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RESUMO
Dissertação de Mestrado

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

SERVOCONTROLE DE VELOCIDADE APLICADO A
MOTORES DE INDUÇÃO MONOFÁSICOS SEM SENSORES

MECÂNICOS
Autor: Rodrigo Padilha Vieira

Orientador: Hilton Abílio Gründling

Local da Defesa e Data: Santa Maria, 31 de Outubro de 2008.

Este trabalho propõe um controle de velocidade sensorless aplicado a motores de in-
dução monofásicos. Tem-se por objetivo proporcionar uma alternativa de acionamento
com velocidade variável dos motores de indução monofásicos em aplicações residenciais,
nas quais estes geralmente operam em velocidades fixas. Para contextualização do tema
no cenário atual, inicialmente é apresentada uma revisão da literatura quanto aos aciona-
mentos a velocidade variável de motores de indução monofásicos.

A partir da revisão da literatura é desenvolvido o modelo matemático que representa
o comportamento dinâmico do motor de indução monofásico e, juntamente com este
tópico, a validação do modelo para obtenção dos parâmetros elétricos é feita a partir de
ensaios clássicos. Em seguida, é apresentada uma técnica de controle por orientação no
campo aplicada a motores de indução monofásicos, com a obtenção de um novo modelo
matemático onde essa técnica possa ser aplicada. Além disso, esse trabalho propõe um
método de estimação da velocidade rotórica de motores de indução monofásicos a partir de
um algoritmo MRAS (Model Reference Adaptive System), baseado no cálculo da potência
reativa deste motor. Com isso, são apresentados resultados de simulação para validação da
técnica de estimação proposta. O controlador de velocidade escolhido é um PI discreto,
que teve sua escolha definida pela simplicidade de implementação. Dois controladores
PI’s discretos também são usados para o controle das malhas de corrente. Por fim, são
apresentados resultados experimentais desenvolvidos em plataforma computadorizada que
validam as técnicas propostas, tanto no controle de velocidade com a medição da mesma,
como no controle de velocidade sem o uso do sensor.

Palavras-chave: Motor de Indução Monofásico; Controle de Velocidade Sensorless.



ABSTRACT
Master’s Dissertation

Graduate Program in Electrical Engineering
Federal University of Santa Maria, RS, Brazil

SERVO CONTROL OF SPEED APPLIED TO SINGLE-PHASE
INDUCTION MOTORS WITHOUT SPEED SENSOR

Author: Rodrigo Padilha Vieira

Advisor: Hilton Abílio Gründling

Place and Date: Santa Maria, October 31st, 2008.

This work proposes a sensorless speed control applied to single-phase induction motors
(SPIM). The objective is to present an alternative for variable speed single-phase motor
drives for residencial applications, which operate mostly with constant speed. For con-
textualization in the actual scenario, firstly a bibliographic review about variable speed
operation of single-phase induction motors is presented.

After, the mathematical model that represents the single-phase induction motor dy-
namic behavior is developed, and following, the model validation to obtain the electrical
parameters is done with classical experimental tests. Then, a field orientation technique
applied to single-phase induction motors is presented, where a new mathematical model
is developed for the application of this technique in this motor. Also, this work proposes a
method of single-phase induction motors’ rotor speed estimation using an MRAS (Model
Reference Adaptive System) algorithm, based on the calculation of the motor’s reactive
power. So, some simulation results are presented for the validation of the proposed es-
timation technique. The speed controller used is a discrete PI because the simplicity of
its implementation. Two discrete PI’s controllers are used for current control. Finally,
experimental results obtained in a computer based environment are presented to validate
the proposed techniques with and without rotor speed sensor.

Keywords: Single-Phase Induction Motor; Sensorless Speed Control.
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1 INTRODUÇÃO

1.1 Introdução

O aproveitamento e uso racional dos recursos energéticos é tema atual de debate

em nível mundial. Por um lado investe-se em pesquisas no desenvolvimento, aplicação,

ampliação e melhoria de fontes alternativas e renováveis de energia, e por outro, investe-

se no incremento da eficiência e conseqüente qualidade dos processos já utilizados pela

indústria, e em aplicações domésticas e residenciais.

Neste contexto, sabe-se que o motor de indução é o motor elétrico mais utilizado e

difundido em processos industriais, devido ao seu baixo custo de produção e robustez.

Cerca de 70% de toda energia elétrica produzida é convertida em energia mecânica por

motores em todo o mundo. No Brasil, estima-se que 80% dos motores empregados na

indústria e em outros setores sejam de motores de indução, podendo ser trifásicos ou

monofásicos em sua maioria, os quais consomem aproximadamente 60% da energia elétrica

destinada à indústria (GARCIA, 2003).

De acordo com (WELLS et al., 2004), nos Estados Unidos, em 2004, existia aproxi-

madamente 1 bilhão de motores elétricos, consumindo aproximadamente 1700 bilhões

kWh/ano (1700 GWh), sendo que mais de 90% desses motores tinham potência inferior

a 1 HP e consumindo aproximadamente 10% da energia destinada aos motores elétricos.

Destes motores, com potência fracionária, a grande maioria é constituída por motores

de indução monofásicos, que devido à procura pelo baixo custo de produção, e operação

com velocidade fixa, acabam tendo uma eficiência pobre. Sendo assim, uma economia de

1% de energia nestes motores poderia refletir numa economia de 1,7 bilhões de kWh/ano

naquele país. Considerando as devidas proporções estes resultados são também válidos

para o Brasil.

Segundo o (Ministério de Minas e Energia, 2008), no ano de 2006 o Brasil consumiu

389,95 GWh de energia elétrica, sendo que a distribuição de consumo é dada pela Figura
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1. Desse montante 85,81 GWh, ou 22% foi destinado a consumidores residenciais. Sabe-

se que grande parte desse percentual alimenta eletrodomésticos, entre eles, geladeiras,

máquinas de lavar, bombas, ventiladores, ferramentas profissionais, freezers, entre outros,

os quais operam a partir do funcionamento de motores de indução monofásicos.

Figura 1: Consumo de Energia Elétrica no Brasil.

Diante desse quadro, uma solução para melhorar o aproveitamento dos recursos en-

ergéticos é o uso de motores com maior eficiência, ou melhorar a eficácia dos atuais.

Segundo (BLAABJERG et al., 2004) , estudos confirmam que há um crescente interesse

em motores de alta eficiência, e também um aumento na competição entre conversores

para o acionamento com velocidade variável para motores de indução trifásicos, motores

síncronos a ímã permanente, motores DC sem escovas, e até mesmo motores de passo.

Entretanto, eles levam desvantagem quando se considera fatores como: custo de pro-

dução, manutenção, vida útil e quando se considera que o motor de indução monofásico

permanecerá em uso ainda pelo menos nos próximos 20 anos devido ao grande número de

aplicações atuais.

Em grande parte do século XX a maioria dos sistemas de acionamentos de motores de

indução, tanto trifásicos como monofásicos foram desenvolvidos para operar em velocidade

fixa, determinada pela freqüência da rede de alimentação. Com o chegada das chaves

semicondutoras, o advento de processadores de sinais de grande capacidade de resolução

de cálculos numéricos, e o desenvolvimento de técnicas de controle, passou-se a fazer

o acionamento e controle de motores de indução com velocidade variável. Mas ainda

existem muitas aplicações onde estes motores operam em velocidade fixa, principalmente

em aplicações residenciais de baixa potência.

De acordo com (DONLON et al., 2002) no ano de 2002, no Japão cerca de 37% das

aplicações residenciais que faziam o uso de motores de indução já usavam inversores,
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enquanto que nos Estados Unidos apenas cerca de 1% das aplicações fazia uso do inversor

para acionamento destes motores. Esse quadro mostra a tendência de crescimento no

acionamento de motores de baixa potência a partir de inversores de tensão.

Considerando estes dados verifica-se uma demanda muito grande de aplicações com

motores de indução monofásicos. Com isso, trabalhos que trazem propostas viáveis de

melhorias acerca destes processos são de ganho considerável para a indústria, bem como,

para a sociedade.

Os motores de indução monofásicos são basicamente usados em aplicações de baixa

potência. Comumente são encontrados em residências, escritórios, lojas, equipamentos

hospitalares, e indústria, operando em velocidade fixa. Algumas dessas aplicações po-

dem ter seu desempenho otimizado, se for aplicado o controle de campo orientado de

velocidade, de aceleração ou de torque (ROCHA et al., 1997).

O controle de campo orientado, ou controle vetorial, proporciona ao sistema alto de-

sempenho dinâmico. Porém aumenta a complexidade de acionamento em relação ao

acionamento V/f, na medida que requer conhecimento de alguns parâmetros do mo-

tor, e conhecimento da velocidade rotórica, com isso, há diminuição da robustez deste

acionamento. No acionamento em malha aberta V/f, uma razão constante V/Hz (ten-

são/freqüência) é injetada ao motor pelos enrolamentos estatóricos. Isto serve para manter

o fluxo magnético do motor com um nível desejado, porém tem um desempenho dinâmico

moderado.

A maioria das técnicas de controle necessita da medição da velocidade rotórica, o que,

devido ao custo dos sensores de velocidade é fator proibitivo na implementação prática das

mesmas. Quando se trata do motor de indução monofásico, este fator é ainda mais crítico,

considerando que as aplicações do motor de indução monofásico, em sua grande maioria

são aplicações de baixa potência e também baixo custo. Com isto, uma das soluções para

o acionamento destes motores é o controle de velocidade sensorless.

De acordo com (HOLTZ, 2002), acionamentos com controle de velocidade sensorless

levam vantagem quando se fala em redução da complexidade de hardware, menor custo,

tamanho reduzido do sistema de acionamento do motor de indução, além da eliminação

do cabo do sensor, melhor imunidade a ruídos, e menor manutenção ao sistema.

Como desvantagem, algumas técnicas de estimação de velocidade apresentam de-

pendência paramétrica, e são suscetíveis a variações das mesmas. Além disso, algumas

técnicas Sensorless exigem a solução de cálculos numéricos, que precisam de processadores

de alto desempenho para a resolução dos mesmos.
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1.2 Revisão da Literatura

A partir da década de 1960 foi iniciado o princípio da técnicas de campo orientado,

mas só a partir da década de 1980, com o desenvolvimento de chaves semicondutoras

e sistemas de processamento de dados, como microprocessadores, aliado ao desenvolvi-

mento das técnicas de campo orientado foi possível a implementação dessas técnicas com

motores de indução trifásicos em servos de alto desempenho. Anteriormente ao desen-

volvimento dessa teoria, os servos utilizavam motores CC, que são mais caros e menos

robustos comparados aos motores de indução trifásicos. Com o motor de indução trifásico

controlado vetorialmente, este tem desempenho semelhante aos servos com motores CC.

Nessa mesma época começou-se a desenvolver teorias de controle de alto desempenho,

que atualmente são amplamente difundidas na literatura, e foram fundamentais para o

desenvolvimento da teoria do controle vetorial de motores de indução, isto é verificado

em trabalhos como ((BLASCHKE, 1972) apud (HAFFNER, 1998)), (TAKAHASHI; NOGUCHI,

1986), (NABAE et al., 1980), (DEPENBROCK, 1988), (LIPO; CHANG, 1986), entre outros.

Como tendência nos últimos anos, verifica-se a publicação de muitos trabalhos que

fazem o controle do motor de indução trifásico sem o uso de sensor de velocidade, aplicando

nestes técnicas de controle de alto desempenho, com isto, há vantagem com a redução

de custos e diminuição de hardware como pode ser verificado em trabalhos como (PENG;

FUKAO, 1994), (MARTINS; CÂMARA; GRÜNDLING, 2006), (CÂMARA, 2007), (MARTINS,

2006), (HOLTZ, 2002), (JACOBINA et al., 2000).

