

na realização de ensaios de vibração até a metade da década de 70 seja a compilação

de artigos apresentados no seminário promovido pelo Naval Research Laboratory (1975).

Esses trabalhos contêm importância histórica por sintetizar não apenas o estado da arte tal

como se apresentava em 1975, mas também por registrar o exato período de consolidação

dos sistemas digitais de controle e análise de vibrações em substituição aos sistemas essen-

cialmente analógicos. Temas abordados incluíram os aspectos relativos aos métodos de

controle e análise de dados em ensaios senoidais e randômicos, assim como considerações

relativas ao projeto de hardware e software para suporte a esses ensaios. Atualmente, uma

das compilações mais significativas abordando tópicos semelhantes, embora com menor

grau de detalhamento, é apresentado por Underwood (2001), cientista cujo trabalho tem

contribuído de forma muito relevante para o desenvolvimento de técnicas de controle de

ensaios de vibração, especialmente em sistemas com múltiplos vibradores7.

Dentre os trabalhos reunidos pelo Naval Research Laboratory (1975), especificamente

o artigo de Ratz (1975) se destaca por apresentar uma revisão detalhada sobre os fun-

damentos da teoria de ensaios de vibração senoidal com varredura, com ênfase sobretudo

para as vantagens de sistemas digitais com relação a sistemas analógicos equivalentes.

Apesar do melhoramento e desenvolvimento de novas tecnologias, muitos dos princípios,

procedimentos e técnicas desenvolvidas e implementadas com os recursos disponíveis na

época se tornaram padrão e, como tal, ainda hoje podem ser encontrados em contro-
7A primeira patente requisitando o direito sobre a invenção de um sistema de controle de ensaios de

vibração que utiliza múltiplos-vibradores foi deferida a Underwood (1994).
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ladores industriais. Por isso, os tópicos mais importantes e que constituem a base para o

desenvolvimento do controlador proposto serão resumidos e complementados nesta seção.

6.2.1 Controlador Elementar de Magnitude

A figura 76 mostra os elementos básicos que compõem um sistema de controle digital

de magnitude da aceleração. A referência corresponde à amplitude a ser reproduzida na

mesa de vibração ou no suporte próximo ao corpo de prova. A diferença entre o valor

de referência e o determinado pelo detector de amplitude produz o sinal de erro, o qual

é integrado e utilizado na programação do nível de atenuação do amplificador de saída

responsável por reduzir a magnitude do sinal gerado pelo oscilador digital.

e

å
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Vibrador
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Corpo de Prova

Detector de

Amplitude
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A/D
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Figura 76: Controlador elementar de magnitude (RATZ, 1975).

Tal técnica é conhecida comumente como controle automático de volume. A essência

do método consiste em determinar o nível de vibração (valor de pico ou eficaz) e atenuar

ou amplificar o sinal de comando υ∗o de modo a manter o erro de rastreamento ε entre a

referência e a magnitude da aceleração dentro de níveis aceitáveis, isto é, entre os limites

de tolerância discutidos no capítulo 1.

6.2.2 Esquema de Controle Logarítmico

A faixa dinâmica dentro da qual os sinais podem variar na malha de controle é de

fundamental importância para o sucesso de um ensaio de vibração. Em situações limite,

o corpo de prova pode apresentar ressonâncias e anti-ressonâncias de fator Q excedendo

1000. Mesmo assim, a exatidão exigida do controlador pode ser tão elevada quanto 2%

do valor de referência, o que significa que a magnitude do sinal de comando pode variar

numa faixa de 1000:1, enquanto o desvio máximo da amplitude da aceleração com relação

à referência deve ser mantido inferior a 2% ao longo da varredura.
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Se a amplitude do sinal de comando fosse representada linearmente, três dígitos deci-

mais seriam necessários para representar a exatidão e três dígitos para representar a faixa

dinâmica. Como conseqüência, o número excessivo de dígitos levou à busca de alternati-

vas para representar os sinais. O formato logarítmico permite tratar sinais numa ampla

faixa dinâmica com exatidão relativa constante (por exemplo, uma diferença percentual

de 1% entre a magnitude de referência e o valor medido é aproximadamente 0,1dB inde-

pendentemente do valor da referência ser 1dB ou 1000dB). Por essa razão, a maioria dos

sistemas de controle de aceleração senoidal opera com sinais em escala logarítmica8. Nesse

caso, com base na sensibilidade Sυa (em mV/m/s2) do conjunto sensor, pré-amplificador

e condicionador de sinais desenvolvido no capítulo 3, o perfil de amplitude da aceleração

de referência A∗
m(f) é convertido num perfil de tensão C∗(f) especificado em dBV, isto é:

C∗(f) = 20 log10

[
SυaA

∗
m(f)√
2

× 10−3

]
(6.1)

Da mesma forma, o sinal da aceleração a representado pela componente alternada υca

da tensão de saída do condicionador é convertido em dBV aplicando algum método de

estimação da amplitude Vca (em mV) e utilizando:

C(f) = 20 log10

[
Vca(f)√

2
× 10−3

]
(6.2)

6.2.3 Malhas de Auto-Escala

Ao longo da varredura, as acelerações de resposta podem variar numa ampla faixa

dependendo das dinâmicas do corpo de prova. Para evitar que os sinais de tensão corres-

pondentes excedam o limite de excursão disponível durante ressonâncias severas, pode-se

projetar o circuito de condicionamento de modo a permitir que tais sinais excurcionem por

uma faixa de ±10V, por exemplo. Entretanto, nessas condições, durante a maior parte do

teste, os sinais de entrada permaneceriam em valores muito inferiores a 10V, o que reduz

a relação entre o sinal e o ruído de quantização e, conseqüentemente, o número de bits

efetivos do conversor A/D. A solução inventada há mais de quarenta anos, segundo rati-

ficado por Keller (2002) e também descrito em (LDS TEST AND MEASUREMENT, 2005a),

consiste em utilizar amplificadores de ganho programável em cada canal de entrada para

amplificar continuamente os sinais através de malhas de auto-escala, as quais determi-

nam o nível de amplificação com base na magnitude do sinal (calculada pelo detector
8Conforme será tratado posteriormente, uma vantagem extra de operar os sinais em dB consiste em

transformar multiplicações e divisões em somas e subtrações, respectivamente, o que facilita o projeto e
a análise do sistema de controle.
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de amplitude ou valor eficaz) e no fundo de escala do conversor analógico-digital. Dessa

forma, a utilização do número de bits disponível no conversor A/D é maximizada e o

grampeamento dos sinais analógicos durante picos de ressonâncias é evitado.

6.2.4 Atenuador de Saída

A faixa dinâmica e a distorção do sinal de comando também constituem dois fa-

tores determinantes do bom desempenho do controlador. Para otimizar esses fatores, a

abordagem tipicamente utilizada consiste em operar o conversor D/A conforme um sinal

senoidal de amplitude igual ao fundo de escala VFS do conversor e freqüência f determi-

nada pelas especificações do ensaio. O sinal de comando υ∗o (figura 76) é, então, obtido

utilizando um atenuador de ganho variável atuando sobre o sinal de saída do conversor

D/A segundo o nível de atenuação D em dB determinado pelo controlador, isto é:

υ∗o(t) = 10D(f)/20VFS sen(2πft) (6.3)

Com isso, o número de bits efetivos do conversor é maximizado e a distorção do sinal

de comando é minimizada. No entanto, para manter a exatidão do controlador numa

faixa igual a ±2%, por exemplo, é também essencial que a resolução do atenuador seja,

no mínimo, igual a 0,4dB, o que exige amplificadores programáveis de passo reduzido.

6.2.5 Oscilador Digital

Nos sistemas de controle digitais, a freqüência do sinal de comando durante a varredura

é modificada segundo valores discretos. Nesse caso, é importante que o incremento seja

tão suave quanto possível para evitar o aparecimento de transitórios significativos. Con-

siderando, por exemplo, a variação da freqüência f com relação ao tempo t numa varredura

logarítmica, ou seja:
df(t)

dt
=

SR ln 2

60
f(t) (6.4)

onde SR é a taxa de varredura (oit/min), pode-se determinar o incremento ∆f da fre-

qüência com base no intervalo ∆T entre as atualizações, isto é:

∆f =

[
SR ln 2

60
f

]
∆T (6.5)

No esquema apresentado por Ratz (1975), a freqüência é atualizada a cada 0,1s, o que

a 1 oit/min resulta em incrementos de 0,006Hz em 5Hz e 6Hz em 5kHz. Controladores
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de ensaios de vibração modernos, por outro lado, possibilitam a variação da freqüência

com passos de até 0,00001Hz (SPECTRAL DYNAMICS CORPORATION, 2008a), o que se

aproxima melhor do desempenho de um gerador de varredura analógico.

Outra implicação do incremento discreto da freqüência ao longo da varredura se refere

ao máximo fator Q detectável pelo sistema de controle. Da definição do fator Q de uma

ressonância e considerando a equação (6.5), deve-se garantir que:

∆f

f
=

SR ln 2

60
∆T ≤ αq

Qmax

(6.6)

onde Qmax é o máximo fator Q a ser controlado e αq é um número positivo menor do

que a unidade (de acordo com Ratz (1975), αq = 0,3 é normalmente admitido como valor

máximo para um oscilador de boa qualidade). Obviamente, quanto menor o intervalo

∆T , maior será a sensibilidade do controlador a picos e vales mais acentuados.

6.2.6 Detecção de Amplitude

O detector de magnitude é um dos elementos fundamentais do sistema de controle de

aceleração senoidal. A exatidão e a velocidade de detecção influenciam diretamente na

qualidade dos resultados e na estabilidade do controlador. Se o desempenho do estimador

de magnitude for limitado em termos de rejeição de ruído e componentes harmônicas, a

medição representará não apenas a amplitude na freqüência fundamental. Conseqüente-

mente, o controlador responderá reduzindo a magnitude do sinal de comando para com-

pensar um erro que não representa somente a diferença entre a referência e a amplitude na

freqüência controlada, o que pode resultar em níveis de vibração real significativamente

inferiores aos valores de referência mesmo quando o sistema de controle registra erro de

rastreamento dentro da faixa admissível. Por outro lado, detectores com habilidade para

atenuar com elevada taxa de rejeição componentes de freqüência diferente da fundamental

também reduzem substancialmente a velocidade de compensação do controlador, o que

diminui a capacidade de manter o erro de rastreamento dentro dos limites estipulados

durante a varredura, especialmente sob os efeitos de ressonâncias e anti-ressonâncias de

alto fator Q e/ou em testes realizados com rápidas taxas de varredura.

Tradicionalmente, as técnicas utilizadas para determinar a magnitude da aceleração de

controle e de resposta incluem detecção de valor eficaz e uso de filtros de rastreamento. No

primeiro caso, a amplitude é determinada com base no valor eficaz do sinal de aceleração

medido considerando o espectro desde a componente contínua até a metade da freqüência

de amostragem. Ocasionalmente, tal técnica pode levar o sistema a operar sob níveis
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de vibração menores do que os valores representativos do ambiente de serviço do corpo

de prova, sobretudo em condições onde o ruído é relevante com relação à freqüência

fundamental. Entretanto, o controle de aceleração por meio do valor eficaz é utilizado

particularmente por ser um método conservativo que inclui não apenas a resposta na

freqüência controlada, mas também os efeitos das componentes harmônicas (SPECTRAL

DYNAMICS CORPORATION, 2008b).

Filtros de rastreamento implementam um filtro passa-banda estreito centrado na fre-

qüência gerada pelo sistema de controle. Tais filtros são utilizados para extrair a amplitude

da componente fundamental e a fase com relação ao sinal de modulação empregado na

implementação do filtro (UNDERWOOD, 2001). Ao contrário do caráter conservativo do

detector de valor eficaz, o uso de filtros de rastreamento mantém o foco no controle da am-

plitude especificamente na freqüência controlada, o que também aumenta a faixa dinâmica

do controlador e, quando requisitado, melhora as estimativas de funções de transferência

durante a varredura (KELLER, 2002).

Nas seções relativas ao projeto e à avaliação experimental do sistema de controle,

tanto o detector de valor eficaz quanto o estimador de magnitude baseado em filtros de

rastreamento serão considerados. No entanto, dada a importância e as dificuldades in-

trínsecas à realização de um filtro de rastreamento de boa qualidade, a seção 6.5 apresenta

em detalhes a solução digital proposta por Pelletier e Underwood (1994).

6.2.7 Taxa de Compressão

A velocidade de resposta do sistema de controle de magnitude é um dos parâmetros

mais importantes para a qualidade dos resultados do ensaio. Conhecida como taxa de

compressão, trata-se de uma figura de mérito que indica em dB/s a velocidade com que

o controlador ajusta a magnitude do sinal de comando em resposta a uma variação no

ganho do sistema devido aos efeitos de ressonâncias e anti-ressonâncias do corpo de prova.

Analiticamente, a taxa de compressão CR do controlador é determinada considerando

uma variação de ganho do tipo degrau unitário (UNDERWOOD, 1981), isto é:

CR =
dD

dt
=

0,8dB

tr
(6.7)

onde tr é o tempo necessário para que a magnitude D do sinal de comando varie de 10%

a 90% do seu valor final em resposta à variação do ganho como degrau unitário.

Para manter o erro de rastreamento entre a aceleração de referência e o valor medido

dentro de limites satisfatórios ao longo da varredura, a taxa de compressão deve ser
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suficientemente alta, mas sem causar instabilidade no sistema de controle. Por outro

lado, a velocidade de compensação também deve ser lenta o suficiente para evitar que o

controlador responda à variação instantânea do sinal de aceleração, o que pode introduzir

distorções no sinal de comando (RATZ, 1975).

6.2.8 Ação de Controle

De acordo com a seção 6.2.1, o controlador de magnitude é baseado na ação integral

atuando sobre o sinal de erro ε, ou seja, em se tratando de um sistema de controle digital,

a magnitude D do sinal de comando é atualizada a cada iteração k a partir de:

D(k + 1) = Ki

k∑

l=1

ε(l) = D(k) + Kiε(k) (6.8)

onde Ki é o ganho do integrador.

Na estrutura de controle descrita por Ratz (1975), as iterações k correspondem a um

período da freqüência fundamental somado a um intervalo de tempo fixo necessário para a

realização dos cálculos matemáticos, ou seja, embora as amostras dos sinais da aceleração

de controle e de resposta são adquiridos a uma taxa Ts significativamente inferior ao

período da senóide, o nível de atenuação do sinal de saída do conversor D/A é atualizado

em intervalos de tempo TL (conhecidos como tempo de malha9) maiores do que um ciclo

na freqüência controlada. Conseqüentemente, à medida que a freqüência aumenta, a taxa

de atualização da magnitude do sinal de comando cresce proporcionalmente, isto é, a taxa

de compressão do controlador é proporcional à freqüência controlada até o limite em que

o período da senóide se torna muito inferior ao intervalo necessário para que o processador

realize as operações matemáticas.

6.2.9 Ajuste da Taxa de Compressão

Uma lacuna evidente no trabalho de Ratz (1975) se refere ao projeto do ganho do

integrador, principalmente considerando os efeitos das dinâmicas das malhas de auto-

escala e do detector de magnitude. Ao determinar o quanto do erro de rastreamento na

iteração k é utilizado para corrigir a magnitude do sinal de comando, o ganho Ki influencia

não apenas a taxa de compressão, mas também a margem de estabilidade do controlador,

o que não foi examinado com mais detalhes. O artigo, por outro lado, reconhece que o

fator Q das ressonâncias e anti-ressonâncias do corpo de prova possui influência direta
9Nas especificações de controladores industriais, o tempo de malha é descrito como “loop time”.
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sobre a estabilidade do sistema, pois picos ou vales mais agudos requerem redução da

velocidade de resposta do controlador para preservar a operação estável, embora o erro

de rastreamento aumente com a redução da taxa de compressão.

Duas possibilidades foram apontadas para diminuir a taxa de compressão do contro-

lador com o aumento do fator Q dos picos e vales: 1. incrementar o intervalo de tempo

entre as correções da amplitude do sinal de comando ou 2. reduzir o ganho do integrador.

Na abordagem proposta, o operador especifica antes do início do ensaio qual o máximo

fator Q esperado: baixo (Q ≤ 50), médio (50 < Q ≤ 200) ou alto (Q > 200), ou seja,

assume-se que o fator Q das ressonâncias e anti-ressonâncias é constante ao longo de toda a

faixa de freqüências na qual o teste será realizado. De acordo com a especificação, o ganho

Ki do integrador é determinado: máximo e igual a Kio para fator Q baixo, Kio/8 para

fator Q médio e Kio/64 para fator Q elevado. Se durante o ensaio o erro de rastreamento

ultrapassar os limites de alarme por, no mínimo, três ciclos consecutivos, uma condição

de instabilidade é detectada e o ganho é automaticamente reduzido multiplicando o valor

atual de Ki por 2−1 até o sistema recuperar a operação estável (ou, em determinados

casos, até o sistema abortar o ensaio). Tal técnica, conforme afirmado, era passível de ser

realizada somente com os recursos disponíveis nos sistemas digitais da época, sendo por

isso reconhecida como uma vantagem com relação aos controladores analógicos.

Ao iniciar uma varredura em baixas freqüências, a diminuição do tempo de malha TL

com o incremento da freqüência e a redução do ganho do integrador conforme o aumento

do fator Q dos picos e vales forçavam a taxa de compressão do sistema de controle a seguir

curvas semelhantes às mostradas na figura 77. Se o operador especificasse, por exemplo,

baixo fator Q, então a velocidade de correção do controlador seguiria a curva indicada

como “Baixo Q”. Entretanto, se durante o ensaio fosse necessário reduzir o ganho do

integrador até três vezes devido a instabilidades, então a taxa de compressão descreveria

uma curva intermediária entre “Baixo Q” e “Médio Q”. Caso fosse necessário reduzir Ki

entre três e seis vezes, a trajetória da taxa de compressão englobaria a região entre “Médio

Q” e “Alto Q”. Para mais de seis vezes, a curva estaria também abaixo de “Alto Q”. O

limite superior da taxa de compressão, por sua vez, era determinado pelo intervalo de

tempo mínimo necessário para o processador realizar as operações.

Embora não se disponha de detalhes mais específicos, é possível reconhecer que, pelo

menos em parte, esse método é ainda utilizado em controladores industriais menos compe-

titivos, como o modelo 801B (TRIG-TEK INC., 2008), no qual o usuário especifica uma das

três opções de taxa de compressão (1, 3 ou 10 dB/s), bem como o fator de multiplicação

correspondente (1 a 100). Nesse caso, as três possibilidades de velocidade de correção se
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Figura 77: Curvas de taxa de compressão automática (RATZ, 1975).

assemelham às opções alto, médio e baixo fator Q, respectivamente. No entanto, não há

referência à utilização de alguma técnica de adaptação da taxa de compressão.

Uma desvantagem clara do método de adaptação da taxa de compressão apresentado

por Ratz (1975) consiste em assumir que o fator Q das ressonâncias e anti-ressonâncias

é uniforme em toda a faixa de freqüências na qual o teste é realizado, o que raramente

ocorre na prática. Como conseqüência, o desempenho do sistema de controle ao longo

da varredura pode ser significativamente deteriorado nos picos e vales menos acentuados.

Além disso, uma vez que o ganho do integrador é reduzido automaticamente ao longo do

teste quando o controlador encontra ressonâncias ou anti-ressonâncias de fator Q maior do

que o especificado, não é possível restabelecer Ki para o valor anterior após a passagem dos

picos ou vales, o que também prejudica o desempenho nas demais faixas. Outras limitações

se referem à lacuna mencionada anteriormente, ou seja, à falta de um procedimento de

projeto do ganho máximo Kio do integrador, principalmente considerando os efeitos das

dinâmicas das malhas de auto-escala e do detector de magnitude.

