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Autoren: C. Küttel, Dozent: L. Guzzella, Vorlesungsnummer: 151-0591-00 Bei Fragen: hraffael@ethz.ch, pduhr@ethz.ch, 12. März 2020

1 PID Regler in der Praxis
Der praktische Einsatz von Reglern bringt diverse bisher
unerwähnte Schwierigkeiten mit sich. Die wichtigsten Ein-
schränkungen werden im Folgenden diskutiert.
Set Point Weights
Die Standardregelstruktur dient vorallem zur Unterdrückung
von Störungen. Natürlich werden Regler auch verwendet um
spezifischen Referenzen r(t) zu folgen. Schnelle Änderungen
im Referenzsignal kann sehr hohe Eingänge u(t) und unge-
wollte Transienten produzieren. Mit sogenannten set point
weights (Abb. 1) kann das Regelverhalten verbessert werden.
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However, the vast majority of all modern control systems are realized as
digital control systems using microprocessors together with the appropriate
hardware components to connect the computers with the physical environ-
ment. These systems will be discussed below in Section 14.4. The main reasons
for this preference are that such digital controller systems are much cheaper4

to build and maintain,5 and they can easily include nonlinear and time-varying
parts that are important in wide-range operating modes.

14.2 PID Controllers in Practical Applications

14.2.1 Enhanced PID Structures

The first enhancement discussed in this chapter aims at improving the ref-
erence tracking behavior of PID controllers. The basic PID structure (11.1)
has been derived with a disturbance rejection problem in mind. However, PID
control systems are often used for reference tracking purposes as well.
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Figure 14.1. Structure of a PID controller with setpoint weights.

In this situation, changes in the reference value r(t) can cause unwanted
and unnecessary transients of the control system. In particular, the D part
and, to a lesser extent, the P part should not be directly connected with
the reference input, in order to avoid high input signals u(t). Therefore, PID
controllers are often realized with separate reference signal gains for each

4 With appropriate real-time software, a single microprocessor can serve hundreds
of control loops.

5 Digital control systems do not age, their behavior does not drift with changing
temperature, humidity, etc., and improved software can be “downloaded” at very
low cost from a maintenance center that is far away from the physical location of
the device through appropriate communication networks. Obviously, this opens
the door to attacks and appropriate countermeasures must be implemented.

Abb. 1: PID Regler mit Setpointverstärkungen a, b, c.
Das Referenzsignal wird für jeden Teil des Reglers (P, I, D)
mit einer separaten Verstärkung (a, b, c) multipliziert. Das
heisst, die Referenz wird ”vormassiert”, bevor sie durch den
Regler geht.

• Um keinen statischen Nachlauffehler zu produzieren,
falls die Referenz plötzlich konstant werden soll, wird
normalerweise b = 1 gesetzt.

• Schnelle Referenzen erzeugen grosse Signale auf dem
Differential-Pfad des Reglers ( d

dt (r − y) ≈ d
dtr). Nor-

malerweise will man nur Änderungen aufgrund des
Ausgangssignals dämpfen. Demnach setzt man oftmals
c = 0, um hohe Ableitungen zu umgehen.

• Für die Verstärkung a auf dem proportionalen Signal
kann man die Åström und Hägglund Regeln anwenden:

a = α0,x · eα1,x·κ+α2,x·κ2

µmin = 0.7 µmin = 0.5
a α0,x α1,x α2,x α0,x α1,x α2,x
PI 1.10 −0.0061 1.8 0.48 0.40 −0.17

PID 0.58 −1.3000 3.5 0.25 0.56 −1.20
Tabelle 1: Åström-Hägglund Koeffizient für PI und PID Regler.

Typischerweise ist 0 < a < 1. Ein gut gewählter Wert von
a kann das closed-loop Regelverhalten häufig verbessern.

Saturationen und Anti Reset Windup (ARW)

Eine Saturation ist eine Nichtlinearität, die in jedem Regel-
system vorhanden ist. Aktuatoren können in Realität nie be-
liebig kleine oder beliebig grosse Sollsignale u(t) umsetzen.