Considerando o motor de indução monofásico, acionamentos com velocidade variável

aplicados a este, passaram a ser alvo de pesquisas na década de 1980, como pode ser

visto em trabalhos como em (COLLINS E.R.; PUTTGEN; SAYLE W.E., 1988). Neste, os

autores obtém variações de velocidade a partir da variação de tensão no enrolamento

auxiliar, e conseqüente variação no torque eletromagnético. Ainda na década de 1980

foram publicados trabalhos propondo melhorias na eficiência do acionamento do motor

de indução monofásico, como pode ser visto em (HUANG; FUCHS; WHITE, 1988).

Já na década de 1990 alguns trabalhos foram publicados fazendo o uso de inversor

trifásico para ter variação na tensão dos enrolamentos auxiliar e principal do motor de

indução monofásico, como é o caso de (HOLMES; KOTSOPOULOS, 1993). Além destes,

ainda na década de 1990 foram publicados trabalhos que propõem a variação de velocidade

para motores de indução monofásicos como: (ROCHA et al., 1997), (YOUNG; LIU; LIU, 1996),

(RAHMAN; ZHONG, 1996), (WEKHANDE et al., 1999), (MULJADI et al., 1993), (LIU; WANG,

1994).



CAPÍTULO 1. INTRODUÇÃO 22

Outros trabalhos verificaram as topologias de acionamento para o motor monofásico,

acionando este em malha aberta (BLAABJERG et al., 2004), (BA-THUNYA et al., 2001),

(BLAABJERG et al., 2002). Nestas publicações os autores também preocupam-se em com-

parar a eficiência dos processos com a variação de velocidade do motor.

Nos últimos anos também se verifica a publicação de trabalhos que fazem a apli-

cação do controle vetorial ao motor de indução monofásico, tal como em (CORRÊA et al.,

2000), onde os autores propõem a obtenção de um novo modelo, quase-estacionário, para

desacoplamento matemático do sistema e controle de correntes e velocidade. Estes contro-

ladores vetoriais de alto desempenho desenvolvidos para motores monofásicos ainda são

encontrados em trabalhos como: (CORRÊA et al., 2004), (VAEZ-ZADEH; HAROONI, 2005),

(CECATI et al., 2006), (CORRÊA, 1997). Ainda para o caso do motor de indução monofásico,

verifica-se a publicação de trabalhos que fazem o uso de estratégias de controle DTC com

teoria desenvolvida e aplicada a estes, tal como (NEVES et al., 2002).

Além dos trabalhos que propõem controladores de alto desempenho, ainda há algumas

publicações que desenvolvem técnicas de modulação space vector aplicadas a motores de

1 e 2 fases (JABBAR; KHAMBADKONE; YANFENG, 2004), (CUI; BLAABJERG; ANDERSEN,

2002).

Da mesma forma do que aconteceu com os motores de indução trifásicos, alguns tra-

balhos na literatura têm-se voltado para o controle de velocidade para o motor de indução

monofásico sem o uso de sensor de velocidade, evitando o custo do mesmo, e oferecendo

alternativas à indústria para essa gama de motores, entre eles: (VAEZ-ZADEH; REICY,

2005), (CORRÊA et al., 2005). Destes, alguns não apresentam resultados experimentais,

e os que apresentam desenvolvem estes resultados em plataformas de custo elevado em

relação ao próprio motor de indução monofásico, o que torna-se de difícil aceitação pela

indústria.

1.3 Proposta do trabalho

Este trabalho tem como objetivo desenvolver e implementar uma proposta de controle

de velocidade vetorial (IFOC) aplicado a motores de indução monofásicos, sem o uso de

sensores de velocidade. Para este controle de velocidade faz-se o uso de um estimador de

velocidade MRAS(Model Reference Adaptive System), baseado no estimador de velocidade

aplicado a um motor de indução trifásico dado em (PENG; FUKAO, 1994).

Além disso utiliza-se um Filtro de Kalman para eliminação de ruídos de estimação de
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velocidade, provenientes da medição das correntes estatóricas, e, Filtros de Variáveis de

Estado (SVF - State Variable Filter) para obtenção de derivadas de corrente e filtragem

das mesmas.

É proposta do trabalho fazer o desenvolvimento do estimador de velocidade, bem

como do modelo para simulação da técnica proposta, bem como projeto dos controladores

a serem usados na implementação prática.

1.4 Organização do trabalho

O capítulo 1 apresenta a motivação para a realização do trabalho, uma breve revisão

bibliográfica sobre publicações com temas afins, e a proposta a ser desenvolvida.

No capítulo 2 é apresentada a modelagem matemática do motor de indução

monofásico. São mostrados os tipos de motores de indução monofásicos, característi-

cas construtivas, e ainda a modelagem mecânica do motor de indução monofásico. Ainda,

é descrito um método para ensaio e determinação dos parâmetros elétricos e mecânicos

do Motor de Indução Monofásico, e assim são mostrados resultados que validam o modelo

usado no desenvolvimento do trabalho.

O capítulo 3 apresenta um método para aplicação do controle vetorial a motores de

indução monofásicos. São mostradas as restrições e vantagens da técnica, bem como são

mostrados resultados de simulação que demonstram a funcionalidade do método.

O projeto do estimador de velocidade MRAS é apresentado no capítulo 4. Neste capí-

tulo além do projeto desse estimador, são apresentadas as equações para implementação

do mesmo, e são mostrados resultados de simulação que demonstram o desempenho e fun-

cionalidade da técnica. O capítulo 5 apresenta resultados experimentais do controlador

por campo orientado, e resultados experimentais do controlador de velocidade sensor-

less proposto. No capítulo 6 são apresentadas as conclusões do trabalho desenvolvido e

sugestões para trabalhos futuros.



2 MODELAGEM DO MOTOR DE
INDUÇÃO MONOFÁSICO

2.1 Introdução

A idéia do princípio de funcionamento do motor de indução foi desenvolvida pelo

engenheiro iugoslavo Nicola Tesla em 1881, e implementada um ano após em 1882. A

concepção original de Tesla foi patenteada em 1889, pelo engenheiro russo Michael von

Dolivo Dobrowolski, o qual trabalhava para a empresa alemã AEG, de Berlim. A primeira

aplicação em grande escala da máquina polifásica de Tesla foi completada em 1895, em

Niagara Falls (MCPHERSON; LARAMORE, 1990).

A principal vantagem do motor de indução, frente aos outros motores elétricos é a

eliminação do atrito dos contatos elétricos deslizantes e uma construção bastante simples,

de baixo custo, sendo que estas máquinas são fabricadas para uma grande variedade de

aplicações, desde alguns watts até muitos megawatts (LEONHARD, 1997).

Em grande parte das aplicações de baixa potência se faz o uso de motores de indução

monofásicos, que são alimentados a partir de redes monofásicas, predominantes nas ins-

talações residências e comerciais. Nestas mesmas aplicações operam em velocidade fixa,

o que pode diminuir o desempenho de alguns processos quando comparados a processos

que podem operar com variação de velocidade.

A seguir é mostrada a classificação dos motores de indução monofásicos, a modelagem

matemática dos mesmos, é descrito um método de ensaio para obtenção dos parâmetros

elétricos desse motor, e alguns resultados são mostrados para a validação do método de

ensaio.



CAPÍTULO 2. MODELAGEM DO MOTOR DE INDUÇÃO MONOFÁSICO 25

2.2 Classificação dos Motores de Indução Monofásicos

O motor de indução monofásico é alimentado a partir de uma rede de tensão

monofásica e desta forma, como a corrente de alimentação circula em apenas um enrola-

mento, este não tem campo girante e conseqüentemente não apresenta torque de partida.

No caso deste motor, o campo magnético é pulsante, onde só há produção de torque para

velocidades diferentes de zero. Com isso, empregam-se alguns métodos para fazer a par-

tida dos motores monofásicos, desta forma, estes motores são classificados de acordo com

o método de partida.

Os motores de indução monofásicos caracterizam-se pela sua construção, desempenho

e custo, sendo que os tipos mais difundidos são: motor de fase dividida, motor a capa-

citor de partida, motor de indução a duplo capacitor, motor de indução com capacitor

permanente e motor de indução de pólo ranhurado.

Verifica-se ainda outras formas de construção, que são os motores síncronos monofási-

cos, divididos em: motor de relutância e motor de histerese (KOSOW, 2000). A Figura 2

ilustra a classificação dos motores de indução monofásicos.

Motor Monofásico

Assíncrono

Síncrono

Capacitor de Partida

Duplo Capacitor

Capacitor Permanente

Fase Dividida

Pólo Ranhurado

Relutância

Histerese

Figura 2: Classificação dos Motores Monofásicos.

Uma descrição sintetizada dos principais tipos de motores de indução monofásicos é

descrita a seguir de com base em (KOSOW, 2000).
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2.2.1 Motor de Indução Monofásico de Fase Dividida

Este motor se caracteriza por ter sua construção constituída por dois enrolamentos

paralelos deslocados em 90◦ elétricos no espaço, para que as correntes circulantes nestes

enrolamentos possuam defasagens entre eles. Neste tipo de motor o enrolamento auxiliar,

ou enrolamento de partida tem um número menor de espiras e é enrolado com um fio

de cobre com menor diâmetro que o enrolamento principal, ou enrolamento de funciona-

mento. Com isso a resistência do enrolamento principal é de menor valor do que a do

enrolamento auxiliar, enquanto a reatância do enrolamento principal tem valor mais ele-

vada comparada a reatância do enrolamento auxiliar. Desta forma, para a mesma fonte

de alimentação, as correntes circulantes nos enrolamentos apresentam defasagem entre

elas.

Após a partida do motor, isto é, quando ele atinge velocidade próxima a 75% da

nominal, abre-se uma chave centrífuga presente neste motor, e então o único enrolamento a

ser alimentado é o enrolamento principal. A Figura 3 mostra o diagrama dos enrolamentos

do motor monofásico de fase dividida.

principalL
_

auxi

+

auxiliarL

principalR

auxiliarR

Chave Centrífuga

princi

V%

Figura 3: Diagrama dos enrolamentos do motor monofásico de fase dividida.

2.2.2 Motor de Indução Monofásico com Capacitor de Partida

O motor de indução monofásico com capacitor de partida apresenta construção seme-

lhante a construção do motor de fase dividida, mas neste caso é adicionado um capacitor

em série ao enrolamento auxiliar, conforme mostra a Figura 4. Com a adição deste capa-

citor o ângulo entre as correntes dos enrolamentos auxiliar e principal é aumentado em

relação a configuração do motor a fase dividida, resultando num torque de partida maior.
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principalL
_

auxi

+

auxiliarL

principalR

auxiliarR

Chave Centrífuga

princi

V%

Capacitor
de Partida

Figura 4: Diagrama dos enrolamentos do motor monofásico com capacitor de partida.

2.2.3 Motor de Indução Monofásico com Capacitor Permante

O motor de indução monofásico com capacitor permanente apresenta dois enrolamen-

tos permanentes idênticos, isto é com o mesmo número de espiras e enrolado com fio de

mesmo diâmetro. Este tipo de motor não necessita de chave centrífuga, pois funciona

continuamente como um motor de fase dividida. A partida e funcionamento do motor se

dá devido ao deslocamento que existe entre as correntes de fase dos enrolamentos auxil-

iar e principal. Este motor é caracterizado pelo baixo torque de partida e baixo torque

em regime. Seu uso popularizou-se devido a possibilidade de reversão de velocidade de

maneira simples. A Figura 5 ilustra o diagrama dos enrolamentos para esse tipo de motor,

verifica-se a presença de uma chave reversora que tem a função de reversão de velocidade.

principalL
_

auxi

+

auxiliarL

principalR auxiliarR

princi

V%

Capacitor

Chave Reversora

Figura 5: Diagrama dos enrolamentos do motor monofásico com capacitor permanente.