6.3 Um Controlador de Aceleração Eficaz

Um artigo que propôs a aplicação de conceitos de controle ótimo para melhorar o

desempenho de controladores de magnitude da aceleração senoidal foi publicado por Un-

derwood (1981). Com uma estrutura de controle e técnicas de realização desenvolvidas

seguindo os conceitos discutidos na seção anterior, tal trabalho contribuiu ao apresentar

um procedimento de projeto do controlador, com consideração particular às dinâmicas

das malhas de auto-escala e do detector de magnitude. Na presente seção, a técnica de

projeto é revista e discutida em detalhes, sendo modificada na seção 6.4 para possibilitar

a realização com os recursos disponíveis.
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6.3.1 Estrutura de Controle

A figura 78 mostra o diagrama de blocos do sistema de controle de aceleração senoidal

exatamente como apresentado por Underwood (1981). Nesse esquema, a magnitude C em

dBV da tensão de entrada c(t) que representa a aceleração a ser controlada é estimada

como Ĉ por meio de um detector de valor eficaz com malha de auto-escala. O resultado

é comparado ao valor de referência C∗ e o erro resultante é integrado, determinando a

magnitude D em dB referente ao atenuador do sinal de comando υ∗o(t). O gerador de

varredura é responsável por determinar a freqüência de vibração f , da qual dependem a

freqüência de corte fc do filtro passa-baixas existente no detector de valor eficaz, o ganho

Ki do integrador da malha de compensação do erro e da malha de auto-escala, assim

como a freqüência de corte 16f do filtro passa-baixas de saída. Nota-se que, apesar de

ser um sistema de controle digital, Underwood (1981) optou por representar e projetar o

controlador como um sistema analógico equivalente.
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Figura 78: O sistema de controle de aceleração eficaz (UNDERWOOD, 1981).

6.3.2 Detector de Valor Eficaz e Malha de Auto-Escala

Considerando a aceleração a ser controlada como um sinal senoidal puro de freqüência

f , amplitude Cm e fase φ com relação ao sinal gerado pelo oscilador digital, isto é:

c(t) = Cm sen(2πft + φ) (6.9)
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o valor em dBV é determinado como:

C = 10 log10 CMS (6.10)

onde CMS corresponde ao valor médio quadrático de c(t) calculado para o período T da

senóide de acordo com (MCCONNELL, 1995):

CMS =
1

T

T∫

0

c2(t)dt (6.11)

Elevando (6.9) ao quadrado:

c2(t) = C2
m sen2(2πft + φ) (6.12)

e desde que

sen2(2πft + φ) =
1

2
− 1

2
cos [2 (2πft + φ)] (6.13)

obtém-se:

c2(t) =
C2

m

2
− C2

m

2
cos [2 (2πft + φ)] (6.14)

Substituindo (6.14) em (6.11) e calculando a integral em um período T :

CMS =
1

T

T∫

0

c2(t)dt =
C2

m

2
(6.15)

Logo, da equação (6.10):

C = 10 log10

C2
m

2
(6.16)

Tal procedimento determina matematicamente a magnitude em dBV do sinal de acele-

ração. A questão, no entanto, consiste em desenvolver um método de realização prática do

detector considerando também a necessidade de implementar uma malha de auto-escala.

A solução apresentada por Underwood (1981) e mostrada na figura 79 aplica diretamente

a definição da equação (6.11), ou seja, o valor médio quadrático é determinado elevando o

sinal ponderado c(t) ao quadrado e filtrando o resultado obtido, o que atenua a ondulação

de freqüência igual a 2f indicada na equação (6.14). O resultado é, então, convertido em

dBV aplicando a função logarítmica. Para realizar a malha de auto-escala, o integrador

calcula o fator de amplificação de c(t) de forma que o valor eficaz do sinal ponderado c(t)

seja sempre igual 1Veficaz. Em regime permanente, a entrada do integrador é nula e o

sinal de saída Ĉ representa a estimativa da magnitude C em dBV do sinal de aceleração.
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A exatidão e a velocidade de resposta do detector dependem do tipo e da freqüência de

corte fc do filtro passa-baixas, bem como do ganho Ki do integrador.

c t( )

Amplificador
programável

Conversor
anti-logarítmico

Malha de auto-escalaControle
de ganho

+
Ĉ+
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Figura 79: Detector de valor eficaz com malha de auto-escala.

6.3.3 Modelagem do Sistema de Controle

Dada a representação em dB dos sinais no interior do sistema de controle, as mul-

tiplicações e divisões podem ser modeladas como adições e subtrações, o que simplifica

a análise e o projeto do sistema de controle. Por exemplo, no domínio da freqüência e

assumindo que o sistema é linear, invariante no tempo e relaxado em t igual a 0, a relação

entre c(s) e υ∗o(s) pode ser representada como uma função de transferência:

Hs(s)
∆
=

c(s)

υ∗o(s)
(6.17)

onde s = σ + jω é uma variável complexa. Sendo C e D a magnitude em dB de c(t) e

υ∗o(t), respectivamente, o ganho Hs em dB da função de transferência Hs(s) na freqüência

f resulta como uma subtração de C e D, isto é:

Hs(f) = C(f)−D(f) (6.18)

Com isso, o sistema de controle da figura 78 pode ser modelado como o diagrama de

blocos da figura 80, onde ε é o sinal de erro dado pela diferença entre o valor de referência

C∗ e o estimado Ĉ, enquanto Hlps(s) representa a função de transferência do detector de

valor eficaz com malha de auto-escala.

O detector de valor eficaz da figura 79, por sua vez, pode ser representado pelo dia-

grama de blocos indicado na figura 81, sendo Bn(s) o polinômio característico da função

de transferência do filtro passa-baixas com freqüência de corte igual a 1 rad/s.

Aplicando as técnicas de análise de sistemas de controle lineares, a função de transfe-
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Figura 81: Diagrama de blocos do detector de valor eficaz.

rência Hlps(s) do detector de valor eficaz com malha de auto-escala é determinada como:

Hlps(s)
∆
=

Ĉ(s)

C(s)
=

(s + Ki)

sBn(s) + Ki

(6.19)

Substituindo Hlps(s) no diagrama e blocos da figura 80, determina-se a função de

transferência Hcl(s) do sistema de controle em malha fechada, a qual representa o efeito

da variação do ganho Hs na magnitude D do sinal de comando, isto é:

Hcl(s)
∆
=

D(s)

Hs(s)
=

−Ki(s + Ki)

s2Bn(s) + Ki(2s + Ki)
(6.20)

Essa equação é importante para projetar e analisar o desempenho e a estabilidade

do sistema de controle como um todo, isto é, considerando a dinâmica do detector de

valor eficaz com malha de auto-escala e a ação do integrador para compensar o erro de

rastreamento entre a magnitude de referência C∗ e o valor estimado Ĉ.

6.3.4 Projeto do Sistema de Controle

O projeto do sistema de controle compreende a determinação do ganho dos inte-

gradores utilizados nas malhas de auto-escala e compensação do erro, bem como a escolha

do polinômio característico e da freqüência de corte do filtro passa-baixas responsável por

atenuar a ondulação presente na estimativa da magnitude de aceleração.
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6.3.4.1 Projeto do Filtro Passa-Baixas

Conforme deduzido na equação (6.14), após elevar c(t) ao quadrado, o sinal resultante

apresenta a componente contínua de interesse somada à componente alternada de mesma

magnitude, mas freqüência igual 2f . Para garantir que a ondulação na estimativa Ĉ da

aceleração de controle apresente valor reduzido, deve-se projetar o tipo, o grau e a fre-

qüência de corte fc do polinômio característico do filtro tal que a atenuação em 2f reduza

a componente alternada sem tornar a velocidade de resposta do detector demasiadamente

lenta, o que diminuiria a taxa de compressão do controlador.

Na abordagem proposta por Underwood (1981), a atenuação mínima admitida em

2f é igual a 100 vezes (-40dB), o que garante o valor de pico da componente alternada

em Ĉ igual a 1% da componente contínua. Um filtro Butterworth de terceira ordem com

resposta em freqüência normalizada mostrada na figura 82 foi utilizado. Nesse caso, sendo

a taxa de atenuação de -18dB/oit e definindo Noit como o número de oitavas entre 2f e

fc, isto é:

Noit = log2

2f

fc

(6.21)

a relação entre fc e f é obtida a partir de:

18dB/oit×Noit ≥ 40dB (6.22)

ou seja, para garantir a rejeição mínima, estipulou-se como condição inviolável:

fc ≤ 0,43f (6.23)

Obviamente, a taxa de compressão do controlador é maximizada sincronizando a

freqüência de corte do filtro com a freqüência de varredura conforme o valor máximo da

equação (6.23).

6.3.4.2 Projeto do Ganho do Integrador

A determinação do ganho Ki dos integradores utilizados nas malhas de auto-escala e

de compensação do erro foi realizada construindo, primeiramente, o lugar das raízes do

sistema em malha fechada. Para tanto, o polinômio normalizado Bn(s) do filtro Butter-

worth, isto é,

Bn(s) = s3 + 2s2 + 2s + 1 (6.24)

foi substituído no denominador da equação (6.20) e as raízes do polinômio característico

resultante foram calculadas para diferentes valores de Ki. A figura 83 mostra a localização
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dos pólos de Hcl(s) no plano s, onde se observa que o sistema é instável para Ki > 0, 3.
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Figura 83: Lugar das raízes do sistema de controle.

Para determinar o ganho que resultasse na resposta mais rápida ao degrau unitário

em Hs sem tornar o sistema instável, Underwood (1981) considerou como ganho ótimo

aquele para o qual a magnitude na ressonância da resposta em freqüência do sistema

em malha fechada é igual a 2dB, o que corresponde a uma taxa de amortecimento de
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aproximadamente 0,45 (OGATA, 1998). Nesse caso, analisando a resposta em freqüência de

Hcl(s) na figura 84 para três valores de Ki (0,175, 0,2 e 0,225), conclui-se que a amplificação

de 2dB na ressonância é obtida com Ki igual a 0,2.
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Figura 84: Resposta em freqüência do sistema de controle em malha fechada.

A figura 85 mostra a variação da magnitude D do sinal de comando em resposta

ao degrau unitário para os três valores de Ki. Como esperado, o sistema responde ao

incremento de Hs comprimindo o sinal υ∗o(t), sendo que, com Ki = 0,225, a resposta do

controlador é mais rápida, mas demasiadamente oscilatória. Com Ki = 0,175, a oscilação

diminui, assim como a velocidade de correção. Fazendo Ki = 0,2, obtém-se o desempenho
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intermediário, onde a sobrelevação é exatamente igual a 10%. Nos três casos, a taxa de

compressão pode ser calculada aplicando a equação (6.7), ou seja, para Ki = 0,2:

CR =
dD

dt
=

0,8dB

4s
= 0,2dB/s (6.25)
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Figura 85: Resposta do controlador ao degrau unitário em Hs.

Uma importante consideração se refere ao projeto do ganho Ki assumindo freqüência

de corte igual a 1 rad/s. Conforme discutido no procedimento de projeto do filtro, para

obter a rejeição mínima admitida da ondulação e maximizar a taxa de compressão do

controlador, é necessário sincronizar a freqüência de corte fc à freqüência controlada f .

Nesse sentido, Underwood (1981) propôs sincronizar também o ganho Ki a fc, ou seja,

Ki(ωc) = Kio × ωc = 0,2× 2πfc (6.26)

onde Kio = 0,2 corresponde ao ganho do integrador determinado quando a freqüência

angular de corte ωc do filtro passa-baixas é igual a 1 rad/s. Tal modificação garante a

independência da taxa de amortecimento e, conseqüentemente, da sobrelevação do con-

trolador com relação a fc. Para exemplificar, a figura 86 mostra a resposta do sistema

de controle ao degrau unitário em Hs para dois valores de ωc (1 e 2 rad/s). Nota-se que

o tempo de subida do sistema diminuiu de forma inversamente proporcional ao aumento

da freqüência de corte, enquanto a sobrelevação permaneceu inalterada.
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Figura 86: Resposta do controlador ao degrau em Hs para dois valores de ωc.

6.3.5 Taxa de Compressão Adaptativa

Conforme demonstrado, o tempo de subida tr do controlador é inversamente propor-

cional à freqüência de corte do filtro passa-baixas, e desde que a taxa de compressão varia

com o recíproco do tempo de subida, pode-se generalizar o cálculo de CR considerando

diferentes valores de ωc ao invés de apenas 1 rad/s como na equação (6.26), isto é:

CR(ωc) = 0,2dB/s× ωc (6.27)

o que é válido somente para Kio = 0,2.

Estando a freqüência de corte sincronizada à freqüência controlada de acordo com a

equação (6.23), a taxa de compressão aumenta proporcionalmente com f , sendo máxima

em cada freqüência para fc = 0,43f como mostra a figura 87. Se, por outro lado, a relação

fc/f for inferior a 0,43 e/ou Kio for menor do que 0,2, a taxa de compressão como função

da freqüência descreverá uma curva abaixo da plotada.

O procedimento de projeto de Underwood (1981) resulta, portanto, num sistema de

controle onde a taxa de compressão é adaptada suavemente com a freqüência ao longo da

varredura. Isso evita, por exemplo, que o controlador opere a 1000dB/s em 5Hz (caso em

que o sistema se tornaria instável ao compensar a variação instantânea da aceleração) ou

a 1dB/s em 5kHz (caso em que, por não conseguir compensar o erro de rastreamento a

tempo, o sistema seria forçado a abortar o ensaio ao passar por picos ou vales).
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Em cada freqüência f , a taxa de compressão é determinada pela relação fc/f e pelo

ganho Kio dos integradores. A questão ainda a ser respondida, no entanto, se refere à

variação da taxa de compressão do controlador como função do fator Q das ressonâncias e

anti-ressonâncias encontradas durante a varredura. Na abordagem de Ratz (1975), sempre

que um pico ou vale de fator Q maior do que o especificado é identificado ao causar uma

condição de instabilidade, o ganho Kio é gradativamente reduzido até o sistema recuperar

a operação estável. Na solução de Underwood (1981), por outro lado, diz-se que:

“A taxa de compressão é determinada com base na taxa de varredura e no fator

Q na freqüência corrente. O sistema monitora a taxa de variação da magnitude

do sinal de comando e do sinal de erro e, com base nessas informações, calcula

a ‘taxa de compressão ótima’. Se a resposta em freqüência do vibrador for

plana, a velocidade do controlador é baixa, mas se uma ressonância ou anti-

ressonância for encontrada, o sistema aumenta a taxa de compressão”.

Tal afirmação reconhece a existência de alguma lei de adaptação da velocidade de

resposta do controlador que é sensível não apenas à freqüência, como já demonstrado,

mas também à taxa de varredura e ao fator Q dos picos e vales. Como declarado, a

adaptação ocorre segundo a taxa de variação da magnitude do sinal de comando e do sinal

de erro. O problema, no entanto, é a ausência da descrição matemática desse mecanismo

de ajuste ou mesmo a demonstração experimental do seu desempenho. Também não
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foram encontradas patentes ou artigos reportando algum algoritmo de adaptação com

características semelhantes. Isso, no entanto, não é suficiente para julgar a veracidade da

afirmação, mas indica apenas que inexistem detalhes suficientes para aplicar e investigar

o desempenho do referido adaptador.

6.4 Modificando o Controlador de Aceleração Eficaz

A estrutura de controle apresentada por Underwood (1981) na figura 78 requer o uso

de hardware dedicado, sobretudo devido ao amplificador programável de entrada utilizado

na implementação da malha de auto-escala e ao atenuador analógico de saída empregado

para ajustar a amplitude do sinal de comando, ambos sendo dispositivos de alta resolução.

O desenvolvimento de uma plataforma de controle com esses atributos, entretanto, está

fora do escopo do presente trabalho. Para avaliar na seção 6.8 o desempenho experimental

do controlador de magnitude desenvolvido neste capítulo, será empregada a placa de de-

senvolvimento TMS320C6713 DSK considerada nos capítulos 4 e 5. No entanto, ao invés

de utilizar o módulo de aquisição D.Module.ADDA16, a conversão do sinal de aceleração

c(t) para a forma digital e do sinal de comando υ∗o(t) para a forma analógica será realizada

com o uso de conversores A/D e D/A com tecnologia sigma-delta (Σ∆), mais especifi-

camente com o codificador e decodificador de sinais (CODEC) modelo TLV320AIC23B

descrito no apêndice A. Desta forma, a elevada faixa dinâmica e a baixa distorção do

sinal de comando serão garantidas pelo alto desempenho e resolução do conversor D/A

com arquitetura Σ∆ operando com rápida taxa de amostragem. A malha de auto-escala,

contudo, não será realizada, o que requer a modificação da modelagem e do projeto do

sistema de controle de aceleração eficaz proposto por Underwood (1981).

Nessa seção, além de modificar o modelo e o projeto do controlador desenvolvido por

Underwood (1981), a ação de controle é considerada também em tempo discreto e os

efeitos do atraso de transporte inerentes à tecnologia de conversão Σ∆ são analisados.

Uma técnica de adaptação da taxa de compressão conforme o fator Q das ressonâncias

e anti-ressonâncias é proposta. O desempenho do controlador durante a varredura é

examinado através de simulação computacional. Na seção 6.6, o controlador é modificado

para incorporar um filtro de rastreamento obtido a partir de simplificações na seção 6.5 da

solução proposta por Pelletier e Underwood (1994). Um procedimento de inicialização e

desligamento suave do ensaio é desenvolvido na seção 6.7. Por fim, a análise experimental

do desempenho do controlador utilizando tanto o detector de valor eficaz quanto o filtro

de rastreamento para determinar magnitude da aceleração é realizada na seção 6.8.
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6.4.1 Estrutura do Sistema de Controle

As motivações para utilizar malhas de auto-escala na medição dos sinais de aceleração,

como explicado na seção 6.2.3, consistem em evitar o grampeamento dos sinais analógicos

durante picos de ressonâncias e maximizar a utilização do número de bits disponível no

conversor A/D, o que otimiza a faixa dinâmica do controlador ao aumentar o nível do

sinal com relação ao ruído de quantização.

No presente caso, apenas um sinal da aceleração de controle é considerado durante a

varredura. Logo, ao garantir que a magnitude da tensão de referência equivalente C∗ é

compatível com o fundo de escala da instrumentação de entrada, o nível C do sinal de

aceleração estará restrito à faixa de excursão disponível, ou seja, não haverá problema

de grampeamento do sinal c(t) e o único prejuízo efetivo decorrente da eliminação da

malha de auto-escala será a não otimização da faixa dinâmica do controlador. Entretanto,

as especificações do CODEC TLV320AIC23B indicam que a faixa dinâmica típica do

conversor é igual a 90dB para um fundo de escala de 1Veficaz, faixa essa consistente com

a maioria dos controladores industriais.

A eliminação do atenuador analógico do sinal de comando υ∗o(t) também reduz a

faixa dinâmica do controlador, uma vez que, nesse caso, a amplitude do sinal digital a

ser sintetizado pelo conversor D/A não é igual ao fundo de escala do conversor, mas

sim um valor determinado pela magnitude D calculada pelo sistema de controle. As

especificações do CODEC, contudo, reportam que a faixa dinâmica típica do conversor

é igual a 100dB para um fundo de escala de 1Veficaz, o que condiz com a descrição de

controladores modernos.

Removendo a malha de auto-escala e o atenuador de saída da figura 78, obtém-se o

controlador de aceleração eficaz simplificado da figura 88. Observa-se que a magnitude

D atua diretamente sobre a amplitude do sinal digital gerado pelo oscilador. Tal como

a abordagem de Underwood (1981), o sistema de controle digital é representado e proje-

tado como um sistema analógico equivalente, mas, nesse caso, o estudo da estabilidade

considera também os efeitos do atraso de transporte dos conversores.

6.4.2 Modelagem do Sistema de Controle

Sem a malha de auto-escala, a dinâmica do detector de valor eficaz é dominada pelo

polinômio característico Bn(s) do filtro passa-baixas. Conseqüentemente, a função de
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Figura 88: O sistema de controle de aceleração eficaz simplificado.

transferência Hcl(s) do sistema em malha fechada (figura 89) resulta simplificada como:

Hcl(s)
∆
=

D(s)

Hs(s)
=

−Ki

sBn(s) + Ki

(6.28)
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ĈC

s

K
i

fc

B s
n
( )

1

Figura 89: Diagrama de blocos do sistema de controle simplificado.

Essa função representa o efeito da variação do ganho Hs na magnitude D do sinal de

comando e é utilizada para projetar e analisar o desempenho e a estabilidade do sistema.

6.4.3 Projeto do Sistema de Controle

Utilizando o filtro passa-baixas tipo Butterworth de terceira ordem no detector de

valor eficaz, o projeto do controlador compreende a determinação do ganho máximo Kio

do integrador e da relação entre a freqüência de corte fc e a freqüência controlada f .