Die Nichtlinearität einer Saturation ist wie folgt definiert:

u(t) =


umin if u(t) < umin

umax if u(t) > umax

u(t) else

Falls der vom Regler C(s) geforderte Ausgang u grösser ist
als der maximal produzierbare Eingang umax des Aktuators,
saturiert der Eingang bei ū = umax. Die gleiche Logik gilt für
den minimal erreichbaren Eingang umin.
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channel, as shown in Figure 14.1. Typically, the parameters are chosen to be
0 < a < 1, b = 1 and c = 0. A careful tuning of the parameter a can improve
the closed-loop system behavior in many situations (see Section 11.3).

Quick Check 14.2.1: Explain why, in general, b = 1 and c = 0 is a good
choice. y

14.2.2 Dealing with Actuator Saturation

Almost all plants and control systems discussed in the previous chapters were
linear systems. However, all real control systems include some nonlinearities.
The most important nonlinear effect is caused by the limited range of the
actuators at the plant’s input. In the simplest situation,6 the control system
shown in Figure 9.1 must be altered to include a fixed-level saturation, as
shown in Figure 14.2.
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Figure 14.2. Block diagram of the closed-loop system with input saturation.

The two signals u(t) and u(t) are identical as long as umin < u(t) < umax.
As soon as u(t) violates these inequalities, the control loop is broken, and it
operates in an open-loop manner with a constant input to the plant (either
umin or umax)

u(t) =





umax if u(t) > umax

u(t) else

umin if u(t) < umin

(14.1)

If both the plant and the controller are asymptotically stable systems,
this situation is not desirable, but it is not dangerous. If this is not the case,
particularly if both systems contain some marginally stable or even unstable
subsystems, very high overshoot and even instability can be observed.

6 More complex problems are encountered in practice. For instance, the saturation
level can be time-variant or it can depend on a system state variable. Other
nonlinearities such as rate limiters, backlash, or hysteresis are also quite common.

Abb. 2: Regelsystem mit Saturation auf u.
Beispiel: Das System P (s) soll mit einem PI-Regler CPI(s)
geregelt werden:

P (s) = 1
s(3s2 + 4s+ 1) , CPI(s) = kp · (1 + 1

Ti · s
)

Eine Simulation mit kp = 0.3 und Ti = 13 s führt zum gestri-
chelten Systemverhalten:
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Abb. 3: Saturierendes Regelsystem.
Beim Auslegen wurde jedoch vernachlässigt, dass der Aktua-
tor bei |u(t)| = usat = 0.045 saturiert. Mit der Aktuator-
Sättigung resultiert effektiv die blaue Linie und damit eine
schlechtere Reglerperformance. Mit einem ARW (siehe fol-
genden Abschnitt) resultiert die viel bessere Performance der
roten Linie.
Um mit Saturationen umzugehen, muss man zuerst verste-
hen, was bei einem saturierten Regelsystem überhaupt pas-
siert. Dadurch, dass das System langsamer reagiert als er-
wartet, kann sich der Integrator über eine längere Zeit t
füllen (∆t1 < t < ∆t2). Sobald sich das Vorzeichen des Feh-
lers ändert, überschiesst die Antwort das Ziel stärker, da sich
der Integrator zuerst leeren muss.

1



Um die Saturation zu umgehen, kann man den Integrator
durch ein anti-reset-windup (ARW) schwächen, sobald man
erkennt, dass der Eingang saturiert (siehe Abb. 4, rote Box).
In der roten Box sieht man eine mögliche Struktur eines anti
reset-windup. Dabei ist q(t) = u(t) − u(t). Falls u(t) nicht
saturiert, ist q(t) = 0 und der ARW macht nichts. Falls man
saturiert, wird die zu integrierende Grösse reduziert, sodass
sich der Integrator in der Saturationsphase nicht zu stark
füllt. Das heisst je stärker die Aktuatoren saturieren, desto
mehr wirkt man der Integration entgegen. Dazu muss man
die Saturationspunkte der Nichtlinearität kennen.
Bumpless Transfer