2.2.4 Motor de Indução Monofásico a Duplo Capacitor

O motor a duplo capacitor tem sua configuração ilustrada na Figura 6 e como o próprio

nome diz, se baseia no uso de dois capacitores, sendo que um deles é ligado apenas durante

a partida, com a conexão de uma chave centrífuga em série, enquanto o outro fica ligado
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na partida e em regime permanente. Tem como vantagem um maior torque de partida

que as configurações anteriores.

principalL
_

auxi

+

auxiliarL

principalR
auxiliarR

princi
V%

Capacitor Permanente

Chave
Centrífuga

Capacitor
de Partida

Figura 6: Diagrama dos enrolamentos do motor monofásico a duplo capacitor.

2.2.5 Motor de Indução Monofásico de Pólo Ranhurado

O motor de indução monofásico de pólo ranhurado é um motor caracterizado pela

sua simplicidade, o qual é construído por um enrolamento monofásico, um rotor do tipo

gaiola fundido, e peças polares especiais. Desta forma, não utiliza chaves centrífugas,

capacitores, enrolamentos especiais de partida, nem comutadores. As potências desses

motores normalmente são fracionárias, da ordem de 1/10 HP.

2.3 Modelagem Matemática do Motor de Indução
Monofásico

A modelagem matemática é utilizada para obter uma descrição do comportamento

das grandezas internas do motor. O comportamento dinâmico deve ser obtido baseado no

conhecimento da estrutura construtiva do motor, o que permitirá representá-lo por meio

de um circuito elétrico equivalente e através dos fenômenos eletromagnéticos e mecânicos

envolvidos neste circuito equivalente.

Para o desenvolvimento do modelo que representa o comportamento dinâmico do

motor de indução monofásico, retira-se o capacitor de partida conectado em série com o

enrolamento auxiliar, e passa-se a tratar este motor, como um motor de indução de duas

fases assimétrico. A Figura 7 mostra a distribuição das espiras para este motor. Verifica-

se que os enrolamentos estatóricos estão arranjados em quadratura, sendo representado

pelas espiras as, as′, bs e bs′, enquanto os enrolamentos rotóricos giram em relação aos
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enrolamentos estatóricos a uma velocidade ωr, e são representados pelas espiras ar, ar′, br

e br′.

'bs

'ar

wr

bs

ar

Eixo

'as

bs
Eixo br

Eixo as

Eixo ar

as

'br

br

Figura 7: Distribuição dos Enrolamentos em um Motor Duas Fases Assimétrico.

A partir da Figura 7 pode-se obter o circuito equivalente para um motor de indução

de duas fases, ou um motor de indução monofásico sem capacitor de partida. Considera-se

que os enrolamentos rotóricos possam ser referidos ao estator através de parâmetros que

relacionam o número de espiras dos enrolamentos estatóricos, às espiras dos enrolamentos

rotóricos. A Figura 8 mostra esse circuito equivalente.

lsqL

mqL

'w fq

d

N

r rdN
'

lrqL

'

rqR

sqR

+
_

sqV

sqi
+

_

lsdL

mdL

'w fd

q

N

r rqN
'

lrdL

'

rdR

sdR

+
_

sdV

sdi
+

_

Figura 8: Circuito Equivalente de um Motor de Indução Monofásico.

Assim, considerando o motor de indução monofásico com dois enrolamentos (princi-

pal e auxiliar, eixos q e d (respectivamente), como representa a Figura 8, pode-se obter

equações das tensões nos enrolamentos do estator no referencial estacionário, de acordo

com (KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF, 1995), fazendo-se as seguintes considerações para

a obtenção do modelo do motor de indução monofásico.
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_ Não há ligações físicas entre o rotor e o estator, havendo um entreferro uniforme

entre eles;

_ As ranhuras do estator são uniformemente distribuídas;

_ Não existe saturação no circuito magnético;

_ As resistências dos enrolamentos não variam com a temperatura e desconsidera-se

o efeito pelicular (Skim);

Assim, as equações das tensões estatóricas são dadas por

V s
sq = Rsqi

s
sq +

dφs
sq

dt
(2.1)

V s
sd = Rsdi

s
sd +

dφs
sd

dt
(2.2)

onde, o sobre-escrito ”s” representa grandezas referenciadas ao estator, Rsq e Rsd são as

resistências estatóricas, φsq e φsd são os fluxos estatóricos, Vsq, Vsd e, isq e isd são as tensões

e correntes estatóricas, respectivamente.

Sendo que o motor de indução usado é do tipo "gaiola de esquilo", a tensão nas

barras do rotor é igual a zero. É conveniente referir as grandezas do rotor ao enrolamento

estatório, e desta forma se fazem as seguintes considerações

V
′s
rq =

Nq

Nr

Vrq, i
′s
rq =

Nr

Nq

irq

V
′s
rd =

Nd

Nr

Vrd, i
′s
rd =

Nr

Nd

ird

R
′s
rq =

(
Nq

Nr

)2

Rr, L
′s
lrq =

(
Nq

Nr

)2

Llr

R
′s
rd =

(
Nd

Nr

)2

Rr, L
′s
lrd =

(
Nd

Nr

)2

Llr

L
′s
mq =

(
Nq

Nr

)2

Lmq, L
′s
md =

(
Nd

Nr

)2

Lmd

onde, Vrq e Vrd são as tensões rotóricas, irq e ird são as correntes rotóricas, Nq é o número

de espiras do enrolamento principal, enquanto Nd é o número de espiras do enrolamento

auxiliar e Nr é o número de espiras do rotor. R
′s
rq e L

′s
lrq são a resistência e indutância

própria rotórica, referidas ao enrolamento principal, R
′s
rd e L

′s
lrd são a resistência e indutân-

cia própria rotórica, referidas ao enrolamento auxiliar, e Lmq e Lmd são as indutâncias

mútuas de cada enrolamento.
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Assim, as equações de tensão do rotor referidas ao estator são dadas por

V
′s
rq = R

′

rqi
′s
rq +

dφ
′s
rq

dt
−

Nq

Nd

ωrφ
′s
rd = 0 (2.3)

V
′s
rd = R

′

rdi
′s
rd +

dφ
′s
rd

dt
+

Nd

Nq

ωrφ
′s
rq = 0 (2.4)

onde, ωr é a velocidade rotórica.

A equação dos fluxos pode ser escrita de forma matricial como





φsq

φsd

φrq

φrd




=





Llsq + Lmq 0 Lmq 0

0 Llsd + Lmsd 0 Lmd

Lmq 0 Llrq + Lmq 0

0 Lmd 0 Llrd + Lmd




=





isq

isd

irq

ird




(2.5)

(2.6)

onde,

Llsq + Lmq = Lsq , Llsd + Lmd = Lsd, Llrq + Lmq = Lrq, Llrd + Lmd = Lrd

As equações dos fluxos são dadas por

φs
sq = Lsqi

s
sq + Lmqi

s
rq (2.7)

φs
sd = Lsdi

s
sd + Lmdi

s
rd (2.8)

φ
′s
rq = L

′

rqi
′s
rq + Lmqi

s
sq (2.9)

φ
′s
rd = L

′

rdi
s
rd + Lmdi

s
sd (2.10)

Onde

L
′

rq = L
′

lrq + Lmq, e L
′

rd = L
′

lrd + Lmd

A parir das equações (2.3) e (2.4), pode-se isolar as derivadas dos fluxos rotóricos

dφ
′s
rq

dt
= −R

′

rqi
′s
rq +

Nq

Nd

ωrφ
′s
rd (2.11)

dφ
′s
rd

dt
= −R

′

rdi
′s
rd −

Nd

Nq

ωrφ
′s
rq (2.12)

Derivando-se as equações (2.9) e (2.10), tem-se respectivamente
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d

dt
φ

′s
rq = L

′

rq

d

dt
i
′s
rq + Lmq

d

dt
issq (2.13)

d

dt
φ

′s
rd = L

′

rd

d

dt
i
′s
rd + Lmd

d

dt
issd (2.14)

Substituindo φ
′s
rd dado por (2.10) em (2.11) e φ

′s
rq dada por (2.9) em (2.12), tem-se

dφ
′s
rq

dt
= −R

′

rqi
′s
rq +

Nq

Nd

ωr(L
′

rdi
′s
rd + Lmdi

s
sd) (2.15)

dφ
′s
rd

dt
= −R

′

rdi
′s
rd −

Nd

Nq

ωr(L
′

rqi
′s
rq + Lmqi

s
sq) (2.16)

Igualando (2.13) com (2.15) resulta

−R
′

rqi
′s
rq +

Nq

Nd

ωr(L
′

rdi
′s
rd + Lmdi

s
sd) = L

′

rq

d

dt
i
′s
rq + Lmq

d

dt
issq (2.17)

Reescrevendo (2.17) isolando
d

dt
issq, advém

d

dt
issq =

1

Lmq

(
Nq

Nd

ωrLmdi
s
sd +

Nq

Nd

ωrL
′

rdi
′s
rd − Rrqi

′s
rq − L

′

rq

d

dt
i
′s
rq

)
(2.18)

Fazendo a igualdade de (2.14) com (2.16), obtém-se

L
′

rd

d

dt
i
′s
rd + Lmd

d

dt
issd = −R

′

rdi
′s
rd −

Nd

Nq

ωr(L
′

rqi
′s
rq + Lmqi

s
sq) (2.19)

Reescrevendo (2.19), e isolando
d

dt
issd, tem-se

d

dt
issd =

1

Lmd

(
−

Nd

Nq

ωrLmqi
s
sq −

Nd

Nq

ωrL
′

rqi
′s
rq − R

′

rdi
s
rd − L

′

rd

d

dt
i
′s
rd

)
(2.20)

Derivando (2.7) e substituindo em (2.1), resulta

V s
sq = Rsqi

s
sq + Lsq

d

dt
issq + Lmq

d

dt
isrq (2.21)

Substituindo (2.18) em (2.21), advém

V s
sq = Rsqi

s
sq +

Lsq

Lmq

(
Nq

Nd

ωrLmdi
s
sd +

Nq

Nd

ωrL
′

rdi
′s
rd − R

′

rqi
′s
rq − L

′

rq

d

dt
i
′s
rq

)
+ Lmq

d

dt
i
′s
rq (2.22)
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Rearranjando (2.22) em função de
d

dt
isrq, resulta

d

dt
i
′s
rq

(
LsqL

′

rq − L2
mq

Lmq

)
= Rsqi

s
sq +

Lsq

Lmq

Nq

Nd

ωrLmdi
s
sd +

Lsq

Lmq

Nq

Nd

ωrL
′

rdi
′s
rd −

Lsq

Lmq

R
′

rqi
′s
rq − V s

sq

(2.23)

Definindo-se, a1 = LsqL
′

rq − L2
mq

A equação (2.23) pode ser reescrita

d

dt
i
′s
rq =

LmqRsq

a1
issq + ωr

Nq

Nd

LsqLmd

a1
issd −

LsqR
′

rq

a1
i
′s
rq + ωr

Nq

Nd

LsqL
′

rd

a1
i
′s
rd −

Lmq

a1
V s

sq (2.24)

Substituindo (2.24) em (2.18), tem-se

d

dt
issq =

1

Lmq





ωr

Nq

Nd

Lmdi
s
sd + ωr

Nq

Nd

L
′

rdi
′s
rd − R

′

rqi
′s
rq

−L
′

rq





LmqRsq

a1
issq + ωr

Nq

Nd

LsqLmd

a1
issd −

LsqR
′

rq

a1
i
′s
rq

+ωr

Nq

Nd

LsqL
′

rd

a1
i
′s
rd −

Lmq

a1
V s

sq








(2.25)

Rearranjando os termos de 2.25, obtém-se

d

dt
issq = −

RsqL
′

rq

a1
issq − ωr

Nq

Nd

LmqLmd

a1
issd +

R
′

rqLmq

a1
i
′s
rq − ωr

Nq

Nd

L
′

rdLmq

a1
i
′s
rd +

L
′

rq

a1
V s

sq (2.26)

As equações (2.24) e (2.26) mostram as equações diferenciais das correntes do eixo

q. Para se obter as equações diferenciais do eixo d faz-se procedimento um análogo.