6.4.3.1 Projeto do Filtro Passa-Baixas

Seguindo a abordagem de Underwood (1981), para que o valor de pico da componente

alternada de freqüência 2f em Ĉ seja igual a, no máximo, 1% da componente contínua,
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é necessário obedecer à equação (6.23), sendo que a taxa de compressão é maximizada

fazendo fc/f = 0,43. Os resultados da análise por computador realizada na seção 6.4.6,

no entanto, indicam que utilizar o valor máximo da relação fc/f também potencializa a

instabilidade do controlador quando sob os efeitos de ressonâncias ou anti-ressonâncias

mais acentuadas. Reduzir a relação fc/f para 0,1, por outro lado, diminui a máxima

taxa de compressão que o sistema pode oferecer numa determinada freqüência, mas reduz

também a suscetibilidade do controlador à instabilidade.

Como exemplo, a figura 90 permite comparar a resposta do detector de valor eficaz

ao degrau de amplitude (Cm =
√

2V) para fc/f igual a 0,43, 0,1 e 0,05. Observa-se que

a diminuição da freqüência de corte com relação à freqüência de varredura aumenta o

número de ciclos necessários para que a estimativa da magnitude do sinal de aceleração

acomode na faixa ±2% do valor final, o que equivale a reduzir a taxa de compressão.
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Figura 90: Resposta do detector de valor eficaz ao degrau de amplitude.

6.4.3.2 Projeto do Ganho do Integrador

Para determinar o ganho Kio do integrador, o polinômio normalizado Bn(s) do filtro

passa-baixas indicado na equação (6.24) foi substituído no denominador da função de

transferência (6.28) e as raízes do polinômio característico resultante foram calculadas

para diferentes valores de Ki = Kio. A figura 91 mostra a localização dos pólos de Hcl(s)

no plano s, donde se conclui que o sistema é instável para Kio >0,75. Na figura 92, a
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variação da magnitude D do sinal de comando em resposta ao degrau unitário é ilustrada

para três valores de Kio: 0,2, 0,26 e 0,32.
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Figura 91: Lugar das raízes do sistema de controle simplificado.
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Figura 92: Resposta do controlador simplificado ao degrau unitário em Hs.

Segundo discutido, o critério de Underwood (1981) estabelece que o ganho Kio ótimo

é aquele para o qual a taxa de amortecimento dos pólos dominantes de Hcl(s) é aproxi-

madamente 0,45, o que resulta numa sobrelevação de 10% para o degrau em Hs. Se o

mesmo critério de projeto for aplicado, a sobrelevação máxima permitida será 10% com
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Kio = 0,26. Ocorre, entretanto, que a dinâmica apresentada pelo sistema de controle

ao reduzir a magnitude do sinal de comando em resposta ao degrau em Hs corresponde

também à dinâmica descrita em Ĉ devido ao degrau no sinal de referência C∗, o que pode

ser verificado deduzindo a função de transferência de C∗ para Ĉ no diagrama de blocos

da figura 89, isto é:
Ĉ(s)

C∗(s)
= − D(s)

Hs(s)
=

Ki

sBn(s) + Ki

(6.29)

Logo, se durante a etapa de inicialização do controlador for aplicado um degrau

unitário em C∗, a sobrelevação e, conseqüentemente, o erro de rastreamento entre C∗

e Ĉ será igual a 0,1dB. Entretanto, se o degrau aplicado em C∗ for de 80dB, por exemplo,

então o erro será igual a 8dB, valor esse capaz de levar o sistema a abortar o ensaio. Para

evitar isso, no presente caso, o ganho Kio considerado ótimo será aquele para o qual a taxa

de amortecimento dos pólos dominantes de Hcl(s) é unitária, ou seja, não será admitida

sobrelevação na resposta ao degrau. Como mostra a figura 92, a resposta do sistema é

criticamente amortecida com Kio = 0,2.

Entende-se que, na abordagem de Underwood (1981), tal problema de inicialização

talvez não fosse verificado devido ao mecanismo de adaptação da velocidade de resposta

do controlador, o qual, segundo afirmado, garante que a oscilação é sempre inferior a

0,2dB para qualquer degrau que não faça o sistema abortar o teste.

6.4.4 Taxa de Compressão Máxima

Sendo Kio = 0,2, o ganho do integrador como função da freqüência de corte do filtro

passa-baixas é determinado conforme:

Ki(ωc) = Kio × ωc = 0,2× 2πfc (6.30)

e a taxa de compressão para ωc = 1 rad/s é obtida com base no tempo de subida da

resposta ao degrau mostrada na figura 92 para Kio = 0,2, ou seja:

CR =
dD

dt
=

0,8dB

5,5s
= 0,15dB/s (6.31)

Generalizando para diferentes valores de ωc:

CR(ωc) = 0,15dB/s× ωc (6.32)
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e substituindo fc em ωc = 2πfc por 0,1f projetado na seção 6.4.3.1, isto é:

CR(f) = 0,15dB/s× 2π × 0,1f = 0,1dB/s× f (6.33)

obtém-se a máxima taxa de compressão que o controlador pode apresentar para cada

freqüência de varredura.

6.4.5 Discretização do Sistema de Controle

Uma vez definida a relação fc/f e o ganho Kio do integrador, a realização do sistema

de controle requer uma aproximação em tempo discreto da ação integral. Nessa seção,

além de discretizar o integrador, é feita uma análise dos efeitos do atraso de transporte

inerentes à tecnologia de conversão Σ∆ presente nos conversores A/D e D/A.

6.4.5.1 Ação de Controle

A integral do erro de rastreamento representada em tempo contínuo na figura 88 pode

ser aproximada em tempo discreto utilizando integração retangular de uma passo atrás

(KUO, 1992), isto é:

D(k + 1) = D(k) + Ki(ωc)TLε(k) (6.34)

ou, substituindo a equação (6.30) em (6.34):

D(k + 1) = D(k) + Kio2πfcTLε(k) (6.35)

onde TL é o período de atualização da lei de controle (tempo de malha).

Na determinação do intervalo TL, pode-se considerar o tempo de acomodação da res-

posta do detector de valor eficaz. Por exemplo, na seção 6.4.3.1, foi verificado que a

diminuição da relação entre freqüência de corte e a freqüência de varredura aumenta pro-

porcionalmente o número de ciclos Nc necessários para que a estimativa Ĉ da magnitude

do sinal de aceleração acomode na faixa ±2% do valor final, isto é:

Nc ≈ f

fc

(6.36)

Logo, é possível atualizar D somente a cada Nc ciclos da freqüência f controlada:

TL
∆
=

Nc

f
(6.37)
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Com isso, a equação (6.35) pode ser reescrita como:

D(k + 1) = D(k) + Kio2πε(k) (6.38)

Tal possibilidade de realização prática da lei de controle permite, caso requerido,

reduzir a demanda da capacidade de processamento do DSP, pois, ao invés de desempenhar

as tarefas segundo a alta taxa de amostragem dos conversores A/D e D/A, o processador

teria à disposição Nc ciclos para filtrar as amostras adquiridas, estimar a magnitude do

sinal de aceleração, recalcular a lei de controle, atualizar a freqüência para cada uma das

amostras dos próximos Nc ciclos do sinal de comando e recarregar os resultados em uma

memória externa tipo primeiro a entrar/primeiro a sair (FIFO). No presente caso, não

sendo detectadas restrições impostas pela capacidade do processador, todas as tarefas

relativas ao sistema de controle são realizadas conforme o período de amostragem Ts dos

conversores A/D e D/A, sendo a magnitude do sinal de comando atualizada, portanto,

de acordo com a equação (6.35) fazendo TL igual a Ts. Para manter a consistência com

os testes realizados nos capítulos anteriores, a freqüência de amostragem fs = 1/Ts foi

definida igual a 48kHz, valor esse que garante distorção harmônica total (THD) típica

entre -80dB e -90dB para sinais senoidais de entrada e saída no CODEC com amplitude

igual ao fundo de escala e freqüência de 1kHz (TEXAS INSTRUMENTS, INC., 2004).

6.4.5.2 Efeitos do Atraso de Transporte

A figura 93 representa o diagrama de blocos do sistema de controle em tempo discreto

considerando o atraso de transporte em amostras Ndi e Ndo relativas aos conversores A/D

e D/A do CODEC, respectivamente. A função de transferência do filtro Butterworth de

terceira ordem é obtida em z como Hlpf(z) utilizando discretização bilinear.
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Figura 93: Diagrama de blocos do sistema de controle em tempo discreto.

Para analisar os efeitos do atraso na estabilidade do sistema de controle, a resposta

ao degrau unitário em Hs é plotada na figura 94 levando em conta o número total de
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amostras Nd de atraso dos conversores (TEXAS INSTRUMENTS, INC., 2004), isto é:

Nd = Ndi + Ndo = 29 (6.39)

sendo que a freqüência de varredura f considerada é igual a 5kHz, pois o deslocamento de

fase devido ao atraso é mais significativo em freqüências próximas à taxa de amostragem.
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Figura 94: Resposta do controlador em tempo discreto ao degrau em Hs (f = 5kHz).

Comparando a resposta do sistema sem e com atraso de transporte para Kio igual

a 0,2, observa-se que a magnitude do sinal de comando se torna significativamente os-

cilatória. Isso ocorre porque, com o aumento da freqüência de varredura, o sistema é

automaticamente projetado para a operar numa faixa onde a diminuição da margem de

fase devido ao atraso de conversão se torna relevante, podendo levar à instabilidade. Para

evitar que isso ocorra e reduzir a sobrelevação, é necessário, como mostrado, diminuir o

valor de Kio em altas freqüências. Em faixas inferiores, a redução da margem de fase não

é pertinente e Kio pode ser mantido igual a 0,2 como indicado na figura 95.

6.4.6 Análise de Desempenho por Computador

Para avaliar através de simulação computacional o desempenho do sistema de controle

durante a varredura, considerou-se o modelo em tempo discreto do filtro desafio descrito

no apêndice B, o qual é usualmente empregado por fabricantes de controladores de ensaios

de vibração para examinar a faixa dinâmica e a performance do sistema de controle. Neste
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Figura 95: Resposta do controlador em tempo discreto ao degrau em Hs (f = 1kHz).

filtro, a tensão de entrada corresponde ao sinal de comando υ∗o(t), enquanto a tensão de

saída representa o sinal de aceleração c(t). Os picos e vales da resposta em freqüência

do filtro representam um desafio à capacidade do controlador em manter o sinal de saída

dentro das margens de tolerância, sendo por isto referenciado como filtro desafio.

Na simulação do controlador, executou-se a seguinte seqüência a cada intervalo Ts:

1. Atualizar a freqüência de varredura f(k);

2. Calcular a magnitude de referência C∗(k);

3. Atualizar os coeficientes da função de transferência Hlpf(z) do filtro passa-baixas;

4. Adquirir o sinal de aceleração c(k);

5. Calcular c2(k);

6. Filtrar c2(k);

7. Determinar a estimativa Ĉ(k) da magnitude do sinal de aceleração;

8. Calcular o erro de rastreamento ε(k);

9. Determinar a magnitude do sinal acionamento D(k + 1) para o próximo intervalo;

10. Atualizar υ∗o(k + 1);
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O atraso de transporte de Nd amostras dos conversores A/D e D/A foi também

inserido na simulação para aproximar os resultados ao desempenho real do controlador.

Com relação à faixa de variação do sinais internos ao sistema de controle, observou-se

que, na placa de desenvolvimento TMS320C6713 DSK, o resultado da conversão A/D

corresponde a uma palavra de 32 bits, onde os 16 primeiros bits representam o valor do

canal esquerdo do codificador estéreo e os 16 últimos, o valor do canal direito, o mesmo

ocorrendo com relação aos canais esquerdo e direito do conversor D/A. Com isso, a faixa

dinâmica dos sinais de entrada e saída resulta aproximadamente igual a 96dB, ou seja,

a faixa de variação dos sinais C∗, C, Ĉ e D é restrita de -96dB a 0dB, sendo que 0dB

corresponde a um sinal com valor eficaz igual ao fundo de escala dos conversores (1Veficaz).

Para examinar o desempenho do sistema de controle, considerou-se uma varredura

realizada à taxa de 1 oit/min entre 5Hz e 5kHz, sendo a magnitude de referência C∗

fixada em -40dB. Definindo a relação fc/f igual a 0,43 e utilizando Kio = 0,2, vê-se pelos

resultados na figura 96 que o sistema se torna instável ao passar pela anti-ressonância de

alta freqüência do filtro desafio. Reduzindo fc/f para 0,1 de acordo com o discutido na

seção 6.4.3.1, a instabilidade é ainda verificada, mas os efeitos são menos significativos

como mostra a figura 97. Nesse caso, mantendo a relação fc/f igual a 0,1, mas diminuindo

o ganho Kio do integrador de 0,2 para 0,07, a estabilidade do sistema é garantida e o

erro de rastreamento é inferior a ±3dB (figura 98). Isso demonstra, portanto, que uma

vez definida a relação fc/f capaz de atenuar a ondulação na estimativa Ĉ sem reduzir

demasiadamente a velocidade do controlador, é necessário adaptar o ganho Kio de acordo

o fator Q dos picos e vales encontrados durante a varredura.

O desenvolvimento de um mecanismo de auto-ajuste de Kio, conforme discutido na

seção 6.3.5, constitui um tema com muito potencial para contribuições. Existem e conti-

nuam a ser exploradas na literatura inúmeras técnicas de controle que garantem estabili-

dade e bom desempenho no rastreamento de sinais de referência, mesmo sob os efeitos de

incertezas no modelo dinâmico da planta. O problema, entretanto, é que esses métodos

normalmente assumem hipóteses ou limites sobre as incertezas do processo a ser contro-

lado, o que, como já demonstrado, não se aplica ao presente caso, uma vez que a resposta

da máquina de vibração pode ser significativamente modificada pelas ressonâncias do

corpo de prova. Por isso, apesar de um esforço despendido na experimentação de técni-

cas de controle adaptativo robusto, como, por exemplo, a aplicação da solução proposta

por Narendra e Bosković (1992), não foi obtido sucesso e se optou por uma abordagem

relativamente simples e eficiente, na qual é permitido ao operador do ensaio especificar o
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Figura 96: Resultados de simulação com fc/f = 0,43 e Kio = 0,2. (a) Magnitude Hs do
filtro desafio e dos sinais de aceleração Ĉ e acionamento D. (b) Erro de rastreamento.

ganho do integrador por faixas de freqüências conforme:

Kio(α) = 0,2× 21−α (6.40)
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Figura 97: Resultados de simulação com fc/f = 0,1 e Kio = 0,2. (a) Magnitude Hs do
filtro desafio e dos sinais de aceleração Ĉ e acionamento D. (b) Erro de rastreamento.

onde α ∈ [1, +∞) é o parâmetro a ser especificado. Nesse caso, antes do ensaio, é realizado

um pré-teste consistindo de apenas uma varredura iniciada com o valor de α declarado

pelo operador. Se, durante o pré-teste, o erro de rastreamento for maior do que os limites
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Ĉ

H
s

M
a
gn

it
u
d
e 

(d
B

)

(a)

-3

-2

-1

0

1

2

3

1000 1050 1100 1150 1200 1250 1300

Freqüência (Hz)

E
rr

o 
(d

B
)

(b)

Figura 98: Resultados de simulação com fc/f = 0,1 e Kio = 0,07. (a) Magnitude Hs do
filtro desafio e dos sinais de aceleração Ĉ e acionamento D. (b) Erro de rastreamento.

para abortar, ocorrerá uma interrupção para proteger o corpo de prova e o operador

deverá ajustar o valor de α conforme a causa da suspensão: 1. se por excesso de taxa

de compressão, como mostrado nas figuras 96 e 97, ou 2. por velocidade de correção
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muito baixa (figura 99). Na primeira possibilidade, será necessário aumentar o valor α

de acordo com os limites estipulados. Do contrário, o operador deverá diminuir α. Após

a adaptação, o pré-teste será retomado e, em caso de nova interrupção, realizar-se-á o

ajuste correspondente seguindo o mesmo procedimento.

Com os resultados do pré-teste, define-se o valor de α para cada faixa de freqüências

entre as quais houve interrupção e, assim, o ensaio poderá ser efetivamente realizado.

Como indica a equação (6.40), as alterações de Kio ocorrem em potências de 2 como no

adaptador descrito por Ratz (1975). Entretanto, diferentemente deste, uma vez que Kio

tenha sido reduzido, é possível aumentar o seu valor em outras faixas de freqüência de

acordo com a necessidade. Como regra geral, se o ensaio for iniciado em baixas freqüências

(5Hz, por exemplo), convém fazer α igual a 1, pois, como indica a equação (6.33), a taxa

de compressão é relativamente reduzida nessa faixa. Acima de 1kHz, segundo discutido

na seção 6.4.5.2, é necessário especificar α ≥ 2 para diminuir a sobrelevação decorrente

do atraso de transporte dos conversores A/D e D/A. Para exemplificar o desempenho do

controlador, a figura 100 demonstra os resultados obtidos durante uma varredura realizada

entre 5Hz e 5kHz a 1 oit/min e fazendo α igual a 1 até 300Hz e 2,5 acima dessa freqüência.

Como se vê, o erro de rastreamento é inferior a ±3dB durante toda a varredura.

Nas próximas seções, o controlador é modificado para possibilitar também o uso de

um filtro de rastreamento na detecção de magnitude do sinal de aceleração. A análise de

desempenho experimental é realizada na seção 6.8 com um protótipo do filtro desafio e

também com uma máquina de vibração eletrodinâmica. Antes disto, convém um comen-

tário acerca do ineditismo do método de adaptação do ganho do integrador: de acordo

com a descrição de controladores industriais competitivos (ver, por exemplo, especificações

de Data Physics Corporation (2008), Spectral Dynamics Corporation (2008a), Vibration

Research Corporation (2008), LDS Test and Measurement (2008)), é usual conceder ao

operador um certo grau de liberdade sobre o percentual de correção da magnitude do sinal

de comando em cada iteração. No presente caso, isso é realizado por meio da definição

do parâmetro α. A questão, porém, é que não se dispõe de detalhes mais específicos com

relação à lei de controle nesses equipamentos e, principalmente, à forma como a interação

do operador afeta a correção, o que confere, portanto, caráter inédito à solução proposta.

6.5 O Filtro de Rastreamento

Conforme discutido na seção 6.2.6, filtros de rastreamento implementam um filtro

passa-banda estreito centrado na freqüência de varredura para extrair a amplitude e a
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Figura 99: Resultados de simulação com fc/f = 0,1 e Kio = 0,003. (a) Magnitude Hs do
filtro desafio e dos sinais de aceleração Ĉ e acionamento D. (b) Erro de rastreamento.

fase do sinal de aceleração. Ao contrário do detector de valor eficaz, o uso de filtros de

rastreamento possibilita controlar e/ou analisar a componente do espectro da aceleração

especificamente na freqüência controlada, o que aumenta a faixa dinâmica do controlador,
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Figura 100: Resultados de simulação com fc/f = 0,1 e α adaptado. (a) Magnitude Hs

do filtro desafio e dos sinais de aceleração Ĉ e acionamento D. (b) Erro de rastreamento.

melhora as estimativas de funções de transferência e evita que fatores não necessariamente

relacionados à vibração possam eventualmente interferir nas medições.

De acordo com Keller (2002), um bom filtro de rastreamento deve apresentar magni-



CAPÍTULO 6. CONTROLE DE ACELERAÇÃO SENOIDAL NO DOMÍNIO DA
FREQÜÊNCIA 214

tude constante na banda-passante, ganho unitário na freqüência central, taxa de rejeição

mínima igual a -80dB/oit na faixa de transição, atenuação de pelo menos -70dB na banda

de rejeição e, ainda, possibilitar a seleção de largura de banda fixa ou proporcional à

freqüência central. Em medições com múltiplos canais, a presença de um filtro de ras-

treamento dedicado para cada canal não deve modificar a relação de fase entre os sinais.

Além disso, durante a varredura, a banda passante deve variar com resolução tão reduzida

quanto 0,1 Hz para permitir a identificação de ressonâncias com alto fator Q.