Um ein System zu testen macht es oft Sinn einen Manuel-
len Modus (M) und eine Automatischen Modus (A) zu ha-
ben. Wenn man von einem Modus in den anderen wechselt,
will man dies so reibungslos wie möglich machen (Bumpless
Transfer). Dazu verwendet man folgende Regelstruktur:
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estingly, the ARW scheme shown in Figure 14.4 can be used for this purpose
as well.
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Figure 14.4. PI controller with combined ARW and BLT correction.

While in the manual mode, the signal q is used to control the integrator in
the PI controller to track the commands generated by the operator. Note that
the error signal e = r − y may change, provided that the corrections caused
by the loop kARW · q are faster than the changes in e.

While in the automatic mode, the signal12 kBLT ·s(t) adjusts the integrator
of the manual part to track the output signal generated by the automatic
part. If the operator decides to switch back to the manual mode, this tracking
guarantees a smooth (“bumpless”) transition.

Quick Check 14.2.4: What happens when the system operates in the manual
mode and the operator tries to impose a control signal u > umax? y

12 The symbol s(t) represents a time signal and must not be misinterpreted as the
Laplace symbol s. We are running out of letters . . . time to finish.
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Abb. 4: Anti Reset-windup (ARW) und Bumpless Transfer
(BLT) Regelung.
Während man im Modus A ist, regelt man uM(t) auf uA(t),
sodass beim Wechsel von A nach M kein Sprung in der Ein-
gangsgrösse auftritt. Umgekehrt regelt man im Modus M mit
Hilfe der ARW-Rückführung das Signal uA(t) auf uM (t).
Gain Scheduling

Gain scheduling wird meist für nichtlineare Systeme verwen-
det, die um verschiedene Betriebspunkte linearisiert werden.
Für jeden Betriebspunkt kann ein anderer linearer Regler aus-
gelegt werden.
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14.2.4 Gain Scheduling

Gain scheduling is often used when a nonlinear plant is controlled around
different operating points, which, after normalization and linearization, results
in linear systems with substantially different dynamics. The main idea of the
gain-scheduling approach, illustrated in Figure 14.5, is to adapt the controller
gains to the changing operating points of the nonlinear plant.
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Figure 14.5. Block diagram of a gain-scheduled control system. The block “lin-
earization & normalization” performs the operations illustrated in Figure 3.1.

The key assumption behind all gain-scheduling methods is that a system
variable o is available that defines the operating point of the plant and that
this variable changes much slower than the controlled variables w and v. Lin-
earizing the plant in each operating point and designing a controller for each
operating point yields a set of controller parameters, e.g., kp(o) and Ti(o) in
the PI case. During operation, these parameters are automatically changed
according to the actual operating point. If the operating point changes slowly,
the control system is expected to perform according to the design specifica-
tions. More information on how to deal with such nonlinear control systems
can be found in [27].

The adaptation of the controller parameters must be realized with some
care. In particular, the change must not cause any unwanted transients in the
system’s state variables. Interpolation and “bumpless transfer” schemes sim-
ilar to the one shown in Figure 14.4 must be implemented in gain-scheduling
systems as well.

Quick Check 14.2.5: In a PI controller, it is recommended that the gain of
the I part is placed in front of the integrator. Explain what happens if the
gain is placed after the integrator and a gain-scheduling system is in place. y

Abb. 5: Diagramm zu Gain scheduling.
Beispielsweise werden für einen PI-Regler die Verstärkungen
kp(o), Ti(o) zu Funktionen des Betriebspunktes o.

Analoge Realisierung

Mit analogen Schaltungen kann man eine Eingangsspannung
Ue in eine Ausgangsspannung Ua umwandeln. Dabei kann
man die Grundstruktur in Abb. 6 verwenden.