Derivando (2.8) e substituindo em (2.2), resulta

V s
sd = Rsdi

s
sd + Lsd

d

dt
issd + Lmd

d

dt
i
′s
rd (2.27)

Substituindo (2.20) em (2.27), advém

V s
sd = Rsdi

s
sd +

Lsd

Lmd

(
−

Nd

Nq

ωrLmqi
s
sq −

Nd

Nq

ωrL
′

rqi
′s
rq − R

′

rdi
s
rd − L

′

rd

d

dt
i
′s
rd

)
+ Lmd

d

dt
i
′s
rd

(2.28)
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Isolando (2.28) em termos de
d

dt
isrd, tem-se

(
+

L
′

rdLsd − L2
md

Lmd

)
d

dt
i
′s
rd = −ωr

Nd

Nq

LsdLmq

Lmd

issq +Rsdi
s
sd −ωr

Nd

Nq

LsdL
′

rq

Lmd

i
′s
rq −

LsdR
′

rd

Lmd

i
′s
rd −V s

sd

(2.29)

Definindo, a2 = L
′

rdLsd − L2
md

Reescrevendo (2.29) tem-se

d

dt
i
′s
rd = −ωr

Nd

Nq

LsdLmq

a2
issq +

LmdRsd

a2
issd − ωr

Nd

Nq

LsdL
′

rq

a2
i
′s
rq −

LsdR
′

rd

a2
i
′s
rd −

Lmd

a2
V s

sd (2.30)

Substituindo (2.30) em (2.20), advém

d

dt
issd = −ωr

Nd

Nq

Lmq

Lmd

issq − ωr

Nd

Nq

L
′

rq

Lmd

i
′s
rq −

Rrd

Lmd

i
′s
rd

−
L

′

rd

Lmd

(
−ωr

Nd

Nq

LsdLmq

a2
issq +

LmdRsd

a2
issd − ωr

Nd

Nq

LsdL
′

rq

a2
i
′s
rq −

LsdR
′

rd

a2
i
′s
rd −

Lmd

a2
V s

sd

)

(2.31)

Rearranjando os termos da equação (2.31), resulta

d

dt
issd = +ωr

Nd

Nq

LmdLmq

a2
issq −

L
′

rdRsd

a2
issd + ωr

Nd

Nq

L
′

rqLmd

a2
i
′s
rq +

R
′

rdLmd

a2
i
′s
rd +

L
′

rd

a2
V s

sd (2.32)

A partir das equações (2.24), (2.26), (2.30) e (2.32) tem-se as equações diferenciais das

correntes na forma matricial, e ainda definido, n =
Nd

Nq

, obtém-se o modelo matemático

do motor de indução monofásico em equações de estado, sendo que os estados da planta

são as correntes estatóricas e rotóricas, e a entrada dessa equação dinâmica são as tensões

estatóricas.



CAPÍTULO 2. MODELAGEM DO MOTOR DE INDUÇÃO MONOFÁSICO 35

•



issq

issd

isrq

isrd




=





−
RsqL

′

rq

a1
−ωr

1

n

LmqLmd

a1

R
′

rqLmq

a1
−ωr

1

n

L
′

rdLmq

a1

ωrn
LmdLmq

a2
−

L
′

rdRsd

a2
ωrn

L
′

rqLmd

a2

R
′

rdLmd

a2
LmqRsq

a1
ωr

1

n

LsqLmd

a1
−

LsqR
′

rq

a1
ωr

1

n

LsqL
′

rd

a1

−ωrn
LsdLmq

a2

LmdRsd

a2
−ωrn

LsdL
′

rq

a2
−

LsdR
′

rd

a2









issq

issd

isrq

isrd





+





L
′

rq

a1
0

0
L

′

rd

a2

−
Lmq

a1
0

0 −
Lmd

a2





[
V s

sq

V s
sd

]

(2.33)

Considerando um motor de indução monofásico com "p"pares de pólos, tem-se

•



issq

issd

isrq

isrd




=





−
RsqL

′

rq

a1
−pωr

1

n

LmqLmd

a1

R
′

rqLmq

a1
−pωr

1

n

L
′

rdLmq

a1

pωrn
LmdLmq

a2
−

L
′

rdRsd

a2
pωrn

L
′

rqLmd

a2

R
′

rdLmd

a2
LmqRsq

a1
pωr

1

n

LsqLmd

a1
−

LsqR
′

rq

a1
pωr

1

n

LsqL
′

rd

a1

−pωrn
LsdLmq

a2

LmdRsd

a2
−pωrn

LsdL
′

rq

a2
−

LsdR
′

rd

a2









issq

issd

isrq

isrd





+





L
′

rq

a1
0

0
L

′

rd

a2

−
Lmq

a1
0

0 −
Lmd

a2





[
V s

sq

V s
sd

]

(2.34)

A equação do torque eletromagnético é dado por (KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF,

1995)

Te = p(Lmqi
s
sqi

′s
rd − Lmdi

s
sdi

′s
rq) (2.35)
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2.4 Modelagem Mecânica do Motor de Indução
Monofásico

A equação do torque mecânico para o motor de indução monofásico é dada por

Tm = Te − τd = J
•

ωr +Bnωr (2.36)

onde Tm é o torque mecânico, τd é o distúrbio de torque, J é o momento de inércia, Bn é

o coeficiente de atrito.

A equação dinâmica da posição pode ser escrita da seguinte forma,

•

θ = ωr (2.37)

onde θ é a posição angular

Considerando que o distúrbio de carga é zero, e que neste caso o motor não sofra

distúrbios de carga, a partir das equações (2.36) e (2.37) pode-se escrever um sistema de

equações de estado do tipo,

•

X = AX + Bu (2.38)

Onde o vetor de estados X é dado por,

X
T =

[
ωr θ

]
(2.39)

O sinal de entrada desse sistema é definido como,

u = Te (2.40)

e a saída do sistema é representada na forma

y = CX (2.41)

As matrizes A, B e C são obtidas a partir das equações (2.36) e (2.37), dadas por,

A =




−Bn

J
0

1 0



 (2.42)
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B =

[
1

J
0

]
(2.43)

C =
[

0 1
]T

(2.44)

Desta forma, a equação 2.38 pode ser reescrita na forma matricial como

•[
ωr

θ

]
=




−Bn

J
0

1 0




[

ωr

θ

]
+




1

J
0



Te (2.45)

e a saída, neste caso, é a posição angular, sendo reescrita na forma

y =
[

0 1
] [ ωr

θ

]
(2.46)

2.5 Ensaio e Obtenção dos Parâmetros Elétricos do
Motor de Indução Monofásico

Para a realização de simulações que representem o comportamento dinâmico, e tam-

bém para que se possa projetar controladores para grande parte das plantas é necessário

o conhecimento de seus parâmetros, ou suas dinâmicas. No caso do motor de indução

monofásico, uma equação dinâmica que representa o comportamento do mesmo é dada

pela equação 2.34. Nesta equação deve-se conhecer os valores de resistências e indutâncias,

além do termo n e o número de pares de pólos.

Como esses parâmetros, na maioria das vezes não são disponibilizados pelos fabri-

cantes, é necessário a realização de ensaios para obtenção dos mesmos. Para o caso do

motor de indução trifásico inúmeros trabalhos tratam de métodos para obtenção desses

parâmetros, desde os ensaios clássicos até métodos de estimação on-line, ou baseados em

algoritmos adaptativos.

Quando se trata da estimação de parâmetros do motor de indução monofásico a li-

teratura apresenta poucos trabalhos para a solução deste problema, e alguns trabalhos

publicados não são claros, como pode ser visto em (OJO; OMOZUSI, 2001) e (JIMOH;

OMOZUSI; OJO, 1999). Para a solução deste problema, isto é, obtenção dos parâmetros

elétricos do motor de indução monofásico usado neste trabalho, foram realizados ensaios
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de corrente contínua, ensaios a vazio e de rotor bloqueado, baseados nos ensaios clássicos

utilizados para os motores de indução trifásicos.

Para a determinação das resistências dos enrolamentos principal e auxiliar, utiliza-se

uma fonte de tensão contínua, medindo-se a corrente e tensão aplicadas em cada enro-

lamento. Para o enrolamento principal, aumenta-se a tensão gradualmente até que a

corrente atinja seu valor nominal, enquanto que para o enrolamento auxiliar aplica-se

tensão próxima a aplicada no enrolamento principal.

Na realização dos ensaios de obtenção dos parâmetros foram usados uma fonte de

corrente contínua, uma fonte de tensão alternada com tensão de saída ajustável, e ainda

para medição das potências, correntes e tensões foi utilizado o equipamento analizador de

energia, fabricado pela empresa Fluker.

Pela Lei de Ohm tem-se que a resistência por enrolamento do motor de indução

monofásico, de acordo com a equação (2.47) é

R =
Vcc

icc
(2.47)

A partir da Figura 8 tem-se a representação dos circuitos equivalentes do motor de

indução monofásico. Observando-se que as malhas em cada circuito são dependentes da

resistência e da indutância rotóricas. No ensaio com o rotor livre, isto é, a vazio considera-

se que a potência no eixo seja muito próxima a zero, e então, pode-se desprezar a parte

do enrolamento rotórico. Desta forma a Figura 8 pode ser redesenhada, conforme mostra

a Figura 9.

,lsq dL

,mq dL

,sq dR

,sql dV

,sql di
+

_

Figura 9: Circuito equivalente na operação a vazio.

onde Vsql,d e isql,d são as tensões e correntes de acionamento em malha aberta, para

ambos os enrolamentos.

Alimentando cada um dos enrolamento de maneira separada, isto é, considerando que

eles sejam independentes, pode-se calcular o valor numérico da reatância equivalente de

cada enrolamento, pela equação



CAPÍTULO 2. MODELAGEM DO MOTOR DE INDUÇÃO MONOFÁSICO 39

jXlsq,d + jXmq,d =

√(
Vsql,d

Isql,d

)2

− R2
sq,d (2.48)

Quando se pode contar com a medição das potências, tem-se

Zeq,d =
Vsql,d |0

Isql,d

∣∣∣∣∣−a cos

(
Pativa

Papar

)

jXlsq,d + jXmq,d = |Zeq,d| sen

(
Pativa

Papar

)
(2.49)

onde Zeq,d é a impedância equivalente do circuito da Figura 9, tanto quando considera-se

o enrolamento principal, como quando se considera medições no enrolamento auxiliar,

Pativa e Papar são as potências ativas e aparentes medidas durante os ensaios, e Xlsq,d e

Xmq,d são as reatâncias equivalentes para este circuito.

Alimentando o motor de indução monofásico a partir do enrolamento principal,

fazendo a variação de tensão desde o valor nominal, até valores próximos a zero, são

obtidos os valores apresentados na tabela 1. Como o motor de indução monofásico não

tem torque de partida, deve-se girar o eixo do rotor até que se inicie o movimento do

rotor.

Tabela 1: Valores medidos no ensaio alimentando o SPIM pelo enrolamento principal

Alimentação feita pelo Enrolamento Principal - Rotor Livre

Vprinc(V ) Aprinc(A) Pativa(W ) Preat(V Ar) Papar(V A)

119.5 8.52 247 988 1016

110.0 7.37 197 788 813

105.5 6.87 175 702 724

100.4 6.37 152 621 640

85.0 5.1 107 420 434

77.3 4.55 89 340 352

64.9 3.73 66 233 242

57.9 3.3 55 183 194

48.1 2.75 43 124 132

36.9 2.17 33 73 80

A partir dos valores medidos, tem-se na Tabela 2 os resultados dos cálculos das

equações (2.48) e (2.49),
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Tabela 2: Cálculo das Equações 2.48 e 2.49

Equação 2.48 Equação 2.49

13.81896 13.60503

14.73115 14.48057

15.16792 14.90127

15.57758 15.3104

16.49296 16.15219

16.81864 16.437

17.23315 16.73987

17.38053 16.82558

17.32547 16.53684

16.83439 15.49048

Fazendo uma média dos valores obtidos na Tabela 2, para as condições mais próximas

das tensões nominais, encontra-se o valor da soma jXlsq + jXmq = j14.45Ω

Repetindo o ensaio anterior, mas desta vez alimentando o motor de indução

monofásico pelo enrolamento auxiliar, são obtidas as medidas apresentadas na Tabela

3. Da mesma forma que no ensaio anterior, faz-se a variação da tensão de alimentação

desde o valor nominal, até valores próximos a zero.