Tais requisitos, segundo enfatizado por Keller (2002), tornam complexa e dispendiosa

a implementação digital de filtros de rastreamento de boa qualidade, especialmente em

sistemas com vários canais de medição. Por isso, de acordo com Underwood (2001), muitos

controladores comerciais de ensaios de vibração, por simplicidade, não utilizam filtros de

rastreamento, mas aproximam a função por meio de métodos baseados na transformada

rápida de Fourier (FFT). No entanto, a aplicação da FFT é fundamentada na hipótese

de que o sinal é estacionário durante o intervalo de medição, o que não condiz com a

natureza da aceleração numa varredura contínua. Por essa razão, nesses equipamentos,

conforme ratificado por Pelletier e Underwood (1994), a freqüência do sinal de comando

é mantida constante durante o intervalo de medição e modificada abruptamente para o

próximo valor realizável assim que as amostras tenham sido armazenadas. Os valores

realizáveis de freqüência são, nesse caso, aqueles cujo período é submúltiplo da duração

do bloco de amostras, o que é também requisito para a aplicação da FFT, mas contradiz

a necessidade de variar a freqüência suavemente para evitar transitórios.

Nesta seção, a solução proposta por Pelletier e Underwood (1994) para a realização

digital de filtros de rastreamento é descrita e simplificada para operar em conjunto com

o esquema de controle da seção anterior. O trabalho de Pelletier e Underwood (1994) é o

único registro encontrado propondo um método de implementação digital para o filtro que

não se baseia no uso da FFT. A patente deferida a Burrow (1962) reconhece o direito sobre

a invenção do filtro de rastreamento, mas, nesse caso, com a tecnologia essencialmente

analógica disponível na época e de desempenho limitado.

6.5.1 Filtro de Rastreamento com Detector de Freqüência Inter-
mediária 0Hz

Uma representação simplificada do filtro de rastreamento proposto por Pelletier e

Underwood (1994) é mostrada na figura 101, onde

θ(t) = 2πft (6.41)
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representa a fase dos sinais moduladores senθ(t) e cos θ(t) na freqüência de varredura f e

no instante t, enquanto φ corresponde à diferença de fase do sinal de aceleração c(t) com

relação aos sinais moduladores. Nota-se que θ(t) é também a fase do oscilador digital

utilizado para produzir o sinal de comando υ∗o(t).

c t C t( ) = sen[ ( )m q f+ ]

Filtro
passa-baixas

Filtro
passa-baixas

Cálculo de
amplitude

e fase

C em f

sen[ ( )]q t

cos[ ( )]q t

real

imaginário

2

Cm cos f

2

Cm sen f

Figura 101: O filtro de rastreamento com detector de freqüência intermediária 0-Hz.

Ao multiplicar o sinal de aceleração c(t) por senθ(t) e cos θ(t), obtém-se:

c(t) senθ(t) =
Cm

2
cos φ− Cm

2
cos[2θ(t) + φ] (6.42)

c(t) cos θ(t) =
Cm

2
senφ +

Cm

2
sen[2θ(t) + φ] (6.43)

que representam, respectivamente, a parte real e imaginária da amplitude complexa do

sinal de aceleração. Para estimar a amplitude Cm e a fase φ, as componentes alternadas

de freqüência 2f são atenuadas por meio dos filtros passa-baixas indicados na figura 101.

A técnica de Pelletier e Underwood (1994) translada, portanto, a energia de c(t) na

freqüência f para 0Hz, o que explica o termo filtro de rastreamento com detector de

freqüência intermediária 0Hz. A operação de multiplicação por um sinal modulador do

sinal contendo a informação a ser decodificada e o uso de um detector de freqüência

intermediária são comuns em receptores de rádio tipo super-heteródino (HAYKIN, 1994).

Uma característica relevante desse método se refere ao sincronismo das estimativas dos

sinais de aceleração nos sistemas com múltiplos canais: uma vez que os sinais moduladores

senθ(t) e cos θ(t) são comuns a todos os canais, a diferença de fase e, conseqüentemente, o

sincronismo entre um canal e outro é preservado independentemente do número de canais.

Para filtrar a parte real e a imaginária da amplitude complexa do sinal de aceleração,

Pelletier e Underwood (1994) propuseram o uso de uma cascata de filtros passa-baixas de

decimação do tipo Butterworth de terceira ordem, tal como mostrado na figura 102. Cada

bloco ÷2, ÷5 e ÷8 representa um filtro Butterworth com o respectivo fator de decimação.

Os dois primeiros blocos constituem o primeiro detector de freqüência intermediária (DFI)
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e, para cada bloco adicional, obtém-se mais um detector. A freqüência de corte dos filtros é

determinada de forma que 13 filtros em série implementam 12 detectores com constantes

de tempo espaçadas por oitavas. O resultado é a obtenção de um filtro passa-banda

centrado em f e progressivamente estreito conforme o número de detectores considerado.

Cálculo de
amplitude

e fase

C em f

imaginário

Processo de
controle de
medição

÷8 ÷2

DFI 4

Controle de
saída do
DFI 0Hz

DFI

Detectores de
freqüência
intermediária
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÷2

DFI 5

÷2

DFI 6

÷2

DFI 1

÷2

DFI 2

÷2
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DFI 8
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DFI 11
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Figura 102: Detectores de freqüência intermediária utilizados no filtro de rastreamento.

O processo de controle de medição usa o valor atual da freqüência de varredura e

os parâmetros especificados pelo usuário, como, por exemplo, largura de banda fixa ou

proporcional à freqüência central, para determinar qual detector (e, conseqüentemente,

qual largura de banda) deve ser utilizado. A freqüência da ondulação produzida no

primeiro estágio do filtro de rastreamento limita a mínima constante de tempo que pode

ser selecionada. Os filtros Butterworth são projetados de modo a permitir que a máxima

freqüência de corte dos detectores seja 160% da freqüência de varredura atual, o que

determina a mínima atenuação da ondulação. Havendo 12 detectores com freqüências

de corte espaçadas por oitavas, o sistema pode operar de 160% a apenas 0.078% da

freqüência de varredura. Cada canal de entrada possui um par de detectores de freqüência

intermediária sendo processados paralelamente: um para a parte real e o outro para a parte

imaginária da amplitude da aceleração. Com isso, as saídas dos detectores correspondem

aos valores médios dos sinais nas equações (6.42) e (6.43) mais qualquer eventual ruído

ou distorção com freqüência inferior à freqüência de corte do detector utilizado .
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Com algumas alterações mostradas na figura 103, o filtro de rastreamento pode im-

plementar um detector de valor eficaz semelhante ao apresentado na seção 6.3.2. Nesse

caso, a operação de multiplicação do sinal de aceleração c(t) pelos sinais moduladores

senθ(t) e cos θ(t) é substituída pela geração do sinal c2(t), isto é:

c2(t) =
C2

m

2
− C2

m

2
cos [2 (2πft + φ)] (6.44)

o qual representa o valor médio quadrático do sinal somado à ondulação de freqüência 2f .

c t C t( ) = sen[ ( )m q f+ ]
Filtro

passa-baixas

real 2

Cm

2

Figura 103: O detector de valor eficaz.

Para remover a componente alternada, utiliza-se apenas o conjunto de detectores

de freqüência intermediária responsáveis por filtrar a componente real da magnitude da

aceleração. A conexão dos filtros Butterworth digitais em cascata é realizada para imple-

mentar uma família de 12 detectores de valor eficaz com bandas ajustadas por oitavas. A

freqüência de corte dos filtros passa-baixas determina a constante de tempo dos detectores

correspondentes. O processo de controle de medição é organizado de forma que a largura

de banda do detector utilizado é tão próxima quanto possível de 160% da freqüência de

varredura, o que garante a rejeição mínima admitida da componente alternada e maximiza

a taxa de compressão do sistema de controle.

6.5.2 Simplificando o Filtro de Rastreamento

A implementação digital de 2 conjuntos de 13 filtros Butterworth de terceira ordem em

cascata, totalizando 26 blocos para apenas um canal, apresenta dificuldades de realização

prática, sobretudo quando múltiplos canais necessitam ser processados simultaneamente.

Por isso, conforme Keller (2002), se a implementação não for realizada de forma correta, o

custo do controlador/analisador pode se tornar consideravelmente elevado, o que muitas

vezes conduz à aplicação de soluções com desempenho inferior.

O desenvolvimento de hardware dedicado para a realização de um filtro de rastre-

amento com as características descritas por Pelletier e Underwood (1994) está fora do

escopo do presente trabalho. Ao invés disso, o que se pretende é simplificar a estrutura

proposta, mas mantendo o princípio elementar com a finalidade principal de analisar o

impacto do filtro no sistema de controle desenvolvido na seção 6.4. Essa é, na verdade, a
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proposta de trabalho futuro sugerida por Pelletier e Underwood (1994), mas não desen-

volvida em artigos posteriores.

Para simplificar a implementação do filtro de rastreamento preservando a essência do

mesmo, apenas o primeiro detector de freqüência intermediária será considerado em cada

conjunto de filtros mostrado na figura 102. Dessa forma, a operação de multiplicação do

sinal de aceleração c(t) pelos sinais moduladores senθ(t) e cos θ(t) será mantida e somente

dois blocos de filtros passa-baixas com mesma freqüência de corte fc serão utilizados em

cascata para filtrar a parte real e a parte imaginária do sinal de aceleração. A variação da

largura de banda do filtro de rastreamento será obtida, portanto, sincronizando a freqüên-

cia de corte fc com a freqüência de varredura f segundo uma relação pré-determinada.

Na determinação da relação máxima entre a freqüência de corte fc e a freqüência

de varredura f para os dois filtros Butterworth em cascata que compõem cada detector,

pode-se considerar como critério de projeto que a atenuação da componente alternada de

freqüência 2f dos sinais c(t) senθ(t) e c(t) cos θ(t) deverá ser igual a 100 vezes (-40dB).

Logo, sendo a taxa de atenuação de -36dB/oit para dois filtros Butterworth de terceira

ordem em série e definindo Noit como o número de oitavas entre 2f e fc (exatamente como

realizado na seção 6.3.4.1), isto é:

Noit = log2

2f

fc

(6.45)

a relação entre fc e f é obtida a partir de:

36dB/oit×Noit ≥ 40dB (6.46)

ou seja, para garantir a rejeição mínima, é necessário que:

fc ≤ 0,93f (6.47)

Definindo fc = 0,93f , a amplitude da ondulação na saída do detector de freqüência

intermediária (tanto da parte real quanto da parte imaginária) é apenas 1% do valor

da entrada. Para determinar a largura de banda do filtro de rastreamento resultante,

determinou-se a resposta em freqüência do sistema em simulação para diferentes valores

de fc/f . A figura 104(a) mostra os resultados obtidos com f = 200Hz. Observa-se que

a largura de banda definida em -3dB resulta igual a 160% da freqüência central para

fc = 0,93f e, de forma genérica:

BW−3dB% =
160%

0,93
× fc

f
(6.48)
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Figura 104: Resultados de simulação do filtro de rastreamento simplificado para diferentes
larguras de banda. (a) Resposta em freqüência. (b) Resposta ao degrau de amplitude.

Na seção 6.4.6, foi demonstrado que garantir atenuação de -40dB da componente

alternada de freqüência 2f possibilita maximizar a taxa de compressão do controlador

numa determinada freqüência, mas também aumenta a suscetibilidade do sistema de

controle à instabilidade quando sob os efeitos de ressonâncias de alto fator Q. Por isso, ao
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invés de utilizar o valor máximo da desigualdade expressa pela equação (6.47), o que se

propõe é limitar a largura de banda percentual BW−3dB% do filtro de rastreamento a 100%

da freqüência de varredura, o que aumenta o valor mínimo da atenuação na freqüência

2f de -40dB para -64dB. Nesse caso, conforme o valor atual da freqüência de varredura

e a largura de banda especificada pelo usuário, o sistema atualiza automaticamente a

freqüência de corte dos filtros passa-baixas de acordo com:

fc =
BW−3dB%

160%
× 0,93f (6.49)

onde BW−3dB% ≤ 100%.

Nota-se na figura 104(a) que, quanto menor a largura de banda, maior a taxa de

atenuação do filtro, mas também, como mostra a figura 104(b), mais ciclos são necessários

para que a estimativa acomode na faixa ±2%. Com fc/f = 0,06 ou, de forma equivalente,

BW−3dB% = 10%, a taxa de rejeição do filtro é de aproximadamente -340dB/oit, o que é

compatível com as especificações de um bom filtro de rastreamento. Com esse valor em

particular, são necessários em torno de 32 ciclos para que a estimativa acomode.

Para realizar o detector de valor eficaz a partir do filtro de rastreamento tal como pro-

posto por Pelletier e Underwood (1994), apenas um detector de freqüência intermediária

é considerado. Nesse caso, a relação entre a freqüência de corte fc dos filtros Butterworth

e a freqüência de varredura pode ser determinada fazendo BW−3dB% = 100% na equação

(6.49), o que garante atenuação de -64dB na freqüência da ondulação presente em c2(t).

Entretanto, para manter a consistência com o detector projetado na seção 6.4.3.1 em

termos de número de ciclos necessários para que a estimativa da magnitude do sinal de

aceleração acomode, a relação é definida:

fc
∆
= 0,2f (6.50)

o que, conforme demonstra a figura 105, resulta em aproximadamente 10 ciclos para a

acomodação. Nesse caso, a rejeição da componente alternada de freqüência 2f aumenta

de -78dB referentes ao projeto da seção 6.4.3.1 para -120dB.

6.5.3 Compensação do Atraso de Transporte

Na implementação digital do filtro de rastreamento, é necessário compensar o atraso

de transporte de Nd amostras de período Ts dos conversores A/D e D/A, principalmente

para eliminar o erro no cálculo da fase do sinal de aceleração. Para tanto, o argumento

θ dos sinais moduladores expresso na equação (6.41) é redefinido como θh e obtido na
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Figura 105: Resposta do detector de valor eficaz ao degrau de amplitude.

iteração k como:

θh(k) = θ(k)− ωNdTs (6.51)

onde θ(k) representa na iteração k a fase do oscilador digital utilizado para gerar o sinal

de comando, isto é:

θ(k) = θ(k − 1) + ωTs (6.52)

Dessa forma, como demonstram no apêndice B os resultados obtidos na determinação

experimental da resposta em freqüência do filtro desafio, o atraso de fase decorrente da

operação dos conversores com tecnologia Σ∆ é devidamente compensado.

6.6 Inserindo o Filtro de Rastreamento

Nesta seção, o filtro de rastreamento e o detector de valor eficaz realizados com dois

filtros Butterworth em cascata são considerados na operação com o sistema de controle

desenvolvido na seção 6.4. Seguindo o mesmo procedimento de projeto, inicialmente é

determinado o modelo dinâmico do sistema em tempo contínuo e, uma vez definida a

relação fc/f na seção 6.5.2 tanto para o filtro de rastreamento quanto para o detector

de valor eficaz, procede-se à determinação do máximo ganho Kio do integrador. A ação

de controle é, então, considerada em tempo discreto para analisar os efeitos do atraso de

transporte. O desempenho do controlador durante a varredura é examinado através de
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simulação computacional considerando o filtro desafio.

6.6.1 Modelagem do Sistema de Controle

Com dois filtros Butterworth de terceira ordem em cascata tanto na implementação

do filtro de rastreamento quanto do detector de valor eficaz, a dinâmica do sistema de

detecção é dominada pelo polinômio característico Bn(s) do filtro passa-baixas elevado

ao quadrado. Conseqüentemente, a função de transferência Hcl(s) do sistema em malha

fechada indicado na figura 106 resulta:

Hcl(s)
∆
=

D(s)

Hs(s)
=

−Ki

sB2
n(s) + Ki

(6.53)

Hs D+
+

e

+

*C

ĈC

s
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B s
n
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Figura 106: Diagrama de blocos do sistema de controle.

6.6.2 Projeto do Ganho do Integrador

Para determinar o ganho Kio do integrador, o polinômio normalizado Bn(s) do filtro

passa-baixas indicado na equação (6.24) foi substituído no denominador da função de

transferência (6.53) e as raízes do polinômio característico resultante foram calculadas

para diferentes valores de Ki = Kio. A figura 107 mostra a localização dos pólos de Hcl(s)

no plano s, donde se conclui que o sistema é instável para Kio > 0,38. Na figura 108, a

variação da magnitude D do sinal de comando em resposta ao degrau unitário é ilustrada

para três valores de Kio: 0,1, 0,14 e 0,17.

Utilizando o mesmo critério de projeto da seção 6.4.3.2, conclui-se que a taxa de

amortecimento dos pólos dominantes de Hcl(s) é unitária com Kio = 0,1. Comparando

com os resultados obtidos na seção 6.4.3.2, observa-se que a inserção de mais um bloco de

filtro Butterworth tem como conseqüência a redução do valor máximo de Kio para evitar

sobrelevação, ou seja, há uma diminuição da margem de estabilidade do sistema.
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Figura 107: Lugar das raízes do sistema de controle.
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Figura 108: Resposta do controlador ao degrau unitário em Hs.

6.6.3 Taxa de Compressão Máxima

Com Kio = 0,1, o ganho do integrador como função da freqüência de corte dos filtros

passa-baixas é determinado conforme:

Ki(ωc) = Kio × ωc = 0,1× 2πfc (6.54)
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o que, conforme demonstrado, garante a independência da taxa de amortecimento do

sistema de controle com relação a fc nas faixas de freqüência de varredura onde o atraso de

transporte dos conversores não influencia significativamente a margem de fase do sistema.

A taxa de compressão para ωc = 1 rad/s é obtida com base no tempo de subida da

resposta ao degrau mostrada na figura 108 para Kio = 0,1, ou seja:

CR =
dD

dt
=

0,8dB

11,2s
= 0,07dB/s (6.55)

Generalizando para diferentes valores de ωc:

CR(ωc) = 0,07dB/s× ωc (6.56)

e substituindo fc em ωc = 2πfc pelo valor determinado na equação (6.49):

CR(f,BW−3dB%) = 0,07dB/s× 2π × BW−3dB%

160%
× 0,93f

= 0,26dB/s× BW−3dB%

100%
× f

(6.57)

obtém-se a máxima taxa de compressão que o controlador com filtro de rastreamento pode

apresentar como função da freqüência de varredura f e da largura de banda BW−3dB%.

Com o detector de valor eficaz, a máxima taxa de compressão do sistema de controle

numa determinada freqüência de varredura é obtida substituindo fc em ωc = 2πfc pelo

valor determinado na equação (6.50):

CR(f) = 0,07dB/s× 2π × 0,2f = 0,09dB/s× f (6.58)

o que condiz com o resultado obtido na equação (6.33).

Nota-se que a máxima taxa de compressão do controlador com filtro de rastreamento

é menor do que a taxa de compressão do sistema com detector de valor eficaz somente

quando a largura de banda BW−3dB% é inferior a 35%.

6.6.4 Discretização do Sistema de Controle

Para implementar a lei de controle, a integral do erro de rastreamento é aproximada

em tempo discreto utilizando a integração retangular de uma passo atrás que resulta

na equação (6.34). O período de atualização da magnitude do sinal de comando é, no

presente caso, igual ao intervalo de amostragem dos conversores A/D e D/A. A figura 109

representa o diagrama de blocos do sistema em tempo discreto considerando o atraso de
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transporte dos conversores. Como realizado anteriormente, a função de transferência dos

filtros Butterworth é obtida em z como Hlpf(z) utilizando discretização bilinear.

Hs D+
+

e

+

*C

ĈC
H ( )lpf z

fc

T
s

z 1
K

iz
-Ndi

z
-Ndo

2

Figura 109: Diagrama de blocos do sistema de controle em tempo discreto.

Para analisar os efeitos do atraso de transporte na estabilidade do sistema de controle

quando o filtro de rastreamento é usado como método de detecção, a resposta ao degrau

unitário em Hs obtida com freqüência de varredura igual a 5kHz é plotada na figura 110

para dois valores de largura de banda BW−3dB%: 100 e 10%.

Como também verificado na seção 6.4.5.2, vê-se pelos resultados da figura 110(a) que,

para Nd = 29 e Kio = 0,1, a magnitude do sinal de comando se torna oscilatória devido à

redução significativa da margem de fase do sistema em altas freqüências ocasionada pelo

atraso de conversão. Reduzindo Kio para 0,02, a oscilação é suprimida, mas há também

uma diminuição da taxa de compressão do controlador com relação ao valor expresso na

equação (6.57) para f = 5kHz e BW−3dB% = 100%.