244 14 Control Systems Implementation∗

14.3 Realization with Analog Components

The basic principle of all electronic analog controller realizations is shown
in Figure 14.6. The two transfer functions Z1(s) and Z2(s) are built using
RLC elements only. RLC elements do not satisfy the requirements of true
systems (see Section 1.2), i.e., their outputs cannot be used by other elements
as inputs without affecting them. True system transfer functions are obtained
only in the case where no current is drawn from the corresponding circuits.
This is the reason why an additional operational amplifier is needed. Such
devices are available now at very low cost as integrated circuits. Their open-
loop gain is very large (106 and higher) such that for all practical purposes
the assumption of an infinite gain is well justified. With this assumption, the
voltage difference U0 at the input terminals of the operational amplifier and
the current I0 flowing into it must be zero. Otherwise infinite output voltages
or currents would result.

Z2(s)

Z1(s)
I0I1

I2

U0

Ue
Ua

−

+
∞

Figure 14.6. Realization of a transfer function Σ(s) using ideal analog operational
amplifiers.

Using Kirchhoff’s second law and the assumption that U0 = 0, it follows
that

I1(s) =
Ue(s)

Z1(s)
, I2(s) =

Ua(s)

Z2(s)
(14.3)

Using Kirchhoff’s first law and the assumption that I0 = I1+I2 = 0, it follows
that

Σ(s) =
Ua(s)

Ue(s)
= −Z2(s)

Z1(s)
(14.4)

Note the negative sign which may be used in negative-sign feedback loops.
The transfer function Z1(s) and Z2(s) are synthesized using the following
basic building elements

resistance : ZR(s) = R

capacitance : ZC(s) = (s · C)−1

inductance : ZL(s) = s · L
(14.5)

Abb. 6: Grundstruktur mit idealem analogem Opamp.
Die Übertragungsfunktion von Ue(s) nach Ua(s) lautet

Σ(s) = Ua(s)
Ue(s)

= −Z2(s)
Z1(s) ,

wobei Z1(s) und Z2(s) aus Widerständen (R), Induktoren (L)
und Kapazitäten (C) aufgebaut sind.
Die Impedanzen der Standard RLC Elemente lauten:

ZR(s) = R, ZL(s) = sL, ZC(s) = 1
sC

.

Des Weiteren gelten die Kirchhoffschen Regeln für Serien- und
Parallelschaltungen dieser Elemente.
Zeitdiskrete Realisierung

In diesem Kapitel wird gezeigt, wie man ein continous-time
Regler C(s), in einen discrete-time Regler C(z) umwandelt.
Die Diskretisierung bezieht sich in dem Fall auf eine Zeitdis-
kretisierung. Bis jetzt wurde angenommen, dass ein Regler
C(s) in jedem Zeitpunkt t berechnen kann was u(t) sein soll.
In der Realität läuft die Rechnung in einer fixen Taktfrequenz
fs. D.h. es können in Wirklichkeit nur zu fixen Zeitpunkten
tn neue Eingänge u(n · Ts) := u[k] berechnet werden:

tn = n

fs
= n · Ts, n ∈ 0, 1, . . . (1)

Die Diskretisierung findet statt, da der Mikroprozessor (µP),
der die Rechnungen ausführt, auf einer fixen Frequenz läuft
(dargestellt durch die Uhr in Abb. 7).
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14.4 Realization with Digital Computers

14.4.1 Control Hardware and Software

Discrete-time dynamic systems form a topic of its own in system theory. A
thorough discussion of this subject is beyond the scope of this chapter and
is deferred to the corresponding courses offered later in the curriculum. A
detailed treatment of these topics can be found in many textbooks, for instance
in and [4], [12] or [26]. In this section, the most important concepts are briefly
mentioned and a “trick of the trade” is introduced that permits the realization
of a given continuous-time controller C(s) in a digital computer, provided that
this system is very fast (the precise definition follows below).
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Figure 14.7. Computer-controlled system as a sampled-data system.