Tabela 3: Valores medidos no ensaio alimentando o SPIM pelo enrolamento auxiliar

Alimentação feita pelo Enrolamento Auxiliar - Rotor Livre

Vaux(V ) Aaux(A) Pativa(W ) Preat(V Ar) Papar(V A)

100.4 3.12 99 298 314

89.3 2.75 80 232 246

78.8 2.41 65 178 190

69,7 2.12 54 137 148

65.2 1.99 49 120 129

58.4 1.79 43 95 104

48.3 1.52 35 64 72

41.3 1.37 31 47 57

A partir dos valores medidos, tem-se na Tabela 4 os resultados dos cálculos das

equações (2.48) e (2.49),

Fazendo uma média dos valores obtidos na Tabela 4, encontra-se o valor da soma

jXlsd + jXmd = j31Ω
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Tabela 4: Cálculo das Equações 2.48 e 2.49 alimentando o motor pelo enrolamento auxiliar

Equação 2.48 Equação 2.49

31.90422 30.53822

32.19997 30.70764

32.42622 30.72421

32.60799 30.61081

32.4935 30.30818

32.35423 29.7064

31.49753 27.76923

29.85198 25.29779

O outro ensaio considerado para a obtenção dos parâmetros elétricos do motor de

indução monofásico, é o ensaio com rotor bloqueado. Neste ensaio bloqueia-se o rotor do

motor de indução monofásico evitando seu movimento, e alimenta-se o motor de indução

monofásico a partir de seus enrolamentos, um de cada vez, aumentando a tensão da fonte

de alimentação gradativamente até que se alcance o valor da corrente nominal do motor.

O circuito que representa os enrolamentos neste ensaio é mostrado na Figura 10.

,lsq dL

,mq dL

'

,lrq dL

'

,rq dR

,sq dR

,sqb dV

,sqb di
+

_

,mqb di '

,rqb di

Figura 10: Circuito equivalente na operação com rotor bloqueado.

onde Vsqb,d e isqb,d são as tensões e correntes no ensaio com rotor bloqueado.

A partir da Figura 10, tem-se as seguintes equações de malha

Vsqb,d = isqb,dRsq,d + jXlsq,disqb,d + jXmq,d(isqb,d − i′rqb,d) (2.50)

Vsqb,d = isqb,dRsq,d + jXlsq,disqb,d + R′

rq,di
′

rqb,d + jX ′

lrq,di
′

rqb,d (2.51)

onde X
′

rq,d é a reatância rotórica equivalente.

Isolando 2.50 em termos da corrente i
′

rqb, vem,
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i
′

rqb,d = −
Vsqb,d

jXmq,d

+
isqb,dRsq,d

jXmq,d

+
(jXlsq,d + jXmq,d) isqb,d

jXmq,d

(2.52)

Substituindo 2.52 em 2.51 e isolando em termos de R
′

rq e jX
′

rq tem-se,

(
R′

rq,d + jX ′

lrq,d

)
=

jXmq,dVsqb,d − jXmq,disqb,dRsq,d − jXmq,djXlsq,disqb,d

(−Vsqb,d + isqb,dRsq,d + (jXlsq,d + jXmq,d) isqb,d)
(2.53)

Os valores medidos no ensaio com rotor bloqueado alimentando o motor de indução

monofásico pelo enrolamento principal são mostrados na Tabela 5.

Tabela 5: Medições do ensaio com rotor bloqueado - enrolamento principal

Alimentação feita pelo Enrolamento Principal - Rotor Bloqueado

Vprinc(V ) Aprinc(A) Pativa(W ) Preat(V Ar) Papar(V A)

5.1 0.52 1 2 3

9.5 1.76 8 15 17

15.7 3.73 33 48 58

21.5 5.89 74 93 119

27.2 7.44 135 155 205

30.3 8.34 170 187 254

48.3 9,32 220 231 318

37,3 9.94 260 265 371

A partir do ensaio a vazio, quando o motor de indução monofásico foi alimentado pelo

enrolamento principal, tem-se que a soma da reatância de magnetização e da reatância

estatórica, é igual a

jXmq + jXlsq = j14, 45Ω (2.54)

Variando o valor de jXmq de 1 a 14Ω, pode-se resolver numericamente a equação

(2.53). A solução deste cálculo é dado na Tabela 6.

De acordo com (KOSOW, 2000) o motor de indução monofásico é de classe A ou B,

devido a construção do rotor. Aqui faz-se o uso de um rotor do tipo gaiola de esquilo.

Neste caso considera-se que a reatância rotórica equivalente e a estatórica são iguais.

Assim, o cálculo dos valores para jXlsq, jXmq, jX
′

lrq e R
′

rq podem ser determinados

para atender a condição em que jXlsq = jX
′

lrq. Neste caso o valor de jXlsq está entre



CAPÍTULO 2. MODELAGEM DO MOTOR DE INDUÇÃO MONOFÁSICO 43

Tabela 6: Solução da Equação 2.53 - enrolamento principal

Alimentação feita pelo Enrolamento Principal - Rotor Bloqueado

Xmq(Ω) Xlsq(Ω) R
′

rq + jX
′

lrq(Ω)

1 13.45 0.01 - j0.915

2 12.45 0.04 - j1.66

3 11.45 0.097 - j2.24

4 10.45 0.17 - j2.66

5 9.45 0.27 - j2.91

6 8.45 0.39 - j2.99

7 7.45 0.52 - j2.907

8 6.45 0.69 - j2.66

9 5.45 0.87 - j2.23

10 4.45 1.08 - j1.65

11 3.45 1.3 - j0.89

12 2.45 1.55 + j0.025

13 1.45 1.8 +j1.114

14 0.45 2.10 + j2.36

j0.45Ω e j1.45Ω, e o valor de jXmq está entre j13Ω e j14Ω. Desenvolvendo uma rotina em

Matlabr com 100 pontos para variar os valores de jXlsq e jXmq entre os valores desejados,

para se encontrar a condição de igualdade referida anteriormente, considerando as duas

medidas que tem os maiores valores de corrente, tem-se

jXmq = 13.15Ω

jXlsq = j1.3Ω

jX
′

lrq = j1.2917Ω

R
′

rq = 1.8186Ω

Assim, como o ensaio foi realizado com tensão na freqüência de 60Hz, vem

jX = 2πfL (2.55)

Logo

L =
X

2πf
(2.56)

Substituindo os valores das reatâncias na equação (2.56), vem
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Lmq = 34, 88mH

Llsq = 3, 44mH

L
′

lrq = 3, 44mH

R
′

rq = 1, 8186Ω

A partir do ensaio a vazio, quando se alimentou o motor pelo enrolamento auxiliar, a

paritr dos dados da Tabela 4, verifica-se que a soma de jXsd + jXmd = j31Ω, com isso

pode-se variar os valores de jXlsd e jXmd de 1 a j31Ω de forma a encontrar qual a faixa

de valores satisfaz a igualdade das reatâncias jXlsd = jXlrd, a partir do cálculo de (2.53).

Então, a Tabela 7 mostra o cálculo numérico da equação (2.53) para variações de valores

de jXmd e jXlsd.

Tabela 7: Solução da Equação 2.53 - enrolamento auxiliar

Alimentação feita pelo Enrolamento Auxiliar - Rotor Bloqueado

Xmq(Ω) Xlsq(Ω) R
′

rq + jX
′

lrq(Ω)

1 30 0.0042 - j0.969

3 28 0.03 - j2.64

6 25 0.15 - j4,6

9 22 0.35 - j5.85

12 19 0.62 - j6.4

15 16 0.96 - 6.2

18 13 1.38 - j5.3

21 10 1.88 - j3.75

24 7 2.46 - j1.5

27 4 3.1 - j1.4

28 3 3.3 - j2.56

29 2 3.55 - j3.75

30 1 3.85 - j5.085

De maneira análoga ao cálculo desenvolvido para o enrolamento principal, o cálculo

dos valores para jXlsd, jXmd, jX
′

lrd e R
′

rd podem ser determinados para atender a condição

em que jXlsd = jX
′

lrd. Para atender esta condição o valor de jXlsd está entre j2Ω e j3Ω, e

o valor de jXmq está entre j28Ω e j29Ω. Desenvolvendo uma rotina em Matlabr com 100

pontos para variar os valores de jXlsd e jXmd entre os valores desejados, para se encontrar

a condição de igualdade referida anteriormente, considerando as duas medidas que tem

os maiores valores de corrente, tem-se



CAPÍTULO 2. MODELAGEM DO MOTOR DE INDUÇÃO MONOFÁSICO 45

jXlsd = j2.8Ω

jXmd = j28.2Ω

jX
′

lrd = j2.806Ω

R
′

rd = 3.4092Ω

Considerando que o ensaio foi realizado com tensão de alimentação de 60 Hz, resulta

jX = 2πfL, e portanto

Llsd = 7.42mH

Lmd = 74.8mH

L
′

lrd = 7.42mH

R
′

rd = 3.4092Ω

Com a metodologia usada para o ensaio são determinados os valores dos parâmetros

do motor de indução monofásico, dados na Tabela 8.

Tabela 8: Parâmetros do Motor de Indução Monofásico

Parâmetros Estimados

Rsq 1.1 Ω

Rsd 3.8Ω

Llsq 3.44mH

Llsd 7.42mH

Lmq 34.88mH

Lmd 74.8mH

R
′

rq 1.8186Ω

R
′

rd 3.4092Ω

L
′

lrq 3.44mH

L
′

lrd 7.42mH

2.6 Validação do Modelo

Para a validação do modelo serão realizadas simulações usando os parâmetros dados

pela Tabela 8. O ensaio de validação de parâmetros consiste em acionar o motor de

indução monofásico real, fazendo as medidas de corrente, tensão, e velocidade. Gravam-

se estes pontos para comparação com o modelo simulado.
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A partir da equação (2.34) simula-se o comportamento dinâmico do motor monofásico,

onde a equação é discretizada com o mesmo período de amostragem do acionamento real,

a partir do método de discretização de Euler.

Assim, o ensaio consiste em alimentar o modelo com os valores das tensões reais

gravadas Vsq e Vsd, e velocidade real ωr, deixando-o independente do modelo mecânico,

consequentemente independente dos parâmetros mecânicos. As saídas são as correntes

estatóricas isq e isd que são comparadas com as correntes reais medidas durante o aciona-

mento. Para comparação, aciona-se e simula-se o motor de indução monofásico com

diferentes freqüências.

O primeiro acionamento é realizado com a freqüência da tensão de alimentação em

30Hz. A Figura 11 mostra as correntes medida e simulada do enrolamento principal neste

ensaio. O tempo total de simulação foi de 3.3s.
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Figura 11: Correntes no enrolamento principal. (a)medida, (b)simulada.

A Figura 12 mostra as correntes medida e simulada no enrolamento auxiliar para o

mesmo ensaio descrito anteriormente.

A Figura 13 mostra um detalhe nas correntes dos enrolamentos principal e auxiliar.

Verifica-se nas figuras que o erro em regime é pequeno no enrolamento principal, enquanto

que no enrolamento auxiliar há erro de fase entre a corrente simulada e a corrente medida.

Para se verificar a resposta do modelo para diferentes condições de velocidade, fez-se o

ensaio com freqüência da tensão de alimentação em 50Hz. A Figura 14 mostra a corrente

no enrolamento principal medida e simulada durante o tempo de acionamento. A Figura

14 (a) apresenta uma limitação na corrente devido a saturação do sensor de efeito Hall.