Por outro lado, conforme demonstra a figura 110(b), reduzindo a largura de banda do

filtro de rastreamento de 100 para 10%, por exemplo, na mesma freqüência de varredura e

mantendo Kio = 0,1, a redução da margem de fase do sistema de controle devido ao atraso

de transporte é menos significativa, de forma que a redução do ganho Kio de 0,1 para 0,08

é suficiente para suprimir a oscilação nessas condições de operação. Isso demonstra que,

quando o sistema de controle emprega o filtro de rastreamento como método de detecção,

além do ganho Kio do integrador, a especificação por parte do operador da largura de

banda percentual BW−3dB% do filtro também determina a margem de estabilidade do

sistema numa determinada freqüência: valores elevados de BW−3dB% resultam em maior

taxa de compressão, mas também diminuem a margem de estabilidade do controlador,

tornando-o mais suscetível aos efeitos do atraso de transporte dos conversores (e, como

será visto na próxima seção, às ressonâncias e anti-ressonâncias encontradas ao longo

da varredura). Valores reduzidos de BW−3dB%, em contrapartida, diminuem a taxa de

compressão, mas aumentam a margem de estabilidade.

Tais conclusões apenas ratificam os resultados da análise realizada na seção 6.4.6, na

qual a diminuição da relação fc/f do detector de valor eficaz de 0,43 para 0,1 reduziu a
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Figura 110: Resposta do controlador em tempo discreto ao degrau em Hs e utilizando o
filtro de rastreamento (f = 5kHz). (a) BW−3dB% = 100%. (b) BW−3dB% = 10%.

sensibilidade do controlador à operação instável quando sob os efeitos dos picos e vales

acentuados. Considerando o caso presente onde o detector de valor eficaz é implementado

com dois filtros Butterworth, a figura 111 mostra os efeitos do atraso de transporte na

resposta do controlador ao degrau em Hs. Nota-se que a redução do ganho Kio de 0,1
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Figura 111: Resposta do controlador em tempo discreto ao degrau em Hs e utilizando o
detector de valor eficaz (f = 5kHz).

para 0,05 elimina a oscilação ao restaurar a margem de fase do sistema.

6.6.5 Análise de Desempenho por Computador

A análise através de simulação computacional do desempenho do sistema de controle

durante a varredura foi realizada considerando as mesmas condições estabelecidas na

seção 6.4.6, ou seja, utilizando o modelo em tempo discreto do filtro desafio, inserindo o

atraso de transporte equivalente a Nd amostras dos conversores e executando a rotina de

controle conforme a seqüência definida e com freqüência de amostragem igual a 48kHz.

As varreduras foram realizadas à taxa de 1 oit/min entre 5Hz e 5kHz, sendo o valor de

referência C∗ fixado em -40dB. A adaptação do ganho Kio do integrador por faixas de

freqüências conforme a necessidade foi realizada especificando o parâmetro α na equação:

Kio(α) = 0,1× 21−α (6.59)

onde α ∈ [1, +∞).

A figura 112 apresenta os resultados obtidos na simulação do sistema de controle

utilizando o filtro de rastreamento com largura de banda BW−3dB% = 20%. Para garantir

a estabilidade e obter erro de rastreamento tão reduzido quanto possível e inferior a ±3dB
ao longo da varredura, foi necessário fazer α igual a 1 entre 5Hz e 300Hz e 2,5 acima dessa
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freqüência. Os resultados da figura 113 também se referem à simulação do controlador

usando o filtro de rastreamento como método de detecção, mas com largura de banda

BW−3dB% = 100%. Nesse caso, o parâmetro α foi feito igual a 1 entre 5Hz e 300Hz, 5

entre 300Hz e 500Hz, 2 entre 500Hz e 1kHz, 6 entre 1kHz e 1,3kHz e 3 acima de 1,3kHz.

Nas duas simulações, os valores de α especificados foram os mínimos encontrados capazes

de manter a estabilidade e garantir o menor erro com as respectivas larguras de banda.

Nota-se que, com relação aos resultados da figura 112, o erro de rastreamento apresen-

tado pelo sistema com BW−3dB% = 100% diminuiu nas faixas de freqüência que excluem

os vales em 400Hz e 1,1kHz, o que é explicado pelo aumento da taxa de compressão devido

a maior largura de banda do filtro de rastreamento. Entretanto, especificamente ao passar

pelas anti-ressonâncias, a elevada taxa de compressão tornou o sistema mais suscetível à

instabilidade, o que conduziu à necessidade de reduzir mais o ganho do integrador com

relação aos valores para BW−3dB% = 20%, ou seja, com BW−3dB% = 100%, o desempenho

foi inferior em torno das anti-ressonâncias, mas superior nas demais faixas.

A figura 114 apresenta os resultados da simulação realizada utilizando o detector de

valor eficaz. Para garantir a estabilidade e obter o mínimo erro de rastreamento possível

durante a varredura, o parâmetro α foi definido igual a 1 entre 5Hz e 300Hz, 2,5 entre

300Hz e 1kHz e 3 acima de 1kHz. Comparando esses resultados com os mostrados na figura

100, conclui-se que o desempenho é consistente com o controlador que utiliza apenas um

bloco de filtro Butterworth na realização do detector de valor eficaz. Logo, não havendo

redução do erro devido aos picos e vales encontrados ao longo da varredura, o uso de

dois filtros em cascata ao invés de apenas um reflete somente no aumento da rejeição à

ondulação presente na estimativa da magnitude da aceleração.

6.7 Procedimento de Inicialização e Desligamento

Um fator relevante para a qualidade dos resultados dos ensaios de vibração senoidal

se relaciona aos métodos de inicialização e término do teste. Isto porque, dependendo

das características do corpo de prova, entre outros fatores, o início ou a interrupção

abrupta podem danificar o objeto sob estudo como ocorre em ensaios de choque mecânico,

o que obviamente não é a finalidade de um teste de vibração senoidal. Para esse fim

em particular, existem normas que recomendam o meio ciclo da senóide como pulso de

referência, mas especificamente em ensaios de simulação de impacto (TUSTIN, 2005).

Nesta seção, um método de inicialização e desligamento do ensaio, o qual foi aplicado
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Figura 112: Resultados de simulação do controlador utilizando o filtro de rastreamento
com BW−3dB% = 20%. (a) Magnitude Hs do filtro desafio e dos sinais de aceleração Ĉ e
acionamento D. (b) Erro de rastreamento.

nas análises por computador realizadas anteriormente, é discutido em detalhes. A técnica

proposta garante a convergência suave da magnitude da aceleração tanto no início quanto
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Figura 113: Resultados de simulação do controlador utilizando o filtro de rastreamento
com BW−3dB% = 100%. (a) Magnitude Hs do filtro desafio e dos sinais de aceleração Ĉ
e acionamento D. (b) Erro de rastreamento.

no término do ensaio e independentemente da referência e da freqüência de varredura.



CAPÍTULO 6. CONTROLE DE ACELERAÇÃO SENOIDAL NO DOMÍNIO DA
FREQÜÊNCIA 231

-80

-60

-40

-20

0

20

40

M
ag

n
it

u
d
e 

(d
B

)

5 1k100

Freqüência (Hz)

10 5k

D

Ĉ
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Figura 114: Resultados de simulação do controlador utilizando o detector de valor eficaz.
(a) Magnitude Hs do filtro desafio e dos sinais de aceleração Ĉ e acionamento D. (b) Erro
de rastreamento.

6.7.1 Tempo de Acomodação da Resposta do Controlador

O projeto do sistema de controle, tal como realizado, garante que a magnitude da

aceleração medida rastreará o valor de referência com oscilação mínima durante o início
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da operação do controlador, sendo o tempo de subida inversamente proporcional à fre-

qüência de vibração e dependente também do ganho Kio do integrador. Um detalhe a

ser investigado, no entanto, se refere ao intervalo de tempo a ser considerado para que o

erro de rastreamento diminua até um valor suficientemente reduzido antes de se iniciar a

varredura. Para esse fim, é necessário avaliar o tempo de acomodação do sistema.

A função de transferência que relaciona a magnitude estimada Ĉ do sinal de aceleração

com a referência C∗ é determinada a partir do diagrama de blocos da figura 106, isto é:

Ĉ(s)

C∗(s)
= − D(s)

Hs(s)
=

Ki

sB2
n(s) + Ki

(6.60)

Considerando diferentes valores da freqüência de corte dos filtros passa-baixas e do

ganho Kio do integrador, o tempo necessário para que a estimativa Ĉ acomode na faixa

±2% em resposta ao degrau unitário na magnitude C∗ de referência é obtido na figura

115. Nota-se que, como esperado, o tempo de acomodação é inversamente proporcional à

freqüência de corte dos filtros, enquanto a relação com o ganho do integrador é exatamente

inversa somente para valores reduzidos de Kio. Por simplicidade, entretanto, pode-se

aproximar a relação entre o tempo de acomodação τc com Kio e ωc fazendo:

τc ≈ 4

Kioωc

(6.61)
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Figura 115: Tempo de acomodação da resposta do controlador ao degrau unitário em
função do ganho Kio do integrador e da freqüência de corte ωc dos filtros passa-baixas.
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Assim, para o degrau unitário na magnitude de referência C∗, o intervalo τc representa

aproximadamente o tempo necessário para que o erro de rastreamento diminua até 0,02dB

(0,2%). Se, como condição extrema, o degrau em C∗ for igual a 100dB, então τc indicará

o intervalo para que o erro seja reduzido a 2dB (20%), valor esse ainda inferior aos limites

±3dB de interrupção do ensaio. Portanto, o tempo de acomodação calculado com a

equação (6.61) pode ser definido como o intervalo mínimo para o início da varredura.

6.7.2 Inicialização e Desligamento Suave

Tomando, como exemplo, os valores de Kio e ωc obtidos na análise computacional

da seção 6.6.5, o tempo de acomodação da resposta do controlador utilizando o filtro de

rastreamento com BW−3dB% = 20% é igual a 11s se a varredura for iniciada em 5Hz e

0,04s se iniciada em 5kHz. No primeiro caso, a magnitude do sinal de aceleração varia de

-96dB (limite inferior da excursão dos sinais internos ao sistema de controle) a -40dB em

aproximadamente 11s, mas, iniciando a operação em 5kHz, a mesma variação é verificada

em apenas 0,04s, o que, dependendo das características do corpo de prova, pode ser

considerada uma mudança abrupta de aceleração semelhante à verificada em ensaios de

simulação de choques mecânicos. Como esse não é o objetivo dos testes de vibração

senoidal, é necessário desenvolver um método para garantir a inicialização suave.

Uma técnica simples que se propõe consiste em variar a magnitude da referência line-

armente com o tempo desde -96dB até o valor C∗
o especificado para o início da varredura

de freqüência, mas somente se τc for inferior a um valor mínimo τmin, isto é:

C∗(t)|τc<τmin
= −96dB +

C∗
o + 96dB

τmin − τc

× t (6.62)

Dessa forma, definido τmin = 4s, por exemplo, sempre que o intervalo de acomodação

do sistema for inferior a 4s, a magnitude de referência iniciará em rampa com taxa de

variação no tempo decrescente com o aumento da velocidade do controlador. Para ilustrar,

as figuras 116 e 117 mostram os resultados da inicialização do controlador em 5Hz e 5kHz,

respectivamente. Os valores de Kio correspondem aos obtidos na análise computacional

da seção 6.6.5 utilizando o filtro de rastreamento com largura de banda BW−3dB% igual a

20%. Vê-se que a magnitude do sinal de aceleração converge suavemente para o valor de

referência e o erro de rastreamento é praticamente nulo ao término da inicialização.

Para finalizar o ensaio também de maneira suave, pode-se reduzir linearmente durante

o intervalo τmin a magnitude do sinal de comando desde o último valor Do determinado
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Figura 116: Inicialização do controlador em 5Hz com o filtro de rastreamento (BW−3dB% =
20%). (a) Magnitude de referência C∗, estimada Ĉ e do sinal de comando D. (b) Erro de
rastreamento.

pela lei de controle até -96dB, ou seja:

D(t) = Do − 96dB−Do

τmin

× t (6.63)
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Figura 117: Inicialização do controlador em 5kHz com o filtro de rastreamento
(BW−3dB% = 20%). (a) Magnitude de referência C∗, estimada Ĉ e do sinal de comando
D. (b) Erro de rastreamento.

Com isso, a variação brusca da magnitude da aceleração é evitada também no desliga-

mento do sistema, seja pelo término do tempo de realização do ensaio ou porque o erro
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de rastreamento ultrapassou os limites ±3dB para abortar.

6.8 Análise Experimental

O desempenho experimental do controlador projetado na seção 6.6 é investigado em

detalhes nesta seção. Primeiramente, os testes realizados em simulação considerando o

modelo discreto do filtro desafio são repetidos utilizando o protótipo experimental descrito

no apêndice B. Em seguida, o desempenho do sistema de controle é examinado com um

vibrador eletrodinâmico sob duas condições de carga: em vazio e com um corpo de prova

que apresenta modos ressonantes significativos. A análise de desempenho é realizada

considerando como métodos de detecção de magnitude tanto o filtro de rastreamento

quanto o detector de valor eficaz.

6.8.1 Avaliação Experimental com o Filtro Desafio

A análise experimental do desempenho do sistema de controle durante a varredura e

considerando o protótipo do filtro desafio foi executada sob as mesmas condições estabele-

cidas na seção 6.6.5, ou seja, com o valor de referência C∗ fixado em -40dB e realizando a

varredura à taxa de 1 oit/min entre 5Hz e 5kHz. A adaptação do ganho Kio do integrador

por faixas de freqüências conforme a necessidade foi efetuada especificando o parâmetro

α na equação (6.59). Nos testes que utilizam o filtro de rastreamento como método de de-

tecção de amplitude, definiu-se a largura de banda proporcional à freqüência de varredura

com BW−3dB% = 20%, o que garante o alto nível de rejeição de ruído e distorção indicada

na figura 104(a) sem reduzir demasiadamente a taxa de compressão do sistema.

A figura 118 apresenta os resultados obtidos durante a varredura com o filtro de

rastreamento. Para manter a estabilidade e reduzir o erro de rastreamento ao mínimo

possível, o parâmetro α foi definido igual a 1 entre 5Hz e 300Hz, 3,5 entre 300Hz e 500Hz,

1 entre 500Hz e 1kHz, 4 entre 1kHz e 1,2kHz e 1 acima de 1,2kHz. Comparando o erro

mostrado na figura 118(b) com os resultados de simulação da figura 112(b), vê-se que

os efeitos das anti-ressonâncias em 400Hz e 1,1kHz são mais significativos no protótipo

experimental, o que tornou necessário aumentar α de 2,5 referente à simulação para 3,5

e 4 nas faixas em torno dos vales em 400Hz e 1,1kHz, respectivamente. Ainda assim, o

valor máximo do erro de rastreamento é inferior aos limites ±3dB para abortar.

Na figura 119, são apresentados os resultados experimentais obtidos utilizando o de-

tector de valor eficaz como método de estimação da magnitude do sinal de aceleração.



CAPÍTULO 6. CONTROLE DE ACELERAÇÃO SENOIDAL NO DOMÍNIO DA
FREQÜÊNCIA 237

0

5 1k100

Freqüência (Hz)

10 5k
-90

-80

-70

-60

-50

-40

-30

-20

-10
D

C*

Ĉ
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Figura 118: Resultados experimentais do controlador utilizando o filtro de rastreamento
com BW−3dB% = 20%. (a) Magnitude de referência C∗, estimada Ĉ e do sinal de comando
D. (b) Erro de rastreamento.

Nesse caso, os valores do parâmetro α foram especificados por faixas de freqüência exa-

tamente como no teste realizado com o filtro de rastreamento. Comparando as figuras
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Figura 119: Resultados experimentais do controlador utilizando o detector de valor eficaz.
(a) Magnitude de referência C∗, estimada Ĉ e do sinal de comando D. (b) Erro de
rastreamento.

118(b) e 119(b), constata-se que o valor máximo do erro é inferior no teste executado

com o detector de valor eficaz, o que condiz com as conclusões da seção 6.6.3, isto é,
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para os mesmos ganhos Kio, a taxa de compressão do controlador utilizando o filtro de

rastreamento com BW−3dB% = 20% é inferior à taxa de compressão com o detector de

valor eficaz, o que por fim determina o menor erro de rastreamento.

6.8.2 Avaliação Experimental com a Máquina de Vibração

6.8.2.1 Descrição do Sistema

Para avaliar o desempenho do sistema de controle com uma máquina de vibração

eletrodinâmica, o vibrador disponível corresponde ao modelo St 5000/300 fabricado por

(TIRA, 1965). Na tabela 11, são apresentadas as especificações técnicas da máquina. Não

há suporte de isolação e nem sistema de levitação da armadura. Como conseqüência, a

amplitude máxima disponível para excursão da mesa vibratória é reduzida com o aumento

da massa da estrutura sob teste. Além disso, o suporte existente para fixação do corpo de

prova possui aproximadamente 13,5kg, ou seja, mais de 1,5 vezes a massa da armadura,

o que reduz de forma significativa a capacidade de operação e a eficiência do vibrador.

Tabela 11: Especificações técnicas do vibrador eletrodinâmico TIRA modelo St 5000/300.

Parâmetro Símbolo Valor
Força senoidal de pico nominal Fo 3kN
Máximo deslocamento pico-a-pico da armadura xmax 12mm
Máxima massa do corpo de prova Mmax 60kg
Massa da armadura Mo 8,5kg
Corrente eficaz nominal da armadura Io 10A

Originalmente, a máquina de vibração era acionada por um amplificador linear com

potência e tensão eficaz de saída nominais iguais a 1kVA e 120V, sendo a faixa de freqüên-

cias de operação entre 20Hz e 5kHz. Devido à indisponibilidade desse equipamento, um

amplificador linear de áudio estéreo modelo DBL6000 (CICLOTRON, 2008) foi utilizado

para realizar o acionamento do vibrador eletrodinâmico. A tabela 12 apresenta as especi-

ficações nominais de cada canal do amplificador determinadas pelo fabricante com o uso

de uma carga resistiva de 4Ω conectada à saída.

Comparando as especificações desse modelo com o amplificador projetado para operar

com a máquina de vibração, observa-se que a tensão máxima eficaz de saída em cada canal

é inferior à metade da tensão necessária, o que, como explicado no capítulo 2, limita ainda

mais a máxima aceleração que pode ser obtida com o vibrador. Para evitar isso, conectou-

se a máquina de vibração às saídas do amplificador estéreo utilizando uma configuração
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Tabela 12: Especificações técnicas do amplificador de áudio Ciclotron modelo DBL6000.

Parâmetro Valor
Potência de saída por canal 750W
Tensão eficaz de saída por canal 55V
Faixa de freqüências -3dB 20Hz a 37kHz
Distorção harmônica + ruído <0,15% de 20Hz a 20kHz
Relação sinal/ruído 90dB
Tensão eficaz máxima de entrada 0,775V
Ganho de tensão 70,7

diferencial e aplicou-se às entradas do mesmo dois sinais em anti-fase, os quais foram

obtidos com os dois canais do conversor D/A estéreo. Dessa forma, a máxima tensão

eficaz de saída foi aumentada de 55V para 110V.

Outros detalhes relevantes do amplificador se referem, por exemplo, à existência de

filtros subsônicos de 18Hz nas entradas, o que restringe a mínima freqüência de operação

ao limite inferior da faixa audível. Especificamente em 20Hz, como indicado na tabela 12,

a potência máxima de saída é apenas a metade da potência nominal.

Para realimentar a aceleração da mesa vibratória, utilizou-se a instrumentação de-

senvolvida no capítulo 3 referente ao canal de medição da aceleração de controle. Nesse

caso, a sensibilidade Sυa do conjunto sensor, pré-amplificador e condicionador de sinais

resultou, como determinado, igual a 24,1mV/m/s2.

Nos testes realizados operando a máquina e vibração com carga, dois silenciadores que

juntos totalizam aproximadamente 15kg foram instalados na mesa vibratória através do

suporte de fixação. Nos testes com operação em vazio, apenas o suporte foi considerado.

6.8.2.2 Determinação da Resposta em Freqüência

Antes de proceder à análise de desempenho do sistema de controle durante a varredura,

a resposta em freqüência da função de transferência considerada a partir do sinal de co-

mando υ∗o(t) para o sinal de aceleração c(t) foi determinada utilizando o filtro de rastrea-

mento e o detector de valor eficaz. Esse teste tem por finalidade comparar o desempenho

dos dois métodos de estimação de magnitude quando aplicados para identificar a resposta

em freqüência de sistemas a partir de sinais que podem variar numa ampla faixa dinâmica.