Figure 14.7 shows a block diagram of a simplified discrete-time control sys-
tem. The key components are a digital computer and the appropriate process
interfaces. The input to and the output from the plant must be continuous-
time signals. The error can be a continuous-time signal (as shown in Fig-
ure 14.7) or a discrete-time signal generated inside of the digital control sys-
tem. The sampling occurs with a fixed frequency, ωs = 2 ·π/Ts, where Ts is the
sampling interval. All events (ADC, computation, DAC) are synchronized.

The conversion between the continuous-time and discrete-time signals is
realized by the ADC (analog-to-digital) and DAC (digital-to-analog) convert-
ers. The ADC converter discretizes the signal both in time and value. Most
of the time, the latter discretization may be neglected.14

Another problem must be addressed if the microprocessor does not have a
floating-point arithmetic unit, but rather only performs fixed-point computa-
tions. Such fixed-point calculations can overflow,15 such that a careful signal
scaling (as discussed in Section 3.2) becomes mandatory. Note that even if the
processor has a floating-point unit, all calculations will have a finite precision
such that numerical problems can occur in some circumstances.

14 In low-cost applications, where simple 8-bit ADC elements are used, this may not
be possible.

15 A 16-bit arithmetical unit has a numerical range of approximately ±3 · 104.

Abb. 7: Digitales Regelsystem.

ADC : Steht für Analog-to-digital Converter. Konvertiert
zeit-kontinuierliche Signale in zeit-diskrete Signale.

µP : Steht für Mikroprozessor. Berechnet den zeitdiskre-
ten Eingang u[k].

DAC : Steht für Digital-to-Analog Converter. Konvertiert
zeit-diskrete Signale in zeit-kontinuierliche Signale.

Der DAC wird meistens mit einem Zero-order Hold (ZOH)
Element realisiert:

u(t) = u[k] ∀t ∈ [k · Ts, (k + 1) · Ts),

Das heisst der Eingang u[k] wird zwischen zwei Berechnungs-
schritten konstant gehalten.
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Beispiel: Ein Signal x(t) wird zuerst abgetastet, und dann
wird ein zero-order hold (ZOH) angewandt.
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Abb. 8: Gesampletes Signal in blauen Kreisen, ZOH in rot.
Das Sampling geschieht mit einem ADC. Der zero-order hold
wird mit dem DAC realisiert.
In Abb. 7 ist in der grauen Box noch ein weiteres Element:
der analoge Anti-aliasing Filter (AAF). Der AAF ist nötig,
da ein zeitdiskretes Signal nicht beliebig hohe Frequenzen
repräsentieren kann. Energien der Frequenzen im analogen
Signal, die höher als die maximal repräsentierbare Frequenz
sind, werden bei der Diskretisierung ungewollt auf das ge-
samte Frequenzspektrum verteilt und verzerren dieses somit.
Deshalb wählt man für den AAF einen Tiefpassfilter (System
erster Ordnung) um hohe Frequenzen vor der Diskretisierung
zu eliminieren.
Beispiel: Du sollst ein diskretes Signal zeichnen, dass für
eine fixe Rate fs = 1

Ts
die höchstmögliche Frequenz hat.

T = 2Ts

Ts 2Ts 3Ts 4Ts 5Ts 6Ts 7Ts
0 t

x(t)

Abb. 9: Signal mit höchstmöglicher Frequenz für ein gegebe-
nes Ts.

Die höchstmögliche Frequenz, die man in das Zeitraster
{0, Ts, . . .} legen kann, lautet:

fmax = 1
T

= 1
2Ts

, [fmax] = Hz (Nyquist Frequenz)

Um einen diskreten Regler C(z) zu erstellen verwendet
man das diskrete Analogon der Laplace Transformation, die
Z-Transformation:

X(z) = Z{x(k)} =
∞∑
k=0

z−k · x(k)

Einige wichtige Eigenschaften der Z-Transformation:

x(k + 1)↔ z ·X(z)− z · x(0) (2)
x(k − 1)↔ z−1 ·X(z) (3)

z = esTs (4)

In der diskreten Welt ist die unabhängige Variable nicht mehr
s, sondern z. Gln. (2) und (3) sind die diskreten Analogon der
Laplace-Transformation einer Ableitung und einer Integrati-
on. Gl. (4) liefert die Beziehung zwischen s ∈ C und z ∈ C.