A Figura 15 mostra a corrente no enrolamento auxiliar medida e simulada durante o
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Figura 12: Correntes no enrolamento auxiliar. (a)medida, (b)simulada.
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Figura 13: Comparação entre as correntes. (a)enrolamento principal, (b)enrolamento auxiliar.
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Figura 14: Correntes no enrolamento principal. (a)medida, (b)simulada.

tempo de acionamento.

A Figura 16 mostra um detalhe nas correntes dos enrolamentos principal e auxiliar.
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Figura 15: Correntes no enrolamento auxiliar. (a)medida, (b)simulada.
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Figura 16: Correntes no enrolamento auxiliar. (a)medida, (b)simulada.

A partir da análise das Figuras 11, 12, 13, 14, 15 e 16, pode-se concluir que os

parâmetros obtidos para o motor de indução monofásico representam satisfatóriamente

o mesmo. Embora se verifique alguns erros de amplitude entre as correntes medidas e

simuladas, que podem ser devidas a ruídos, ganhos do sensor e dinâmicas não modeladas,

as correntes simuladas, sob as mesmas condições de operação real ficam próximas as

correntes reais medidas.



3 CONTROLE POR ORIENTAÇÃO
NO CAMPO APLICADO A UM
MOTOR DE INDUÇÃO
MONOFÁSICO

3.1 Introdução

Um motor de corrente contínua convencional tem características lineares de

torque/corrente e velocidade/tensão numa região fora da limitação, isto é, quando este

não opera numa região de saturação. Com isso o controle de torque e velocidade pode ser

realizado de maneira simples e precisa, onde a excitação de um dos enrolamentos é respon-

sável pelo controle ou imposição de torque, enquanto o outro enrolamento é responsável

pela regulação da velocidade. Porém, estes motores são menos robustos e mais caros que

os motores de indução (FODOR; KATONA; SZESZTAY, ), abrindo demanda de aplicações

para os motores de indução.

Uma solução usada em acionamentos de alto desempenho para motores de indução

trifásicos é o controle por orientação de campo, possibilitando o controle independente-

mente desacoplado do fluxo, e do torque, com excitação independente no motor de indução

trifásico, como acontece no num motor de corrente contínua.

Vários trabalhos na literatura tratam desse tema, onde os métodos mais difundidos

são o controle por orientação direta de campo (DFOC - Direct Field Oriented Control), e

o controle por orientação indireta pelo campo (IFOC - Indirect Field Oriented Control).

Esses métodos proporcionam melhor desempenho dinâmico que técnicas de controle es-

calar, como o controle V/f que ajusta a tensão de alimentação do motor a uma taxa

constante de tensão e freqüência através de um controlador feedforward (ONG, 1998).

Tendo por objetivo aplicações de alto desempenho em nível de controle do movimento,

as abordagens baseadas na orientação de campo são uma alternativa interessante, mas
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devido as assimetrias dos enrolamentos, as transformações básicas de desacoplamento não

são realizáveis de maneira direta, devendo seguir algumas restrições como será abordado

neste capítulo.

3.2 Desenvolvimento de um Modelo para Aplicação do
Controle Vetorial

Quando se considera um motor de indução de dois enrolamentos assimétricos, ou um

motor de indução monofásico, o único referencial onde as equações de tensão têm parâ-

metros constantes é o referencial estacionário (KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF, 1995).

Para aplicação de técnicas de controle vetorial, ou seja, técnicas de campo orientado é feito

muitas vezes o uso de um referencial diferente do referencial estacionário, e para tanto, al-

guns trabalhos na literatura propõem o desenvolvimento de um novo modelo matemático

do motor de indução de duas fases assimétrico, ou motor de indução monofásico. Com

o desenvolvimento deste novo modelo é possível o projeto dos controladores desacopla-

dos, com isso, se pode fazer a aplicação do controle vetorial no mesmo (VAEZ-ZADEH;

HAROONI, 2005), (CORRÊA et al., 2000), (CECATI et al., 2006), (CORRÊA et al., 2004).

Para odesenvolvimento do mesmo, considera-se que as tensões, correntes e fluxos pos-

sam ser impostos com diferentes amplitudes, relacionados por um termo n que relaciona

o número de espiras dos enrolamentos principal e auxiliar. Dada a matriz N, definida

como

N =

[
n 0

0 1

]
(3.1)

então, as tensões do novo modelo, identificadas pelo sub-índice n são definidas na

equação (3.2), enquanto as transformações para as correntes estatóricas e fluxos estatóricos

são dados por

[
V s

sq

V s
sd

]
= N

−1

[
V s

sqn

V s
sdn

]
(3.2)

[
issq

issd

]
= N

[
issqn

issdn

]
(3.3)
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[
φs

sq

φs
sd

]
= N

−1

[
φs

sqn

φs
sdn

]
(3.4)

As equações das tensões estatóricas e rotóricas na forma matricial são dadas a partir

de (2.1), (2.2), (2.3) e (2.4) como

[
V s

sq

V s
sd

]
=

[
Rsq 0

0 Rsd

][
issq

issd

]
+

d

dt

[
φs

sq

φs
sd

]
(3.5)

[
V

′s
rq

V
′s
rd

]
=

[
R

′

rq 0

0 R
′

rd

][
i
′s
rq

i
′s
rd

]
+

d

dt

[
φ

′s
rq

φ
′s
rd

]
+ ωr

[
0 −1/n

n 0

][
φ

′s
rq

φ
′s
rd

]
=

[
0

0

]
(3.6)

Reescrevendo na forma matricial as equações dos fluxos dadas pelas equações (2.7),

(2.8), (2.9), e (2.10), tem-se

[
φs

sq

φs
sd

]
=

[
Lsq 0

0 Lsd

][
issq

issd

]
+

[
Lmq 0

0 Lmd

][
isrq

isrd

]
(3.7)

[
φ

′s
rq

φ
′s
rd

]
=

[
L

′

rq 0

0 L
′

rd

][
i
′s
rq

isrd

]
+

[
Lmq 0

0 Lmd

][
issq

issd

]
(3.8)

Aplicando a equação (3.1), de acordo com (3.2), (3.3) e (3.4), a equação (3.5) pode

ser reescrita da forma

N
−1

[
V s

sqn

V s
sdn

]
=

[
Rsq 0

0 Rsd

]
N

[
issqn

issdn

]
+

d

dt
N

−1

[
φs

sqn

φs
sdn

]
(3.9)

Então tem-se

[
V s

sqn

V s
sdn

]
= N

[
Rsq 0

0 Rsd

]
N

[
issqn

issdn

]
+ N

d

dt
N

−1

[
φs

sqn

φs
sdn

]
(3.10)

Assim,
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[
V s

sqn

V s
sdn

]
=

[
n 0

0 1

][
Rsq 0

0 Rsd

][
n 0

0 1

][
issqn

issdn

]
+

[
n 0

0 1

]
d

dt

[
1/n 0

0 1

][
φs

sqn

φs
sdn

]

(3.11)

Resolvendo (3.11), resulta

[
V s

sqn

V s
sdn

]
=

[
n2Rsq 0

0 Rsd

][
issqn

issdn

]
+

d

dt

[
φs

sqn

φs
sdn

]
(3.12)

Modificando a matriz das resistências, na equação (3.12) para se ter apenas uma

resistência, advém

[
V s

sqn

V s
sdn

]
=

[
n2Rsq + Rsd − Rsd 0

0 Rsd

][
issqn

issdn

]
+

d

dt

[
φs

sqn

φs
sdn

]
(3.13)

Então, tem-se também

[
V s

sqn

V s
sdn

]
=

[
Rsd 0

0 Rsd

][
issqn

issdn

]
+

d

dt

[
φs

sqn

φs
sdn

]
+

[
(n2Rsq − Rsd)i

s
sqn

0

]
(3.14)

Assumindo que o termo (n2Rsq − Rsd) tende a zero, ou seja (n2Rsq ≈ Rsd),a equação

(3.14) pode ser reescrita como

[
V s

sqn

V s
sdn

]
=

[
Rsd 0

0 Rsd

][
issqn

issdn

]
+

d

dt

[
φs

sqn

φs
sdn

]
(3.15)

Considerando que fazendo a imposição das correntes e tensões estatóricas de maneira

assimétrica, e que esta assimetria é refletida nas tensões, correntes e fluxos dos enro-

lamentos rotóricos, então, pode-se reescrever a equação matricial das tensões rotóricas

como

N

[
R

′

rq 0

0 R
′

rd

]
N

[
i
′s
rqn

i
′s
rdn

]
+N

d

dt
N

−1

[
φ

′s
rqn

φ
′s
rdn

]
+ωrN

[
0 −1/n

n 0

]
N

−1

[
φ

′s
rqn

φ
′s
rdn

]
=

[
0

0

]

(3.16)

Resolvendo a equação (3.16), tem-se
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[
n2R

′

rq 0

0 R
′

rd

][
i
′s
rqn

i
′s
rdn

]
+

d

dt

[
φ

′s
rqn

φ
′s
rdn

]
+ ωr

[
0 −1

1 0

][
φ

′s
rqn

φ
′s
rdn

]
=

[
0

0

]
(3.17)

Fazendo a consideração que (n2Rrq − Rrd) tende a zero, a equação (3.17) pode ser

reescrita na forma

[
V

′s
rqn

V
′s
rdn

]
=

[
R

′

rd 0

0 R
′

rd

][
i
′s
rqn

i
′s
rdn

]
+

d

dt

[
φ

′s
rqn

φ
′s
rdn

]
+ ωr

[
0 −1

1 0

][
φ

′s
rqn

φ
′s
rdn

]
=

[
0

0

]

(3.18)

Reescrevendo os fluxos estatóricos, com a imposição das correntes e tensões, tem-se

N
−1

[
φs

sqn

φs
sdn

]
=

[
Lsq 0

0 Lsd

]
N

[
issqn

issdn

]
+

[
Lmq 0

0 Lmd

][
isrq

isrd

]
(3.19)

Resolvendo a equação (3.20), resulta

[
φs

sqn

φs
sdn

]
=

[
n2Lsq 0

0 Lsd

][
issqn

issdn

]
+

[
nLmq 0

0 Lmd

][
isrq

isrd

]
(3.20)

ou ainda,

[
φs

sqn

φs
sdn

]
=

[
Lsd 0

0 Lsd

][
issqn

issdn

]
+

[
Lmd 0

0 Lmd

][
isrq

isrd

]

+

[
(n2Lsq − Lsd) issqn

0

]
+

[
(nLmq − Lmd) isrq

0

] (3.21)

Se os parâmetros do motor de indução monofásico podem ser relacionados pelo número

de espiras de forma tal que os termos (nLmq−Lmd), e (n2Lsq−Lsd) tendam a zero, pode-se

simplificar, a equação dos fluxos como

[
φs

sqn

φs
sdn

]
=

[
Lsd 0

0 Lsd

][
issqn

issdn

]
+

[
Lmd 0

0 Lmd

][
isrq

isrd

]
(3.22)

Para a equação dos fluxos rotóricos, fazem-se as mesmas considerações da equação

(3.22), o que resulta na equação (3.23),
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[
φs

rqn

φs
rdn

]
=

[
Lrd 0

0 Lrd

][
isrqn

isrdn

]
+

[
Lmd 0

0 Lmd

][
issq

issd

]
(3.23)

A equação do Torque Eletromagnético, dada em (2.35) pode ser reescrita da forma,

Te = pLmd(i
s
sqni

′s
rdn − issdni

′s
rqn) (3.24)

A partir das equações (3.15), (3.18), (3.22) e (3.23) pode-se obter um novo modelo, o

qual neste caso, é referenciado ao enrolamento auxiliar, onde os parâmetros são constantes

para a utilização de um referencial síncrono. Na literatura este modelo é chamado de

modelo "quase-invariante no tempo". A partir deste modelo pode-se fazer os projetos dos

controladores de correntes, com orientação no campo (CORRÊA et al., 2005).