O procedimento consistiu em manter constante em -40dB a magnitude do sinal de

comando e varrer a freqüência entre 5Hz e 5kHz a 1 oit/min. Com o filtro de rastreamento,

a resposta em freqüência foi determinada com base nas diferenças de magnitude e de fase
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dos sinais de aceleração e de comando. Com o detector de valor eficaz, estimou-se apenas

a magnitude da função de transferência.

A figura 120 mostra a resposta em freqüência obtida com a máquina de vibração

operando em vazio e utilizando o filtro de rastreamento com BW−3dB% = 20%. Observa-

se que a ressonância do enrolamento da armadura ocorre em aproximadamente 2kHz. Em

baixas freqüências, o deslocamento de fase é considerável devido não apenas à resposta da

máquina de vibração, mas também à presença dos filtros passa-altas na saída do conversor

D/A, na entrada do amplificador e na entrada do conversor A/D.

Os resultados da figura 121 correspondem à resposta em freqüência obtida também

utilizando o filtro de rastreamento com BW−3dB% = 20%, mas operando a máquina de

vibração com carga. Nota-se que a resposta do vibrador é significativamente modificada

pelo corpo de prova em determinadas freqüências.

Refazendo os testes empregando o detector de valor eficaz como método de estimação

da magnitude do sinal de aceleração, obteve-se os resultados mostrados na figura 122.

Comparando esses dados com os exibidos nas figuras 120 e 121, vê-se que as magnitudes

das funções de transferência em vazio e com carga obtidas com o detector de valor eficaz

são consistentes com as determinadas utilizando o filtro de rastreamento, exceto em baixas

freqüências. Nessa faixa em particular, somando -40dB à magnitude em 5Hz na figura

120(b), por exemplo, conclui-se que a magnitude do sinal de aceleração nessa freqüência

é igual a -92dB, ou seja, próximo ao nível do ruído de quantização. Logo, sendo a relação

sinal/ruído significativamente reduzida, o erro na estimação da resposta em freqüência

com base no valor eficaz se torna relevante nessa faixa. O uso de uma malha de auto-

escala certamente melhoraria os resultados, mas ainda sim a identificação utilizando um

filtro de rastreamento é mais exata.

Um importante comentário se refere ao procedimento adotado para identificar a res-

posta em freqüência do sistema: ao manter a magnitude do sinal de comando constante ao

longo da varredura, é possível que o objeto sob estudo seja submetido a níveis de vibração

normalmente não encontrados em serviço e que podem danificá-lo, especialmente durante

ressonâncias severas. O procedimento típico, contudo, consiste em ajustar a magnitude

do sinal de comando para que a amplitude da aceleração controlada seja igual ao valor

de referência. Assim, a resposta em freqüência é calculada com base nas diferenças de

magnitude e de fase dos sinais que representam a função de transferência analisada. No

presente caso, optou-se por manter constante a amplitude do sinal de comando apenas

para exemplificar o desempenho superior do uso de filtros de rastreamento na identificação
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Figura 120: Resposta em freqüência obtida operando a máquina de vibração em vazio e
utilizando o filtro de rastreamento com BW−3dB% = 20%. (a) Magnitude. (b) Fase.

de sistemas quando os sinais de aceleração variam numa ampla faixa dinâmica.
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Figura 121: Resposta em freqüência obtida operando a máquina de vibração com carga e
utilizando o filtro de rastreamento com BW−3dB% = 20%. (a) Magnitude. (b) Fase.

6.8.2.3 Determinação do Perfil de Referência

Para analisar o desempenho do sistema de controle com a máquina de vibração

operando sob as mesmas condições de carga dos testes da seção anterior, determinou-se,
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Figura 122: Magnitude da resposta em freqüência obtida com o detector de valor eficaz e
operando a máquina de vibração: (a) Em vazio. (b) Com carga.

primeiramente, o perfil de referência C∗(f) da magnitude do sinal c(t) em função do perfil

A∗
m(f) da aceleração a ser reproduzida na mesa vibratória e da sensibilidade Sυa da instru-

mentação. Tomando, como exemplo, as especificações do ensaio de busca de ressonância
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conforme a norma ANSI/ASAE EP455 (1991), a identificação de modos ressonantes em

função da aceleração de resposta do corpo de prova deve ser realizada mantendo a ampli-

tude da aceleração de controle constante e igual a 39m/s2 durante a varredura realizada

entre 10Hz e 2kHz e à taxa de 1 oit/min, ou seja, A∗
m(f) = 39m/s2 entre 10Hz e 2kHz.

Aplicando esse valor e a sensibilidade Sυa = 24,1mV/m/s2 da instrumentação na equação

(6.1), obtém-se C∗(f) = −3,6dB na faixa de freqüências especificada.

Considerando as limitações da magnitude D do sinal de comando, deve ser garantido

a partir da equação (6.18) que:

D(f) = C(f)−Hs(f) ≤ 0 (6.64)

e assumindo que o erro de rastreamento é reduzido, isto é, C(f) ≈ C∗(f):

Hs(f) ≥ C∗(f) (6.65)

Analisando a figura 121(a), conclui-se que, para C∗(f) = −3,6dB e f ∈ [10Hz, 2kHz],

a desigualdade expressa pela equação (6.65) não é verificada abaixo de 30Hz e em torno do

vale em 272Hz. Conseqüentemente, a realização do teste com o perfil especificado levaria

o sistema a abortar o ensaio em baixas freqüências e na região da anti-ressonância.

A elevada atenuação de baixa freqüência, como explicado anteriormente, é conseqüên-

cia não apenas da própria resposta da máquina de vibração, mas também da presença

de três filtros passa-altas em cascata: dois no CODEC e um na entrada do amplificador,

sendo que todos apresentam freqüência de corte aproximadamente igual a 20Hz. Logo,

é possível reduzir o nível de atenuação diminuindo a freqüência de corte dos filtros. En-

tretanto, conforme informações obtidas com o fabricante, não é recomendado operar o

amplificador em freqüências abaixo de 20Hz devido ao risco de sobreaquecimento. Além

disso, mesmo com a realização de tais alterações, não seria possível manter a magnitude

do sinal de aceleração em -3,6dB ao passar pela anti-ressonância.

Por essas razões, para poder analisar o comportamento do controlador também abaixo

de 30Hz e em torno do vale em 272Hz, além de estender a faixa acima de 2kHz, definiu-se

o perfil C∗(f) como mostrado na figura 123(a). Nesse caso, uma vez que a aceleração

de referência resulta inferior aos valores especificados pela norma ANSI/ASAE EP455

(1991), não é o objetivo do teste avaliar a resistência à vibração senoidal ou mesmo

determinar os modos ressonantes do corpo de prova, mas sim analisar o desempenho do

sistema de controle em manter o erro de rastreamento na faixa ±3dB durante a varredura,

especialmente sob os efeitos dos picos e vales encontrados na resposta em freqüência do
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sistema. Deve-se notar, ainda, que a variação da magnitude com a freqüência à taxa

de 12dB/oit em baixas freqüências não apenas compensa as limitações do sistema, mas

também reproduz as especificações de ensaios que recomendam um valor constante para

o deslocamento pico-a-pico nessa faixa de operação. Acima de 2kHz, a magnitude de

referência é também reduzida à taxa de 12dB/oit, mas para proteger o enrolamento da

armadura da máquina, uma vez que essa faixa está acima do modo do enrolamento.

6.8.2.4 Avaliação Experimental

Operando a máquina de vibração em vazio e utilizando o filtro de rastreamento com

largura de banda BW−3dB% = 20%, obteve-se os resultados mostrados na figura 123

durante varredura realizada à taxa de 1 oit/min. Para manter a estabilidade e reduzir o

erro de rastreamento ao mínimo possível, o parâmetro α foi definido igual a 1 entre 5Hz

e 1,6kHz e 3 acima de 1,6kHz. A figura 124 apresenta os resultados obtidos sob a mesma

condição de carga, mas com o detector de valor eficaz e utilizando os mesmos valores de α

referentes ao ensaio com o filtro de rastreamento. Observa-se que o erro é limitado à faixa

±3dB independentemente do método de estimação da magnitude, mas os valores são mais

reduzidos com o detector de valor eficaz devido à maior taxa de compressão resultante.

Considerando a operação da máquina com a carga utilizada para determinar a função

de transferência do sistema, obteve-se os resultados mostrados na figura 125 usando o

filtro de rastreamento. O parâmetro α foi estipulado igual a 1 entre 5Hz e 200Hz, 3 entre

200Hz e 300Hz, 2 entre 300Hz e 1,6kHz e 3 acima de 1,6kHz. Os resultados da figura

126 correspondem à mesma condição de carga, mas com o detector de valor eficaz. Nesse

caso, α foi definido também igual a 1 entre 5Hz e 200Hz, mas 3,5 entre 200Hz e 300Hz e

3 acima de 300Hz. Vê-se que o erro de rastreamento é superior com relação aos valores

verificados na operação em vazio, mas ainda assim limitado a ±3dB apesar dos picos e

vales acentuados. A varredura foi realizada também à taxa de 1 oit/min.

6.8.3 Análise de Desempenho

Os resultados da avaliação experimental realizada com o filtro desafio e com a máquina

de vibração sob duas condições de carga indicaram que o sistema de controle de magnitude

da aceleração senoidal apresenta bom desempenho durante a varredura, mesmo sob os

efeitos de ressonâncias e anti-ressonâncias acentuadas. Deve-se ressaltar, no entanto, que

o critério de qualidade utilizado consistiu em manter o erro de rastreamento limitado à

faixa ±3dB ao longo da varredura executada à taxa de 1 oit/min, valores esses típicos em
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Figura 123: Resultados experimentais do controlador utilizando o filtro de rastreamento
com BW−3dB% = 20% e operando a máquina de vibração em vazio. (a) Magnitude C∗ de
referência e dos sinais de aceleração Ĉ e acionamento D. (b) Erro de rastreamento.

ensaios de vibração senoidal e, por essa razão, considerados na verificação experimental.

Conforme discutido na seção 6.1, ainda não foram definidos requisitos mínimos de
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Figura 124: Resultados experimentais do controlador utilizando o detector de valor eficaz
e operando a máquina de vibração em vazio. (a) Magnitude C∗ de referência e dos sinais
de aceleração Ĉ e acionamento D. (b) Erro de rastreamento.

desempenho e métodos que permitam avaliar e comparar objetivamente a performance

de controladores de ensaios de vibração. Por isso, entende-se que o uso do filtro desafio
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Figura 125: Resultados experimentais do controlador utilizando o filtro de rastreamento
com BW−3dB% = 20% e operando a máquina de vibração com carga. (a) Magnitude C∗

de referência e dos sinais de aceleração Ĉ e acionamento D. (b) Erro de rastreamento.

para este fim representa um esforço de alguns fabricantes em direção à padronização

dos métodos de avaliação. Nesse caso, assumindo o critério de qualidade discutido e
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Figura 126: Resultados experimentais do controlador utilizando o detector de valor eficaz
e operando a máquina de vibração com carga. (a) Magnitude C∗ de referência e dos sinais
de aceleração Ĉ e acionamento D. (b) Erro de rastreamento.

considerando o desempenho do controlador especificamente com o filtro desafio, observou-

se que o sistema de controle proposto apresenta desempenho satisfatório para ressonâncias
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e anti-ressonâncias com fator Q inferior a 200, ou seja, para valores baixos e médios

segundo a classificação de Ratz (1975). Em se tratando de picos ou vales mais agudos,

existe a possibilidade de manter o erro de rastreamento limitado à faixa ±3dB, mas

somente se a velocidade de varredura for inferior a 1 oit/min. Compreende-se, contudo,

que a taxa de varredura expressa de forma implícita o possível grau de severidade dos picos

e vales encontrados na resposta em freqüência do objeto sob estudo. Para exemplificar, as

especificações do ensaio de busca de ressonância conforme a norma ANSI/ASAE EP455

(1991) consideram relevantes ressonâncias com fator Q ≥ 5 e, para realizar a identificação,

a taxa de varredura é definida igual a 1 oit/min. Para testes em que é possível encontrar

ressonâncias de alto fator Q, por outro lado, entende-se que os resultados serão mais

representativos se a varredura for executada com taxa mais lenta. Sendo essa condição

verdadeira, a capacidade de operação do sistema de controle desenvolvido em termos de

severidade dos picos e vales encontrados poderá ser estendida além das faixas mencionadas.

Com relação ao procedimento proposto para a adaptação do ganho do integrador ao

longo da varredura, observou-se como desvantagem o aumento do tempo final de proces-

samento do teste devido à varredura inicial relativa ao pré-teste. Conforme a faixa de

freqüências, a taxa de varredura e as características do corpo de prova, pode ser necessá-

rio suspender o pré-teste várias vezes até que o parâmetro α especificado seja adequado

para manter o erro nos limites especificados. Uma abordagem de alguns controladores

comerciais consiste em utilizar ruído randômico no pré-teste para excitar o sistema e de-

terminar a função de transferência do sinal de comando para o sinal de aceleração. Assim,

se aplicada no presente caso, o operador poderia atribuir valores de α por faixas de fre-

qüência de acordo com os resultados obtidos e iniciar o teste sem necessitar realizar uma

varredura completa como pré-teste. O ensaio seria eventualmente suspenso somente se o

valor especificado fosse impróprio para manter o erro inferior aos limites de interrupção.

Entretanto, segundo ratificado por Underwood (2001), o uso de ruído randômico para

a identificação pode não ser adequado quando o grau de não-linearidade da resposta do

sistema é significativo, o que justifica a realização do pré-teste com varredura.

Entende-se que o desenvolvido de um mecanismo robusto de adaptação automática da

taxa de compressão em função da freqüência, da taxa de varredura e do fator Q dos picos e

vales poderia suprimir a identificação inicial por varredura no pré-teste, reduzir a interfe-

rência do operador durante o teste e, possivelmente, estender a capacidade do controlador

em operar sob os efeitos de ressonâncias e anti-ressonâncias mais severas. Por isso, em-

bora se tenha despendido esforços nessa direção sem obter sucesso, o desenvolvimento de

uma lei de controle e de adaptação que ofereça robustez de desempenho e estabilidade
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mesmo com conhecimento extremamente reduzido sobre a dinâmica do processo constitui

uma das propostas de pesquisas futuras a serem realizadas como continuação do presente

trabalho. Inclui-se, também, a investigação de um esquema de controle da freqüência

de vibração aplicado a ensaios de excitação de modos ressonantes identificados com o

teste de busca de ressonância, mais especificamente em ensaios onde é necessário rastrear

eventuais mudanças na freqüência de ressonância em função da diferença de fase entre a

aceleração de controle e a aceleração de resposta.

6.9 Sumário

Este capítulo tratou especificamente do controle de aceleração senoidal no domínio da

freqüência, isto é, da compensação da magnitude da aceleração em detrimento da forma

de onda. Os artigos mais relevantes encontrados na literatura relacionados ao controle de

magnitude foram revistos e utilizados para desenvolver o controlador proposto.

Na primeira parte, os princípios e técnicas tradicionalmente empregados em contro-

ladores industriais foram descritos e complementados. Viu-se que, no esquema conhecido

como controle automático de volume, a magnitude da vibração é determinada e o valor

obtido é utilizado para atenuar o sinal de comando de modo a manter o erro de rastre-

amento entre a referência e a magnitude da aceleração dentro de níveis aceitáveis. Os

sinais internos ao sistema de controle são convertidos para escala logarítmica e, para

evitar o grampeamento e otimizar o número efetivo de bits do conversor A/D, malhas

de auto-escala são usadas para amplificar os sinais a serem digitalizados. O uso de um

atenuador analógico de alta resolução operando conjuntamente com um oscilador digital

maximiza o número de bits do conversor D/A e reduz a distorção harmônica do sinal de

comando. O intervalo de atualização da freqüência de varredura deve ser reduzido para

evitar transitórios e possibilitar a detecção de ressonâncias e anti-ressonâncias de alto

fator Q. Verificou-se, ainda, que os métodos de estimação de magnitude mais utilizados

são o detector de valor eficaz e o filtro de rastreamento. A velocidade do controlador

em resposta às mudanças no ganho do sistema é representada pela taxa de compressão,

a qual deve ser adaptada conforme o fator Q dos picos e vales encontrados. Observou-

se, também, que a atualização da magnitude do sinal de acionamento não é realizada

necessariamente na freqüência de amostragem dos conversores.

Um artigo que propôs a aplicação de conceitos de controle ótimo para melhorar o

desempenho de controladores de magnitude da aceleração senoidal foi analisado detalha-

damente. Considerando o sistema de controle em tempo contínuo e utilizando um detector
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de valor eficaz para avaliar a magnitude do sinal de aceleração, viu-se que a relação entre

a freqüência de corte dos filtros presentes na realização do detector e a freqüência de

varredura, bem como o ganho da ação integral presente na malha de auto-escala e na

compensação do erro de rastreamento, determinam a máxima taxa de compressão numa

determinada freqüência e o grau de rejeição da ondulação na estimativa da magnitude.

Constatou-se como mérito mais relevante do trabalho a apresentação de um procedimento

de projeto com consideração particular às dinâmicas das malhas de auto-escala e do detec-

tor de magnitude, e também à adaptação suave da taxa de compressão com a freqüência

de varredura. Com relação à variação da velocidade do controlador com o fator Q dos

picos e vales, observou-se que, apesar de mencionar um mecanismo de ajuste da taxa de

compressão sensível à taxa de varredura e ao fator Q das ressonâncias e anti-ressonâncias,

não há descrição matemática da lei de adaptação e nem demonstração experimental do

desempenho, o que dificulta aplicar e avaliar o referido adaptador.

Simplificando o controlador através da remoção da malha de auto-escala e do atenu-

ador de saída para possibilitar a implementação com os recursos disponíveis, realizou-se a

modelagem e o projeto em tempo contínuo, mas considerando a ação de controle também

em tempo discreto para avaliar os efeitos do atraso de transporte inerentes à tecnologia de

conversão Σ∆. Com algumas modificações referentes aos critérios de projeto, a máxima

taxa de compressão foi determinada em função da freqüência de varredura. Verificou-se

que o atraso de transporte dos conversores A/D e D/A reduz a margem de fase do sistema

em altas freqüências, o que leva à necessidade de diminuir o máximo ganho do integrador

nessa faixa de operação para preservar a estabilidade. O desempenho do controlador du-

rante a varredura foi examinado através de simulação computacional considerando um

filtro desafio cuja resposta em freqüência apresenta picos e vales acentuados. Constatou-

se que a relação entre a freqüência de corte do filtro passa-baixas presente no detector

de valor eficaz e a freqüência de varredura influencia também a suscetibilidade do con-

trolador à operação instável quando sob os efeitos de picos e vales agudos encontrados na

resposta em freqüência do sistema. Uma técnica relativamente simples de adaptação da

taxa de compressão conforme o fator Q das ressonâncias e anti-ressonâncias foi proposta

e validada tanto em simulação quanto experimentalmente.

Os benefícios do uso de filtros de rastreamento, assim como os requisitos de desempe-

nho e as dificuldades de realização foram discutidos com base nas descrições encontradas

na literatura. Verificou-se que a complexidade e os custos envolvidos na realização de

filtros de boa qualidade, principalmente em sistemas com múltiplos canais, levaram a

maioria dos fabricantes de controladores industriais a aproximar a função por meio de
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métodos baseados no uso da FFT, embora as hipóteses para a aplicação dessa técnica

não condizem com a natureza do sinal de aceleração numa varredura. O único registro

encontrado propondo um método de implementação digital para o filtro que não se baseia

no uso da FFT foi caracterizado e simplificado para operar com o sistema de controle de-

senvolvido. Conforme discutido, o método consiste em transladar a energia na freqüência

de varredura para 0Hz e utilizar detectores da componente contínua do sinal resultante,

os quais são implementados com uma cascata de filtros passa-baixas. Com isso, tanto a

amplitude quanto a fase do sinal de aceleração são determinadas. A abordagem simplifi-

cada mantém a estrutura elementar do filtro, mas reduz o número de detectores em série.