Beispiel: Mit Gl. (4) kann man das diskrete Equivalent eines
asymptotisch stabilen Pols nach Lyapunov herleiten:

z = eσTs+ωTsj = eσTs · eωTsj = a · eωTsj

asympt. stabil → σ < 0 → 0 < a < 1
|z| = a → |z| < 1

D.h. die ganze linke Halbebene (σ < 0, asymptotisch stabile
Pole) im s-Raum wird zu einer Scheibe mit Radius 1 (|z| < 1)
im z-Raum. Der Kreis mit Radius 1 ist nicht inbegriffen.
Emulationen
Die Umsetzung von Gl. (4) ist nichtlinear und deshalb prak-
tisch umständlich, deshalb approximiert man den Zusammen-
hang häufig, ein Schritt der Emulation genannt wird. Emula-
tionen sind dann sinnvoll, wenn die diskreten Zeitschritte Ts
sehr klein sind im Vergleich zur Dynamik des beschriebenen
Systems. Es gibt mehrere Approximationen für Gl. (4), die
die Emulation mit der Approximation ex ≈ 1 + x erleichtern.
Dabei wird Gl. (4) jeweils etwas anders geschrieben:

z = esTs ≈1 + sTs ⇒s ≈ z − 1
Ts

Euler
forward

z = 1
e−sTs

≈ 1
1− sTs

⇒s ≈ z − 1
zTs

Euler
backward

z = esTs/2

e−sTs/2 ≈1 + sTs/2
1− sTs/2 ⇒s ≈ 2(z − 1)

Ts(z + 1)
Tustin
Emulation

Die Tustin-Emulation wird am häufigsten verwendet, ins-
besondere weil damit die ganze linke s-Halbebene in einen
Kreis mit Radius kleiner eins (|z| < 1) gemappt wird in der
z-Ebene, d.h. ein stabiles kontinuierlies System resultiert in
einem stabilen diskreten System (siehe Beispiel zur Stabilität
oben). Die Euler backward Emulation erfüllt dieses Kriterium
auch, die Euler forward Emulation hingegen nicht.

2 Algebraische Stabilitätskriterien
Es werden zwei Verfahren gezeigt, die zeigen, ob ein Polynom

an · sn + an−1 · sn−1 + . . .+ a1 · s+ a0, an > 0

alle Nullstellen in der linken komplexen Halbebene hat. Die
Bedingungen ai > 0 ∀i ist notwendig aber nicht hinreichend.
Hurwitz Kriterium
Die Koeffizienten ai seien bekannt. Falls alle Matrizen

H1 = an−1, H2 =
[
an−1 an
an−3 an−2

]
, H3 =

an−1 an 0
an−3 an−2 an−1
an−5 an−4 an−3

 , . . .
positiv definit sind, dann sind alle Nullstellen in der linken
komplexen Ebene.
Kharitonov Kriterium
Die Koeffizienten ai seien nicht exakt bekannt, man weiss
jedoch, dass sie in einer gewissen Region liegen:

p(s, a) = [an, an] · sn + [an−1, an−1] · sn−1 + . . .+ [a0, a0]

Das Problem reduziert sich auf die Ecken eines Rechtecks in
der komplexen Ebene und es müssen nur folgende Polynome
mit dem Hurwitz-Kriterium getestet werden:

p1(s) = a0 + a1 · s+ a2 · s2 + a3 · s3 + . . .

p2(s) = a0 + a1 · s+ a2 · s2 + a3 · s3 + . . .

p3(s) = a0 + a1 · s+ a2 · s2 + a3 · s3 + . . .

p4(s) = a0 + a1 · s+ a2 · s2 + a3 · s3 + . . .
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