3.3 Transformação de Park

A transformação de Park é uma ferramenta matemática que tem como objetivo simpli-

ficar as equações das máquinas elétricas. Para isso introduz-se um conjunto de variáveis

hipotéticas (CÂMARA, 2002). O par de enrolamentos rotóricos girantes, pode ser con-

vertido em um par de enrolamentos em fase e estacionários em relação aos outros dois,

estatóricos, dependendo do sistema de referência escolhido.

A partir de desenvolvimento do modelo equilibrado é possível a aplicação da trans-

formação de Park ao SPIM, com parâmetros constantes. Considerando um referencial

arbitrário, onde o vetor genérico f
x
qd, conforme ilustra a Figura 17 pode relacionar as

variáveis do estator e do rotor em função dos ângulos δx e θx.

Com isso pode-se definir uma matriz mudança de base, que relaciona as variáveis do

estator fsqd, com o sistema de referência arbitrário f
x
qd é dado na equação

fsqd =

[
cos θx −senθx

senθx cos θx

]
f

x
qd (3.25)

onde θx é o ângulo formado entre fsqd e f
x
qd.

Também é possível definir-se uma matriz mudança de base que relaciona as variáveis

do rotor frqd, com o sistema de referência arbitrário, a qual é dada na seguinte equação,
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x

qrf x

qsf

qrf

qsf

x

drf

x

dsf

drf

dsf

xd

rq xq

Figura 17: Transformação de Park aplicada as variáveis em quadratura do estator e do rotor.

frqd =

[
cos δx −senδx

senδx cos δx

]
f

x
qd (3.26)

onde δx é o ângulo formado entre frqd e f
x
qd.

A parir da figura pode-se obter,

δx = θx − θr (3.27)

onde θr é a posição do rotor em função da velocidade ωr, dado por

ωr =

∫
ωrdt (3.28)

Três sistemas de referência são comumente usados, obtidos pela definição do ângulo

θx conforme mostra a Tabela 9 (HAFFNER, 1998).

Tabela 9: Escolha de ωx em função do sistema de referência.

ωx = 0 Sistema de Referência Estacionário

ωx = ωr Sistema de Referência Móvel

ωx = ωe Sistema de Referência Síncrono

No sistema de referência estacionário, com θx = 0 o sistema de referência escolhido é o

estator. Já no sistema de referência móvel, com θx = θr o sistema de referência escolhido

é o rotor. No sistema de referência síncrono, com θx = θe, onde θe é a posição instantânea

do campo do estator, e o sistema de referência escolhido é a velocidade síncrona do campo
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girante.

O sistema de referência síncrono se caracteriza por transformar as variáveis alternadas

do sistema de coordenadas bifásico em variáveis contínuas. A Figura 18 ilustra esse

sistema de referência, onde o par de enrolamentos girantes qd são transformados num par

de enrolamentos qd com índice e, em fase e estacionários em relação aos outros dois. Esses

enrolamentos também são chamados psedo-girantes.

qR

dR

q qS

dS

q
·

(a)

q

d

e

dR

e

d dS S=
e

qR e

q qS S=

(b)

Figura 18: Sistemas de Eixos da Transformação de Park. (a)Par de enrolamentos qd girantes. (b)Par de
enrolamentos qd estacionários.

A partir da Figura 19 é possível obter a Matriz de Park, para utilização do referencial

síncrono, com θx = θe, dada pela equação (3.29), que relaciona as tensões e correntes

normalizadas de referencial girante, para um referencial estacionário em relação aos outros

enrolamentos.

q

d

q
eq

ed

q
sqni

sdni

e

sqi

e

sdi

Figura 19: Sistemas de Eixos da Transformação de Park.

[
iesq

iesd

]
=

[
cos θ −senθ

senθ cos θ

][
isqn

isdn

]
(3.29)

Com isso pode-se definir uma matriz k dada por (3.30), que transforma enrolamentos

girantes em enrolamentos estacionários.
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k =

[
cos(θ) −sen(θ)

sen(θ) cos(θ)

]
(3.30)

Assim, pode-se escrever que a transformação de variáveis girantes, sejam elas cor-

rentes, tensões ou fluxos, para estacionárias utilizando-se a equação (3.31).

f
e
qd = kf qd (3.31)

onde f é um vetor genérico que pode representar os vetores tensão, corrente ou fluxo. A

transformação inversa também pode ser realizada,

fqd = k
−1

f
e
qd (3.32)

A equação (3.29) mostra a Transformação de Park para o caso onde os enrolamentos

girantes estão deslocados em 90◦. Para o motor de indução monofásico deve-se impor

tensões com defasagem de 90◦ entre a tensão do enrolamento principal e a tensão do en-

rolamento auxiliar, mas como as impedâncias dos enrolamentos são diferentes, é esperado

que as correntes resultantes nesses enrolamentos tenham defasagem diferente de 90◦. As-

sim, quando se considera a transformação das variáveis que envolvem correntes medidas

deve-se considerar que o ângulo entre elas é maior que 90◦, existe a presença de um ângulo

de acoplamento ac que é somado ao ângulo da corrente do enrolamento de maior impedân-

cia, logo, esse termo deve ser somado ao ângulo θ conforme mostra a Figura 20. Onde

ac representa uma constante que define a compensação para correção para defasagem

diferente de 90◦ na medição das correntes. A partir de experimentos práticos, em malha

aberta e malha fechada, verificou-se que na imposição de tensões com defasagem de 90◦,

o termo ac das correntes estatóricas teve valor praticamente constante, ao redor de 10◦,

para diferentes freqüências que foi feito o acionamento do motor monofásico.

q

d

q
eq

ed

sqni

sdni

e

sqi

e

sdi

acq +

Figura 20: Sistemas de Eixos da Transformação de Park modificada.



CAPÍTULO 3. CONTROLE POR ORIENTAÇÃO NO CAMPO APLICADO A UM
MOTOR DE INDUÇÃO MONOFÁSICO 58

A partir da Figura 20 obtém-se a equação para transformação das correntes com

defasagem diferente de 90◦ de um referencial girante no tempo para um referencial esta-

cionário no tempo.

[
iesq

iesd

]
=

[
cos θ −sen(θ + ac)

senθ cos(θ + ac)

][
isqn

isdn

]
(3.33)

Para simplificação das equações na obtenção do novo modelo, considera-se que a

defasagem entre as correntes seja de 90◦. Entretanto, quando se dá a implementação deve-

se levar em conta o termo ac que depende dos valores das impedâncias dos enrolamentos.

Assim, aplicando a transformação dada na equação (3.29) na equação (3.15) resulta

[
V e

sq

V e
sd

]
= k

−1

[
Rsd 0

0 Rsd

]
k

[
iesq

iesd

]
+ k

−1 d

dt
k

[
φe

sq

φe
sd

]
(3.34)

Resolvendo a parte referente ao segundo termo

k
−1 d

dt

(
k

[
φe

sq

φe
sd

])
= k

−1
k

d

dt

[
φe

sq

φe
sd

]
+ k

−1 d

dt
k

[
φe

sq

φe
sd

]
(3.35)

Assim,

k
−1 d

dt

(
k

[
φe

sq

φe
sd

])
=

•[
φe

sq

φe
sd

]
+k

−1dk

dθ

[
φe

sq

φe
sd

]
dθ

dt
(3.36)

Definindo ω =
dθ

dt
, como a velocidade do campo girante, ou velocidade síncrona,

tem-se

k
−1 d

dt

(
k

[
φe

sq

φe
sd

])
=

•[
φe

sq

φe
sd

]
+

[
0 −1

1 0

][
φe

sq

φe
sd

]
ω (3.37)

Com isto, a equação (3.38) pode ser reescrita na forma,

[
V e

sq

V e
sd

]
=

[
Rsd 0

0 Rsd

][
iesq

iesd

]
+

•[
φe

sq

φe
sd

]
+

[
0 −1

1 0

][
φe

sq

φe
sd

]
ω (3.38)

Aplicando a transformação de park nas equações dos fluxos (3.22), e (3.23), resulta,
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respectivamente

[
φe

sq

φe
sd

]
=

[
Lsd 0

0 Lsd

][
iesq

iesd

]
+

[
Lmd 0

0 Lmd

][
ierq

ierd

]
(3.39)

[
φe

rq

φe
rd

]
=

[
Lrd 0

0 Lrd

][
ierq

ierd

]
+

[
Lmd 0

0 Lmd

][
iesq

iesd

]
(3.40)

As tensões rotóricas em variáveis qde para um motor de indução monofásico são dadas

por

[
V e

rq

V e
rd

]
=

[
Rrd 0

0 Rrd

][
ierq

ierd

]
+

•[
φe

rq

φe
rd

]
(3.41)

Aplicando a transformação de park na equação das tensões rotóricas,

[
0

0

]
=

[
R

′

rd 0

0 R
′

rd

][
ierq

ierd

]
+

d

dt

[
φe

rq

φe
rd

]
+ (ω − ωr)

[
0 −1

1 0

][
φe

rq

φe
rd

]
(3.42)

3.4 Controle por Orientação Indireta no Campo Apli-
cado a um Motor de Indução Monofásico

De acordo com (ONG, 1998) para operações em baixa velocidade, e para controle de

posição o uso do controle por orientação direta de campo é limitado em função da esti-

mação de fluxo, que devido a integrações para se obter o mesmo tem problemas de drift.

Com isso a alternativa comumente usada é a orientação indireta de campo. No entanto,

para aplicação do controle por orientação indireta de campo é necessário o conhecimento

do escorrengamento, ou o conhecimento da velocidade síncrona da máquina de indução.

Assim, a seguir serão desenvolvidas algumas equações para o cálculo da velocidade sín-

crona.

A partir de (3.39) é possível escrever

[
ierq

ierd

]
=

1

Lmd

[
φe

sq

φe
sd

]
−

Lsd

Lmd

[
iesq

iesd

]
(3.43)
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e de (3.40) pode-se obter

[
φe

rq

φe
rd

]
= Lrd

[
ierq

ierd

]
+ Lmd

[
iesq

iesd

]
(3.44)

Substituindo (3.43) em (3.44), tem-se

[
φe

rq

φe
rd

]
=

Lrd

Lmd

[
φe

sq

φe
sd

]
+

L2
md − LrLsd

Lmd

[
iesq

iesd

]
(3.45)

Ou

[
φe

sq

φe
sd

]
=

Lmd

Lrd

[
φe

rq

φe
rd

]
+

LrdLsd − L2
md

Lrd

[
iesq

iesd

]
(3.46)

Substituindo (3.43) na equação das tensões rotóricas (3.41), tem-se

[
ve

rq

ve
rd

]
=

Rrd

Lmd

[
φe

sq

φe
sd

]
−

RrdLsd

Lmd

[
iesq

iesd

]
+

•[
φe

rq

φe
rd

]
+ (ω − ωr)

[
0 −1

1 0

][
φe

rq

φe
rd

]
(3.47)

Derivando (3.45) e substituindo em (3.47), advém

[
0

0

]
=

Rrd

Lmd

[
φe

sq

φe
sd

]
−

RrdLsd

Lmd

[
iesq

iesd

]
+

Lrd

Lmd

•[
φe

sq

φe
sd

]
+

L2
md − LrLsd

Lmd

•[
iesq

iesd

]

+ (ω − ωr)

[
0 −1

1 0

][
φe

rq

φe
rd

] (3.48)

Substituindo (3.46) e sua derivada em (3.48), resulta
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[
0

0

]
=

(
Rrd

Lrd

[
φe

rq

φe
rd

]
+

Rr

Lrd

LrdLsd − L2
md

Lmd

[
iesq

iesd

])
−

RrdLsd

Lmd

[
iesq

iesd

]

+





•[
φe

rq

φe
rd

]
+

LrdLsd − L2
md

Lmd

•[
iesq

iesd

]

+
L2

md − LrdLsd

Lmd

•[
iesq

iesd

]

+ (ω − ωr)

[
0 −1

1 0

][
φe

rq

φe
rd

]

(3.49)