Ainda assim, a taxa de rejeição de freqüências diferente da fundamental é condizente com

as especificações de um bom filtro de rastreamento. O operador do ensaio especifica a

largura de banda do filtro (proporcional à freqüência central ou fixa), o que determina a

relação entre a freqüência de corte dos filtros que compõem os detectores e a freqüência de

varredura. Quanto mais estreita a largura de banda, maior a taxa de rejeição, mas tam-

bém mais ciclos são necessários para que a estimativa da magnitude acomode numa faixa

aceitável, o que reduz a taxa de compressão do controlador. Com algumas alterações, o

filtro de rastreamento pode implementar também um detector de valor eficaz.

O projeto e análise do sistema de controle foram refeitos considerando o filtro de ras-

treamento simplificado e o detector de valor eficaz obtido a partir de modificações do filtro.

Viu-se que a inserção de mais blocos de filtros passa-baixas em cascata para implementar

os detectores da componente contínua aumenta a taxa de rejeição, mas também reduz a

margem de estabilidade do controlador. Constatou-se, ainda, que quando o sistema de

controle emprega o filtro de rastreamento como método de detecção, além do ganho do

integrador, a largura de banda especificada pelo operador também determina a margem

de estabilidade do sistema numa determinada freqüência: valores elevados da largura de

banda resultam em maior taxa de compressão, mas também tornam o controlador mais

suscetível aos efeitos do atraso de transporte dos conversores e às ressonâncias e anti-

ressonâncias encontradas ao longo da varredura. Se o detector de valor eficaz é utilizado,

a relação entre a freqüência de corte dos filtros passa-baixas e a freqüência de varredura

também determina a margem de estabilidade, mas, nesse caso, a relação é fixa.

Um método de inicialização e desligamento do sistema foi proposto para garantir a

convergência suave da magnitude da aceleração tanto no início quanto no término do

ensaio e independentemente do valor da referência e da freqüência de varredura, o que

evita danos ao objeto sob estudo devido à variação abrupta do nível de vibração. Além

disso, garante-se que a varredura iniciará somente quando o erro de rastreamento for
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reduzido a menos de 2% da magnitude de referência.

Na análise de desempenho experimental do controlador, tanto o filtro de rastreamento

quanto o detector de valor eficaz foram considerados como métodos de detecção de magni-

tude. Aplicando a técnica desenvolvida para a adaptação da taxa de compressão conforme

o fator Q dos picos e vales, os testes realizados com um protótipo do filtro desafio e com

um vibrador eletrodinâmico sob duas condições de carga indicaram que o sistema de con-

trole apresenta desempenho satisfatório para ressonâncias e anti-ressonâncias com fator

Q inferior a 200. O critério de qualidade considerado consistiu em manter o erro de

rastreamento limitado à faixa ±3dB ao realizar uma varredura de 5Hz a 5kHz e à taxa

de 1 oit/min, sendo que a capacidade de operação do sistema de controle em termos da

severidade dos picos e vales encontrados pode ser estendida desde que sob velocidades de

varredura inferiores a 1 oit/min.

Como principais contribuições deste capítulo, cita-se:

1. Análise dos efeitos do atraso de transporte no sistema de controle;

2. Investigação dos fatores que determinam a suscetibilidade do controlador à operação

instável quando sob os efeitos das ressonâncias e anti-ressonâncias do corpo de prova;

3. Desenvolvimento de uma técnica de adaptação da taxa de compressão conforme o

fator Q das ressonâncias e anti-ressonâncias;

4. Investigação do impacto do filtro de rastreamento no sistema de controle desen-

volvido inicialmente para o operar apenas com o detector de valor eficaz;

5. Desenvolvimento de um método de inicialização e desligamento suave do sistema;

Como propostas de pesquisas futuras, tem-se o desenvolvimento de uma lei de controle

e de adaptação automática da taxa de compressão que admita, sobretudo, conhecimento

extremamente reduzido sobre a dinâmica do processo, ofereça robustez aos efeitos das

ressonâncias e anti-ressonâncias do corpo de prova, reduza a necessidade de intervenção

do operador na adaptação e permita estender a capacidade do controlador em operar

sob os efeitos de picos e vales mais severos. Inclui-se, também, a investigação de um

esquema de controle da freqüência de vibração aplicado a ensaios de excitação de modos

ressonantes identificados com o teste de busca de ressonância, mais especificamente em

ensaios onde é necessário rastrear eventuais mudanças na freqüência de ressonância em

função da diferença de fase entre a aceleração de controle e a aceleração de resposta.
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7 CONCLUSÕES

7.1 Síntese do Trabalho

Esta tese buscou contribuir com a área de ensaios de vibração através do desenvolvi-

mento de controladores de aceleração senoidal para vibradores eletrodinâmicos. O tra-

balho foi motivado observando que, entre os métodos conhecidos para o controle de acelera-

ção senoidal, algumas soluções não avaliaram o desempenho sob os efeitos de ressonâncias

da estrutura sob teste e admitiram hipóteses não usuais com relação ao modo de operação

do amplificador e ao tipo de implementação do sistema de controle. Outra solução, tam-

bém descrita no domínio do tempo contínuo, não apresentou o mecanismo de ajuste da

taxa de compressão do controlador em função da severidade das ressonâncias e considerou

apenas o uso de detectores de valor eficaz para identificar a amplitude da aceleração.

Nesta pesquisa, admitiu-se, portanto, a operação do amplificador de potência em modo

tensão e a implementação digital das estratégias de controle propostas. Para analisar o

comportamento dos controladores considerando modificações que ressonâncias do corpo

de prova produzem na resposta do vibrador, estruturas que apresentam modos ressonantes

pouco amortecidos foram utilizadas nas avaliações de desempenho experimental.

Duas abordagens distintas foram consideradas para a solução do problema: controle

no domínio do tempo (ou da forma de onda), onde o valor instantâneo da aceleração foi

ajustado para seguir a referência senoidal, e controle no domínio da freqüência, na qual

apenas a amplitude ou o valor eficaz da aceleração foi controlado.

Inicialmente, assumindo um modelo dinâmico com dois graus de liberdade para repre-

sentar o vibrador e projetar o sistema de controle de aceleração instantânea, um procedi-

mento de determinação experimental dos parâmetros do modelo foi proposto. O método

é baseado na medição da resposta em freqüência da máquina considerada a partir da cor-

rente da armadura para a aceleração da mesa vibratória e sob duas condições de massa do

corpo de prova. Validou-se o procedimento por comparação entre a resposta em freqüência

experimental e a resposta do modelo estimado.
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A estrutura do controlador de valor instantâneo da aceleração senoidal foi desenvolvida

para compensar as ressonâncias da suspensão e do enrolamento móvel do vibrador e reduzir

assintoticamente a zero o erro entre a referência e a aceleração medida. A avaliação

experimental indicou que a estratégia proposta garante bom rastreamento da aceleração

de referência quando a estrutura sob teste não possui modos ressonantes, mas se torna

instável se esta condição não é atendida. Verificou-se que é necessário compensar também

as ressonâncias da estrutura ensaiada, o que constitui uma tarefa de alta complexidade,

uma vez que estes modos ressonantes são desconhecidos e variam conforme o corpo de

prova. Constatou-se, ainda, que tal característica requer que a banda passante do sistema

de controle seja tão elevada quanto a faixa na qual os modos desconhecidos modificam

consideravelmente a resposta do sistema, o que introduz mais um grau de dificuldade.

O sistema de controle de amplitude da aceleração foi desenvolvido a partir de modi-

ficações de uma técnica apresentada na literatura. Uma estratégia relativamente simples

de adaptação da taxa de compressão do sistema de controle conforme o fator Q das

ressonâncias e anti-ressonâncias foi proposta. Para identificar a amplitude da aceleração,

considerou-se não apenas o uso de um detector de valor eficaz, mas também a utilização

de um filtro de rastreamento. O impacto do filtro no sistema de controle, assim como os

fatores que determinam a suscetibilidade à operação instável quando sob os efeitos das

ressonâncias do corpo de prova, foram investigados. Testes experimentais indicaram que

o controlador proposto apresenta desempenho satisfatório durante a varredura realizada à

taxa de 1 oit/min para ressonâncias e anti-ressonâncias com fator Q inferior a 200, sendo

que a capacidade de operação do sistema de controle em termos da severidade dos picos

e vales encontrados pode ser estendida sob velocidades de varredura mais lentas. Um

método de inicialização e desligamento suave do ensaio foi também desenvolvido.

Para garantir o potencial de aplicação do controlador de amplitude proposto, a placa

de desenvolvimento TMS320C6713 DSK foi utilizada na implementação, a qual apresenta

características semelhantes às plataformas comerciais de controle de ensaios de vibração,

como, por exemplo, processamento de sinais em aritmética de ponto flutuante e conversão

de dados com tecnologia Σ∆. O atraso de transporte decorrente da utilização de conver-

sores com esta arquitetura foi também considerado no desenvolvimento do controlador.

Além das propostas de controladores de aceleração senoidal, procurou-se contribuir

também em outros aspectos relacionados a ensaios de vibração. Com esta finalidade,

uma estratégia de controle adaptativo robusto por modelo de referência foi avaliada para

ajustar a tensão de saída de um amplificador industrial em função do sinal de comando de-

terminado pela plataforma de controle do ensaio. O uso desta técnica reduziu a distorção
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da tensão e aproximou a resposta em freqüência do amplificador a um valor constante,

mas particularmente com referências senoidais. O desempenho limitado com excitação

randômica de banda larga revelou que o algoritmo adaptativo requer desenvolvimento

adicional para atender aos requisitos da aplicação. O impacto positivo na performance de

uma plataforma comercial de controle de ensaios de vibração se restringiu a baixas fre-

qüências em testes senoidais, especificamente. Prioridades para o desenvolvimento futuro

de sistemas de controle do amplificador foram identificadas com este estudo, como, por

exemplo, a redução do nível de distorção e ruído na tensão de saída e a capacidade de

operar com referências arbitrárias, de amplo espectro de freqüências e amplitudes.

Um procedimento de projeto e realização de circuitos pré-amplificadores de carga e de

condicionamento de sinais para acelerômetros piezoelétricos foi proposto. Com relação à

implementação do pré-amplificador, para preservar a sensibilidade em medições de baixas

freqüências, necessitou-se utilizar um arranjo particular de resistores na realimentação do

sinal de saída, bem como um capacitor com resistência de isolação elevada. Tais dificul-

dades de implementação não foram abordadas na literatura encontrada. Os resultados

experimentais indicaram que o projeto realizado permite medir a aceleração numa ampla

faixa dinâmica e com sensibilidade constante na banda de freqüências considerada.

7.2 Contribuições do Autor

As contribuições do autor para a área de ensaios de vibração se referem ao estudo

do modelo dinâmico da máquina, à instrumentação aplicada para medir e realimentar a

aceleração, ao controle da tensão de amplificadores de potência que utilizam inversores

com modulação por largura de pulso para acionar o vibrador e ao desenvolvimento de

técnicas para o controle de aceleração senoidal de vibradores eletrodinâmicos.

Com relação ao modelo dinâmico da máquina, descreveu-se um método para deter-

minar os parâmetros mecânicos de um modelo que representa a ressonância da suspensão

e do enrolamento móvel do vibrador. Conforme discutido, a norma ISO 5344 não apre-

senta recomendações que permitam identificar parâmetros como a rigidez, o coeficiente

de amortecimento e a massa do enrolamento. Alguns trabalhos encontrados na literatura,

assim como a norma, consideram apenas a ressonância da suspensão, enquanto outros não

descrevem o procedimento ou determinam os parâmetros por tentativa e erro.

A contribuição à instrumentação compreende o procedimento de projeto e realização

de circuitos pré-amplificadores de carga e de condicionamento de sinais para acelerômetros
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piezoelétricos. Verificou-se que a medição de vibrações em baixas freqüências requer

alta impedância no caminho de realimentação do pré-amplificador de carga. Para obter

resistências da ordem de GΩ, necessitou-se utilizar um arranjo particular de resistores na

realimentação e um capacitor com resistência de isolação elevada. Tais dificuldades não

foram reconhecidas na literatura encontrada tratando deste tipo de pré-amplificador.

No que se refere à tecnologia de acionamento do vibrador, apesar de aplicar ao con-

trole da tensão de um amplificador industrial um algoritmo adaptativo robusto proposto

na literatura, a investigação sobre o impacto no desempenho do amplificador e na perfor-

mance de uma plataforma comercial de controle de ensaios de vibrações contribuiu para

identificar prioridades no desenvolvimento futuro de controladores para o amplificador.

O controlador de aceleração instantânea desenvolvido, embora instável sob os efeitos

das ressonâncias do corpo de prova, contribuiu ao relaxar hipóteses assumidas pelas

soluções propostas na literatura especificamente para o controle da aceleração no domínio

do tempo. Mais importante do que isto, a investigação de desempenho incluiu a verificação

da influência dos modos ressonantes da estrutura sob teste, o que, apesar de usual em

ensaios de vibração, não havia sido avaliado e nem reconhecido nas propostas anteriores.

As contribuições ao controle de amplitude da aceleração incluem:

1. Desenvolvimento de uma técnica de adaptação da taxa de compressão do controlador

como função do fator Q das ressonâncias e anti-ressonâncias;

2. Desenvolvimento de um método de inicialização e desligamento suave do ensaio;

3. Investigação dos fatores que determinam a suscetibilidade do controlador à operação

instável quando sob os efeitos das ressonâncias do corpo de prova;

4. Investigação do impacto do filtro de rastreamento no sistema de controle desen-

volvido inicialmente para o operar apenas com o detector de valor eficaz;

5. Análise dos efeitos do atraso de transporte no sistema de controle devido à utilização

de conversores com tecnologia Σ∆.

7.3 Sugestões para Trabalhos Futuros

Como sugestão de pesquisa futura especificamente para o controle de amplitude da

aceleração, cita-se o desenvolvimento de uma lei de controle e de adaptação automática
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da taxa de compressão que admita, sobretudo, conhecimento extremamente reduzido so-

bre a dinâmica do processo, ofereça robustez aos efeitos das ressonâncias do corpo de

prova, reduza a necessidade de intervenção do operador na adaptação e permita estender

a capacidade do controlador em operar sob os efeitos de picos e vales com fator Q supe-

rior a 200. Inclui-se, também, a investigação de um esquema de controle da freqüência

em ensaios de excitação discreta de modos ressonantes, mais especificamente em testes

onde é necessário rastrear eventuais mudanças na freqüência de ressonância em função da

diferença de fase entre a aceleração de controle e a aceleração de resposta.

O desenvolvimento de controladores para a tensão do amplificador de potência cons-

titui também uma recomendação de trabalho futuro. Como especificações de projeto,

sugere-se priorizar a redução do nível de distorção e ruído na tensão de saída e manter a

habilidade do amplificador em operar com formas de onda arbitrárias e de amplo espectro

de freqüências e amplitudes. Se for utilizada implementação digital, deve-se considerar o

uso de conversores de dados com arquitetura Σ∆ para garantir a elevada faixa dinâmica

requerida pela aplicação. Neste caso, é recomendado assegurar a robustez do controlador

aos efeitos do atraso de transporte inerente à utilização de conversores com esta tecnolo-

gia. Outra questão a ser examinada se refere às influências do projeto do amplificador

nos requisitos de desempenho do controlador. Uma investigação que inclua não apenas o

desenvolvimento do sistema de controle da tensão, mas também o projeto integrado do

amplificador, poderá contribuir de forma relevante para a qualidade dos ensaios.
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APÊNDICE A -- FAIXA DINÂMICA DE
PLATAFORMAS DIGITAIS
DE CONTROLE DE
ENSAIOS DE VIBRAÇÃO

A.1 Considerações Gerais

Este apêndice apresenta um estudo sobre as influências da taxa de amostragem e

da arquitetura de conversores A/D e D/A na faixa dinâmica de plataformas digitais de

controle de ensaios de vibração. Como será verificado, plataformas industriais compe-

titivas normalmente utilizam conversores de dados com tecnologia sigma-delta (Σ∆), os

quais relaxam os requisitos de desempenho do filtro passa-baixas projetado para atenuar

o efeito de aliasing, além de aumentar a faixa dinâmica efetiva. Entretanto, o uso deste

tipo de conversor também limita a banda de aquisição e introduz atraso de transporte, o

que pode alterar a margem de estabilidade do sistema de controle do ensaio.

O exame realizado é importante para enfatizar a utilização de conversores Σ∆ na

implementação de sistemas digitais de controle e análise de vibrações. Na presente tese,

a tecnologia sigma-delta é empregada somente na realização do controlador de aceleração

desenvolvido no capítulo 6. No entanto, o uso também no controle digital da tensão de

saída do amplificador de potência é identificado no capítulo 4 como trabalho futuro.

A.2 Importância da Faixa Dinâmica

A faixa dinâmica de uma plataforma de controle de ensaios de vibração representa

a relação entre a máxima e a mínima amplitude da aceleração que podem ser medidas

e controladas simultaneamente durante o teste. Trata-se de um dos parâmetros mais

importantes para a confiabilidade dos resultados do ensaio. Dependendo das caracte-

rísticas do corpo de prova, a amplificação na ressonância mais severa e a atenuação na



APÊNDICE A -- FAIXA DINÂMICA DE PLATAFORMAS DIGITAIS DE
CONTROLE DE ENSAIOS DE VIBRAÇÃO 268

anti-ressonância mais aguda podem exigir que os sinais manipulados pela plataforma de

controle variem desde unidades de volts até apenas algumas dezenas de microvolts. Uma

eventual falha em atender à faixa dinâmica requerida pode resultar em níveis de vibração

fora dos limites especificados, mesmo quando o sistema de controle indica o contrário, o

que mascara os resultados do teste e pode até mesmo danificar o corpo de prova.

Conforme Baren e Lang (2007), a faixa dinâmica do sistema empregado para realizar

um ensaio de vibração depende não apenas das características da plataforma de controle,

mas também da faixa dinâmica de todos os elementos envolvidos, o que inclui, portanto, o

vibrador, o amplificador de potência, os acelerômetros e os circuitos de pré-amplificação e

condicionamento de sinais. O método de instalação dos sensores na mesa de vibração e no

corpo de prova também influencia a faixa resultante. No que se refere especificamente à

plataforma, no entanto, a faixa dinâmica é determinada diretamente pelo comprimento da

palavra digital utilizada para representar os sinais envolvidos, assim como pela resolução

dos conversores A/D e D/A, pela freqüência de amostragem e pela taxa de rejeição do

filtro que atenua o efeito de aliasing e do filtro de reconstrução do sinal analógico.

Na próxima seção, os efeitos da taxa de amostragem e da arquitetura dos conversores

de dados na faixa dinâmica da plataforma de controle são examinadas em detalhes. Para

realizar a análise, considera-se somente o processo de conversão analógico-digital, mas

estudo semelhante pode ser efetuado admitindo a conversão digital-analógica.

A.3 Conversores de Dados com Arquitetura Σ∆

No processo de conversão analógico-digital, o teorema da amostragem de Nyquist

determina que a máxima componente do espectro do sinal a ser amostrado deve ser menor

ou igual à metade da freqüência fs de amostragem do conversor. Do contrário, após a

conversão, componentes do sinal analógico com freqüências superiores a fs/2 não poderão

ser diferenciadas de componentes com freqüências mais baixas, ocorrendo o efeito de

sobreposição irreversível conhecido como aliasing (OPPENHEIM; SCHAFER; BUCK, 1999).

Como na prática o sinal analógico normalmente apresenta componentes de freqüências

superiores a fs/2, é usual o emprego de um filtro passa-baixas para limitar o espectro a

ser amostrado, o que contribui para determinar a faixa dinâmica do sinal digital.

Para ilustrar, seja um sinal analógico com espectro uniforme de amplitude igual ao

fundo de escala do conversor A/D e freqüência máxima de interesse igual a BW . Para

limitar o espectro do sinal e reduzir o efeito de aliasing, um filtro passa-baixas é projetado
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com taxa de rejeição RO (em dB/oitava) e freqüência de corte com valor fH , tal que

apenas componentes acima de BW são atenuadas. Após a conversão para a forma digital,

como mostra a figura 127(a), componentes com freqüências superiores a fs − BW não

poderão ser diferenciadas de componentes verdadeiras com freqüência inferior a BW .

Conseqüentemente, a faixa dinâmica DR do sinal digital estará limitada à atenuação do

filtro especificamente em fs − BW . Neste caso, assumindo que fH < (fs −BW ), o valor

de DR pode ser calculado em função de BW , RO, fH e fs como:

DR = RO ×
(

log2

fs −BW

fH

)
(A.1)

o que é válido somente considerando que o espectro do sinal antes da filtragem é uniforme e

de amplitude igual ao fundo de escala do conversor A/D. Se o valor máximo da magnitude

do espectro em freqüências acima de fs − BW for inferior ao fundo de escala, então a

faixa dinâmica resultante será superior ao valor calculado.

DR

fs/2

f BWs -BW

fs

(a)

DR

Kfs/2

Kf BWs -BW

Kfs

(b)

Figura 127: Espectro do sinal amostrado com taxa (a) fs e (b) Kfs (KESTER, 2004).

A equação (A.1) é importante por mostrar explicitamente alguns fatores que determi-

nam a faixa dinâmica do sinal digital. Como se observa, desde que BW é uma propriedade

do sinal a ser digitalizado, enquanto fH depende de BW , a faixa dinâmica resultante do

efeito de aliasing é função da taxa de amostragem do conversor e da taxa de rejeição

do filtro passa-baixas, além, obviamente, do espectro do sinal. Considerando o segundo

fator, aumentar RO implica em elevar a complexidade do filtro analógico, o que introduz

erros devido às variações de ganho na banda-passante, dispersão do sinal e discrepâncias

de fase em aplicações com medição simultânea de múltiplos sinais (WELARATNA, 2002).

Aumentar a taxa de amostragem, por outro lado, equivale a expandir a banda de tran-

sição do filtro como indica a figura 127(b), o que reduz a complexidade, mas também

exige conversores mais rápidos e processamento de dados a uma taxa mais elevada.



APÊNDICE A -- FAIXA DINÂMICA DE PLATAFORMAS DIGITAIS DE
CONTROLE DE ENSAIOS DE VIBRAÇÃO 270

Uma abordagem intermediária usualmente aplicada a sistemas digitais de controle e

análise de vibrações, segundo Underwood (2001), consiste em utilizar conversores de dados

com tecnologia sigma-delta (Σ∆). Tais dispositivos relaxam os requisitos de desempenho

do filtro passa-baixas e aumentam a faixa dinâmica efetiva do conversor através da sobre-

amostragem do sinal analógico e posterior filtragem e decimação do sinal digital.

Na figura 128, é mostrado um diagrama de blocos com os elementos básicos que cons-

tituem um conversor A/D com arquitetura Σ∆. O modulador (responsável por converter

o sinal analógico para a forma digital) e o filtro operam a uma freqüência de amostragem

K vezes maior do que a freqüência fs de atualização da saída do conversor, ou seja, o fator

de sobre-amostragem do sinal analógico é igual a K. O filtro digital reduz a freqüência de

amostragem de Kfs para fs através de múltiplos estágios de filtragem e decimação. Como

conseqüência da sobre-amostragem, a banda de transição do filtro passa-baixas aumenta

de BW a fs − BW para BW a Kfs − BW , e desde que o valor típico do parâmetro K,

de acordo com Underwood (2001), é igual a 64, há uma drástica redução dos requisitos de

desempenho e complexidade de realização do filtro analógico passa-baixas. Além disso,

considerando a faixa dinâmica como resultado do nível de atenuação de componentes de

altas freqüências, o valor calculado pela equação (A.1) aumenta para:

DR = RO ×
(

log2

Kfs −BW

fH

)
(A.2)

sendo que a maioria dos conversores Σ∆ pode produzir amostras livres do efeito de aliasing

até freqüências iguais a 0.45 vezes a taxa fs de atualização dos dados na saída.

Modulador
Filtro
digital Registrador Amostra

digital
Entrada
analógica

Freqüência de
sobre-amostragem Kfs Freqüência de

amostragem fs

Figura 128: Diagrama de blocos do conversor A/D com arquitetura Σ∆.

Outra característica relevante deste tipo de conversor se refere ao espectro do ruído

devido à quantização das amostras. Conforme demonstrado por Oppenheim, Schafer e

Buck (1999), a densidade espectral de potência do ruído, que normalmente é uniforme até

fs/2 em conversores convencionais, é concentrada pelo modulador em freqüências mais

elevadas e posteriormente removida pelo filtro digital. Conseqüentemente, de acordo com

Baker (2008), os conversores Σ∆ mais modernos, além de produzir amostras livres do

efeito de aliasing até 0.45fs, podem oferecer resolução de até 22 bits efetivos, isto é,
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mais de 130dB de faixa dinâmica. Por estas razões e considerando o baixo custo de

produção (KESTER, 2004), a tecnologia Σ∆ atualmente predomina em aplicações que

exigem alta resolução. Detalhes mais específicos sobre a teoria, o projeto e a construção

dos conversores podem encontrados em (NORSWORTHY; SCHREIER; TEMES, 1997).

Para realizar a conversão digital do sinal de aceleração e converter para a forma

analógica o sinal de comando determinado pelo controlador proposto no capítulo 6, os

conversores A/D e D/A com tecnologia Σ∆ disponíveis no codificador e decodificador

de sinais (CODEC) modelo TLV320AIC23B (TEXAS INSTRUMENTS, INC., 2004) são con-

siderados. Estes dispositivos acompanham a placa de desenvolvimento TMS320C6713

DSK (SPECTRUM DIGITAL, INC., 2003) utilizada na implementação do sistema de con-

trole. Conforme a folha de dados, a taxa de conversão pode ser programada segundo

valores pré-definidos desde 8kHz a 96kHz, sendo que, particularmente com fs = 48kHz,

o fator de sobre-amostragem é igual a 256 e o valor típico da faixa dinâmica corresponde

a 90dB, isto é, aproximadamente 15 bits de resolução efetiva. Neste caso, assumindo a

uniformidade do espectro dos sinais de saída da instrumentação desenvolvida no capítulo

3 especificamente para a avaliação experimental do controlador proposto no capítulo 6, a

limitação da faixa dinâmica devido ao efeito de aliasing pode ser calculada aplicando na

equação (A.2) a freqüência de corte fH = 20kHz e a taxa de rejeição RO = 12dB/oitava

do filtro analógico passa-baixas presente no circuito de condicionamento de sinais, isto é:

DR = 12dB/oit×
(

log2

256× 48kHz− 2kHz

20kHz

)
≈ 111dB (A.3)

Como o resultado é superior à especificação nominal do conversor, predomina o menor

valor, isto é, 90dB, e desde que a relação sinal-ruído da tensão de saída referente à instru-

mentação desenvolvida é igual a 80dB (conforme determinado na seção 3.6.4), conclui-se

que a faixa dinâmica do sistema de medição é limitada pelo ruído dos circuitos de pré-

amplificação e condicionamento. Ainda assim, o valor resultante é compatível com as

necessidades típicas de ensaios de vibração segundo McConnell (1995).

Apesar de simplificar o projeto do filtro analógico e otimizar a faixa dinâmica, o

processo de filtragem e decimação digital intrínseco à arquitetura Σ∆ restringe a banda

de aquisição do conversor (normalmente a 80kHz) e introduz atraso de transporte, o que

pode desestabilizar o sistema de controle de ensaios de vibração (UNDERWOOD, 2001).

O valor do atraso, usualmente referenciado como atraso de grupo do filtro digital, é

especificado em termos do número de amostras na freqüência de amostragem fs. No

caso do codificador e decodificador de sinais TLV320AIC23B, o atraso de grupo total Nd
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que inclui o processamento dos conversores A/D e D/A totaliza 29 amostras quando a

freqüência de atualização dos sinais é programada para fs = 48kHz, o que produz o atraso

de fase igual a ωNdTs mostrado na figura 129 (Ts = 1/fs é o intervalo de amostragem).
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Figura 129: Atraso de fase total ωNdTs dos conversores A/D e D/A com arquitetura Σ∆
presentes no CODEC modelo TLV320AIC23B (Nd = 29 amostras e fs = 1/Ts = 48kHz).

Nota-se que, em 5kHz, por exemplo, a diferença de fase equivalente a 3 ciclos pode

reduzir significativamente a margem de estabilidade do sistema de controle, o que requer

compensação adequada. No capítulo 6, o efeito do atraso de transporte no desempenho

do controlador de magnitude da aceleração é analisado detalhadamente.



273

APÊNDICE B -- FILTRO DESAFIO

B.1 Considerações Gerais

Este apêndice trata de um circuito eletrônico constituído por dois filtros rejeita-faixa

em cascata utilizados por fabricantes de sistemas de controle de ensaios de vibração para

avaliar e demonstrar a faixa dinâmica e o desempenho do controlador. Neste circuito,

a tensão de entrada corresponde ao sinal de comando determinado pela plataforma de

controle, enquanto a tensão de saída representa o sinal de aceleração a ser controlado.

Desde que os picos e vales da resposta em freqüência do circuito representam um desafio

à capacidade do sistema de controle em manter a magnitude do sinal de saída dentro das

margens de tolerância, o circuito eletrônico é referenciado como filtro desafio.

Uma vez que inexistem requisitos mínimos de desempenho e métodos que permitam

investigar e comparar objetivamente a performance de controladores de ensaios de vi-

bração, entende-se que o uso do filtro desafio para este fim representa um esforço de

alguns fabricantes em direção à padronização dos métodos de avaliação. Por esta razão,

o circuito é implementado especificamente para examinar o desempenho do sistema de

controle de magnitude da aceleração senoidal desenvolvido no capítulo 6.

B.2 Estudo da Faixa Dinâmica do Controlador

A faixa dinâmica de uma plataforma de controle de ensaios de vibração, conforme

discutido no apêndice A, constitui um dos parâmetros mais importantes para a confiabili-

dade dos resultados do ensaio. Um artigo que analisa detalhadamente os métodos usuais

empregados para determinar a faixa dinâmica do controlador foi publicado por Baren e

Lang (2007). Entre as técnicas discutidas, está o uso de um filtro ativo construído a partir

de dois filtros rejeita-faixa em cascata como o mostrado na figura 130, o qual é referen-

ciado como filtro desafio. Os resultados da investigação indicam que a utilização deste

método é apropriada somente para examinar a faixa de variação do sinal de comando



APÊNDICE B -- FILTRO DESAFIO 274

aplicado à entrada do filtro e exercitar a lei de controle, mas não para determinar a faixa

dinâmica do controlador. Isto porque, conforme demonstrado, a amplitude do sinal de

aceleração representado pela saída do filtro é mantida constante ao longo do ensaio ao

invés de variar segundo a possível faixa dinâmica. Ainda assim, o circuito é reconhecido

como útil para investigar o desempenho do controlador sob os efeitos de picos e vales

agudos normalmente encontrados na resposta em freqüência do corpo de prova.

A próxima seção descreve o modelo e o projeto do filtro desafio considerado na análise

de Baren e Lang (2007). A função de transferência de um protótipo experimental seme-

lhante é obtida com o uso do filtro de rastreamento desenvolvido na seção 6.5.2. O resul-

tado é utilizado para extrair um modelo dinâmico que considera também os filtros analógi-

cos passa-altas presentes no codificador e decodificador de sinais modelo TLV320AIC23B,

o qual é empregado na avaliação experimental do controlador de magnitude da aceleração

senoidal desenvolvido no capítulo 6. Tanto o modelo matemático quanto o protótipo do

filtro desafio são considerados na análise de desempenho do controlador de aceleração.

B.3 O Filtro Desafio

A função de transferência de um filtro rejeita-faixa típico com freqüência de ressonân-

cia ωP é dada por (KUO; GOLNARAGHI, 2003):

Hn(s) =
s2 + Q−1

Z ωP s + ω2
P

s2 + Q−1
P ωP s + ω2

P

(B.1)

onde a relação entre os fatores de qualidade QP e QZ dos respectivos pólos e zeros com-

plexos conjugados determina o nível de rejeição na freqüência ωP , ou seja:

|Hn(jωP )| = QP

QZ

(B.2)

Para realizar o filtro desafio, a freqüência natural ωZ dos zeros de Hn(s) é definida

diferente da freqüência ωP dos pólos, de forma que o ganho em altas freqüências Kn

resulta também diferente da magnitude do filtro em baixas freqüências, isto é:

Hn(s) = Kn
s2 + Q−1

Z ωZs + ω2
Z

s2 + Q−1
P ωP s + ω2

P

(B.3)

Assim, o filtro rejeita-faixa passa a apresentar um pico em ωP com fator de qualidade

QP e um vale em ωZ com fator QZ , sendo a magnitude em baixas freqüências dependente

do ganho em altas freqüências multiplicado pela relação (ωZ/ωP )2.
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Considerando a implementação de Hn(s) como descrita por Baren e Lang (2007) e

mostrada na figura 130, a função de transferência da entrada para a saída é obtida em

termos dos parâmetros do circuito como:

Hn(s) =
Rn

RB

s2 +
RB

RA

(
1

RF CF

)2

s2 +
3Rn

Rn + RQ

1

RF CF

s +

(
1

RF CF

)2 (B.4)

e a relação de Kn, ωP , ωZ , QP e QZ com as resistências e capacitâncias é determinada

por comparação das equações (B.3) e (B.4). Os resultados são indicados na tabela 13.

Rn Rn

RF

Rn

RQ

Rn

CF

RA

RF

CF

RB Rn
Entrada

Saída

Figura 130: Filtro rejeita-faixa utilizado na realização do filtro desafio.

Tabela 13: Parâmetros do filtro desafio.

Parâmetro Kn =
Rn

RB

ωP =
1

RF CF

ωZ =

√
RB

RA

ωP QP =
Rn + RQ

3Rn

QZ = ∞
Filtro 1 1,12 2π × 190Hz 2π × 400Hz 10 100
Filtro 2 0,85 2π × 678Hz 2π × 1, 14kHz 25 100

Nota-se que, uma que vez definido o valor do resistor Rn, a resistência RF e o capacitor

CF determinam a freqüência de ressonância ωP , o resistor RB estipula a magnitude Kn

do filtro em altas freqüências, RA define juntamente com ωP e RB a freqüência ωZ do

vale, enquanto o resistor RQ determina o fator de qualidade QP na freqüência do pico.

Idealmente, o fator de qualidade QZ da anti-ressonância é infinito, o que não ocorre na

prática devido às resistências finitas do circuito real.

Para implementar o filtro desafio, considerou-se os parâmetros dos filtros rejeita-faixa

definidos na tabela 13, os quais correspondem aproximadamente aos valores utilizados na

análise de Baren e Lang (2007). Com o filtro de rastreamento desenvolvido na seção 6.5.2,

obteve-se a resposta em freqüência do protótipo experimental mostrada na figura 131.
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Figura 131: Resposta em freqüência do filtro desafio (experimental e modelo Hs(s)). (a)
Magnitude. (b) Fase.

Observa-se que, em baixas freqüências, a magnitude do filtro é atenuada devido aos

filtros analógicos passa-altas presentes na entrada e saída dos conversores A/D e D/A do

CODEC, respectivamente. Nesse caso, apesar de não incluídos na descrição de Baren e
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Lang (2007), os efeitos desses filtros aproximam melhor o comportamento do circuito à

resposta em freqüência real de uma máquina de vibração eletrodinâmica.

Para determinar um modelo Hs(s) do filtro considerando também os filtros passa-altas,

as funções de transferência Hn1(s) e Hn2(s) dos filtros rejeita-faixa obtidas aplicando na

equação (B.3) os valores indicados na tabela 13 são arranjadas como:

Hs(s) =
s2

(s + ωhpf )2
× Hn1(s)× Hn2(s) (B.5)

onde ωhpf = 2π × 15Hz é a freqüência de corte dos filtros passa-altas. Assim, como

pode ser visto na figura 131, a resposta em freqüência do modelo do filtro desafio resulta

aproximadamente igual à resposta do protótipo experimental, sendo a faixa de variação da

magnitude em torno de -77dB um valor representativo para a análise da faixa dinâmica

do sinal de comando. No capítulo 6, além dos testes experimentais realizados com o

protótipo, um modelo discreto de Hs(s) obtido aplicando discretização bilinear é utilizado

para analisar por computador o desempenho do controlador de magnitude da aceleração.
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ANEXO A -- FOTOGRAFIAS DOS
EQUIPAMENTOS
UTILIZADOS

Este anexo apresenta fotografias referentes aos equipamentos utilizados no desenvolvi-

mento experimental das propostas da tese. Na figura figura 132, tem-se o vibrador V406,

o amplificador linear PA300E e a placa de desenvolvimento TMS320C6713 DSK com o

módulo de conversores A/D e D/A modelo D.Module.ADDA16. A figura 133 mostra

Figura 132: Vibrador V406, amplificador PA300E e placa de desenvolvimento
TMS320C6713 DSK com módulo D.Module.ADDA16.

Figura 133: Protótipo do pré-amplificador/condicionador de sinais com os acelerômetros
piezoelétricos 4370V e do filtro desafio conectado ao codificador/decodificador de sinais
modelo TLV320AIC23B (presente na placa de desenvolvimento TMS320C6713 DSK).
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os protótipos do pré-amplificador/condicionador de sinais e do filtro desafio, enquanto

a figura 134 apresenta o vibrador V55, o amplificador digital DSA1-1K e a plataforma

de controle e análise de ensaios de vibração modelo SignalStar Scalar. O vibrador St

5000/300 e o amplificador linear DBL6000 são mostrados na figura 135.

Figura 134: Vibrador V55, amplificador digital DSA1-1K e plataforma de controle e
análise de ensaios de vibração modelo SignalStar Scalar.

Figura 135: Vibrador St 5000/300 e amplificador linear DBL6000.
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No capítulo 2, utilizou-se a máquina de vibração V406 para validar experimentalmente

o procedimento de determinação dos parâmetros mecânicos referentes ao modelo dinâmico

do vibrador. O sinal randômico de banda larga empregado para medir a resposta em

freqüência da aceleração da mesa vibratória com relação à corrente da armadura foi gerado

pela plataforma SignalStar Scalar e amplificado pelo amplificador PA300E. Neste caso, ao

invés das barras flexíveis mostradas na figura 132, determinou-se a resposta em freqüência

nas condições em vazio e também com uma massa rígida instalada na mesa.

O estudo efetuado no capítulo 4 acerca do impacto do controlador adaptativo no

desempenho de um amplificador industrial e na performance de uma plataforma comercial

de controle e análise de ensaios de vibração considerou, conforme explicado, o amplificador

DSA1-1K e a plataforma SignalStar Scalar. Para realizar o projeto do controlador e

analisar o desempenho experimental, o vibrador V55 foi conectado à saída do amplificador.

Utilizou-se a placa de desenvolvimento TMS320C6713 DSK e o módulo de aquisição

D.Module.ADDA16 para realizar a implementação do sistema de controle de tensão.

No capítulo 5, o controlador de aceleração foi projetado considerando o vibrador V406

e o amplificador PA300E. Para executar a análise de desempenho experimental, o sinal de

comando e a aceleração da mesa vibratória foram convertidos para as formas analógica

e digital, respectivamente, com o uso do módulo D.Module.ADDA16 instalado na placa

TMS320C6713 DSK. Mediu-se a aceleração com o emprego de um sensor piezoelétrico

tipo IEPE modelo 8704B100M1 (fabricado por Kistler Instrument Corporation) e de um

condicionador de sinais modelo 480E09 (produzido por PCB Piezotronics, Inc.). As barras

flexíveis empregadas na verificação do comportamento do controlador quando da existên-

cia de modos ressonantes significativos do corpo de prova são mostradas na figura 132.

A avaliação experimental do sistema de controle de magnitude da aceleração desen-

volvido no capítulo 6 admitiu, primeiramente, o desempenho sob os efeitos das ressonân-

cias e anti-ressonâncias do protótipo do filtro desafio. Nos testes com uma máquina

de vibração, por outro lado, empregou-se o vibrador St 5000/300 acionado pelo am-

plificador linear DBL6000. A aceleração foi medida com o sensor piezoelétrico 4370V

(fabricado por Brüel & Kjaer) conectado à entrada do protótipo do pré-amplificador de

carga/condicionador de sinais descrito no capítulo 3. O sistema de controle foi imple-

mentado na placa de desenvolvimento TMS320C6713 DSK. Para realizar a conversão de

dados, foram utilizados os conversores A/D e D/A com arquitetura Σ∆ presentes no

codificador-decodificador de sinais TLV320AIC23B. Tal dispositivo acompanha a placa

TMS320C6713 DSK. O corpo de prova considerado nos testes experimentais corresponde

aos dois silenciadores instalados na máquina de vibração conforme mostra a figura 135.