Simplificando (3.49) resulta

[
0

0

]
=

1

τrd

[
φe

rq

φe
rd

]
−

Lmd

τrd

[
iesq

iesd

]
+

•[
φe

rq

φe
rd

]
+ (ω − ωr)

[
0 −1

1 0

][
φe

rq

φe
rd

]
(3.50)

onde τrd =
L

′

rd

R
′

rd

Rearranjando (3.50), tem-se

•[
φe

rq

φe
rd

]
=





Lmd

τrd

0 −
1

τrd

(ω − ωr)

0
Lmd

τrd

− (ω − ωr) −
1

τrd









iesq

iesd

φe
rq

φe
rd




(3.51)

Reescrevendo (3.38), obtém-se

•[
φe

sq

φe
sd

]
=

[
ve

sq

ve
sd

]
− Rsd

[
iesq

iesd

]
− ω

[
0 −1

1 0

][
φe

sq

φe
sd

]
(3.52)

Substituindo (3.46) em (3.52), advém

•[
φe

sq

φe
sd

]
=

[
ve

sq

ve
sd

]
− Rsd

[
iesq

iesd

]
+




0 ω

Lmd

Lrd

−ω
Lmd

Lrd

0





[
φe

rq

φe
rd

]

+




0 ω

LrdLsd − L2
md

Lrd

−ω
LrdLsd − L2

md

Lrd

0





[
iesq

iesd

] (3.53)
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Substituindo (3.46) e (3.53) em (3.48), tem-se

•[
iesq

iesd

]
=




−

L2
md

τrdLrdLsdσd

−
Rsd

Lsdσd

ω

−ω −
L2

md

τrdLrdLsdσd

−
Rsd

Lsdσd





[
iesq

iesd

]

+





1

τrd

Lmd

LrdLsdσd

−ωr

Lmd

LrdLsdσd

−ωr

Lmd

LrdLsdσd

1

τrd

Lmd

LrdLsdσd





[
φe

rq

φe
rd

]
+

Lrd

LrdLsdσd

[
ve

sq

ve
sd

] (3.54)

onde, σd = 1 −
L2

md

LrdLsd

Considerando que no referencial síncrono, o eixo de coordenadas d encontra-se alin-

hado sobre o mesmo, pode-se dizer que φrd = 0, ou

φrqd =

[
φe

rq

0

]
(3.55)

De (3.54) e (3.55) resulta

•

iesq =

(
−

L2
md

τrdLrdLsdσd

−
Rsd

Lsdσd

)
iesq + ωiesd +

1

τrd

Lmd

LrdLsdσd

φe
rq − ωr

Lmd

LrdLsdσd

φe
rd

+
Lrd

LrdLsdσd

ve
sq

(3.56)

Em razão de (3.55), (3.42) torna-se

[
ve

rq

ve
rd

]
= Rrd

[
ierq

ierd

]
+

•[
φe

rq

0

]
+ (ω − ωr)

[
0 −1

1 0

][
φe

rq

0

]
(3.57)

Substituindo (3.43) em (3.57), resulta

[
0

0

]
=

Rrd

Lrd

[
φe

rq

φe
rd

]
−

RrdLmd

Lrd

[
iesq

iesd

]
+

•[
φe

rq

0

]
+ (ω − ωr)

[
0 −1

1 0

][
φe

rq

0

]
(3.58)

No eixo "q", tem-se que
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0 =
Rrd

Lrd

φe
rq −

RrLmd

Lrd

iesq +
•

φe
rq (3.59)

e no eixo "d", tem-se também

0 =
Rrd

Lrd

φe
rd −

RrdLmd

Lrd

iesd + (ω − ωr) φe
rq (3.60)

A partir de (3.59) se obtém a dinâmica do fluxo rotórico para o eixo "q":

•

φe
rq +

Rrd

Lrd

φe
rq =

RrdLmd

Lrd

iesq (3.61)

Considerando-se que o motor esta em regime permanente, então isq é constante, e

R
′

rd

Lrd

φe
rq =

R
′

rdLmd

Lrd

isq (3.62)

Assim,

φe
rq = Lmdi

e
sq (3.63)

Substituindo-se (3.63) em (3.60), obtém-se a equação (3.64), onde é calculado a ve-

locidade síncrona do motor de indução monofásico.

ω = pωr +
Rrdi

e
sd

Lrdiesq
(3.64)

Segundo (ONG, 1998), para se atender a condição de orientação indireta de campo, o

fluxo rotórico deve ser controlado pela regulação da corrente iesq a partir de um desejado

nível de fluxo rotórico φ∗

r, e então, com a referência de fluxo rotórico pode ser calculada

a corrente ie∗sq a partir da equação

φ∗

r =
RrdLmd

Rrd + Lrdρ
ie∗sq (3.65)

Para o Torque Eletromagnético desejado o valor da corrente ie∗sd é dado por

T ∗

e =
p

2

Lmd

Lrd

φe∗
rqi

e∗
sd (3.66)

A Figura 21 mostra o diagrama de blocos da técnica de controle por orientação indireta
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do campo. T ∗

e e φe∗
rq representam o torque eletromagnético e o fluxo de referência. No

bloco "Controladores PI"é gerada a lei de controle e são realizadas as transformações de

park. ωsl é o escorregamento.
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mdL
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eT

*e

sdi

*

*

e

md sd

rd r

L i

t f
slw

q

Controladores PI
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Transformação
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Figura 21: Diagrama de blocos do controle IFOC.

A partir das equações (3.63) e (3.66), pode-se calcular o torque eletromagnético a

partir da equação (3.67),

T ∗

e =
p

2

L2
md

Lrd

ie∗sqi
e∗
sd (3.67)

A função de Transferência para projeto dos controladores de corrente pode ser obtida

com as equações a seguir. Devido a (3.63), (3.55) pode ser reescrita da forma

•

iesq = −
Rsd

σdLsd

iesq + ωiesd +
1

σdLsd

ve
sq (3.68)

Aplicando a Transformada de Laplace na equação (3.68), tem-se

siesq(s) = −
Rsd

σdLsd

iesq(s) + ωiesd(s) +
1

σdLsd

ve
sq(s) (3.69)

Reescrevendo a equação (3.69),

iesq(s)

ωiesd(s)σdLsd + ve
sq(s)

=
1

sσdLsd + Rsd

(3.70)

A partir de (3.54) tem-se ainda,

•

iesd = −ωiesq −
Rsd

Lsdσd

iesd −
L2

md

τrdLrdLsdσd

iesd − ωr

Lmd

LrdLsdσd

φe
rq +

1

Lsdσd

ve
sd (3.71)
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De (3.51) pode-se obter,

•

φe
rd =

Lmd

τrd

iesd − (ω − ωr) φe
rq −

1

τrd

φe
rd (3.72)

Então de (3.55) e (3.72) obtém-se,

iesd = (ω − ωr) φe
rq

τrd

Lmd

(3.73)

Substituindo (3.73) em (3.71), resulta

•

iesd = −ωiesq −
Rsd

Lsdσd

iesd − ω
Lmd

LrdLsdσd

φe
rq +

1

Lsdσd

ve
sd (3.74)

Considerando φe
rq constante, o termo −ω Lmd

LrLsdσd

φe
rq pode ser considerado um distúrbio

e assim (3.74) pode ser reescrita como

•

iesd Lsdσd = −Lsdσdωiesq − Rsdi
e
sd + ve

sd (3.75)

Aplicando a Transformada de Laplace na equação (3.75), tem-se

siesd(s)Lsdσd = −Lsdσdωiesq(s) − Rsdi
e
sd(s) + ve

sd(s) (3.76)

Assim, a função de transferência é dada por

iesd(s)

ve
sd(s) − Lsdσdωiesq(s)

=
1

sLsdσd + Rsd

(3.77)

A Figura 22 mostra o diagrama da planta no referencial síncrono referido ao enrola-

mento auxiliar.

3.5 Resultados de Simulação

Para a verificação do método de controle proposto neste capítulo serão realizados

algumas simulações que demonstram a funcionalidade do mesmo. Para simulação serão

considerados os parâmetros elétricos dados na Tabela 8. A simulação é desenvolvida em

software Matlabr, as equações dinâmicas são discretizadas usando o método de Euler,

com período de amostragem de ts = 1
1800

s e desconsidera-se na simulação os efeitos do
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Figura 22: Modelo desacoplado para projeto dos conroladores.

inversor. A Figura 23 mostra o diagrama de blocos do sistema simulado, sendo que

as equações dinâmicas que descrevem o conportamento dinâmico do motor de indução

monofásico são as apresentadas no capítulo 2. Considera-se neste caso que é realizada a

medição da velocidade simulada. O projeto dos controladores de correntes e de velocidade

são apresentados no Apêndice A.
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slω
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Figura 23: Diagrama de blocos do sistema simulado.

A Figura 24 mostra a resposta de velocidade do sistema simulado frente a referência do

tipo rampa até atingir um valor máximo, com aceleração constante. Quando a referência

atinge este valor máximo, esse valor permanece constante até o final da simulação.

A partir da Figura 24 verifica-se que o controlador PI para o erro de velocidade,

apresenta erro no transitório, mas garante erro zero em regime permanente. A Figura 25

mostra o torque eletromagnético desenvolvido para a resposta de velocidade da Figura
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Figura 24: Resposta de Velocidade a uma referência.

24, calculado a partir da equação (3.67). Verifica-se nesta figura que o torque resultante

apresenta oscilações características do motor assimétrico.
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Figura 25: Torque Eletromagnético.

As Figuras 26 (a) e (b) mostram as correntes estatóricas simuladas. A Figura 26(a)

mostra o comportamento das correntes estatóricas durante todo o período de simulação,

enquanto que a Figura 26(b) mostra o detalhe dessas correntes entre os instantes 4,0s e

4,1s. Verifica-se nesta figura a assimetria de amplitudes nas correntes simuladas, onde a

corrente do enrolamento principal isq, devido a sua menor impedância tem uma amplitude

maior.
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Figura 26: Correntes Estatóricas. (a)Durante todo tempo de Simulação, (b)Zoom no tempo entre t=
4,0s e 4,1s.

As Figuras 27 (a) e (b) mostram as tensões estatóricas simuladas. Novamente a

Figura 27(a) mostra o comportamento das tensões de alimentação do motor de indução

monofásico durante todo o tempo de simulação, enquanto a Figura 27(b) mostra uma

aproximação no tempo compreendido entre os instantes 4,0 e 4,1s, Nesta figura é possível

visualizar que a tensão no enrolamento auxiliar (Vsd) é de maior amplitude que a ten-

são no enrolamento principal (Vsq) e que isto acontece para compensar a assimetria dos

enrolamentos.
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Figura 27: Tensões Estatóricas. (a)Durante todo tempo de Simulação, (b)Zoom entre t= 4,0s e 4,1s

As Figuras 28(a) e (b) mostram as correntes em eixos q e d, no referencial síncrono,

respectivamente. A partir dessas figuras pode-se verificar que não há um completo de-

sacoplamento entre as correntes nos eixos q e q, mas verifica-se que estas, na média ficam

em torno do valor de referência.
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Figura 28: Corentes estatóricas no referencial síncrono. (a)iesd, (b)iesq.

A Figura 29 mostra a resposta de velocidade para um acionamento do tipo servo, com

partida, frenagem e parada.
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Figura 29: Resposta de Velocidade.



4 ESTIMADOR DE VELOCIDADE
MRAS APLICADO A MOTORES
DE INDUÇÃO MONOFÁSICOS

4.1 Introdução ao Sensorless para Motores de Indução
Trifásicos

De acordo com (CÂMARA, 2007) uma das primeiras técnicas encoderless para motores

de indução foi o acionamento V/f, o qual ajusta a tensão de alimentação do motor a uma

taxa constante de tensão e freqüência. Assim, é possível manter o fluxo magnético do

motor num nível desejado. Embora seja uma técnica simples e de fácil implementação, o

controle V/f é aplicável apenas para cargas bem comportadas e com baixo requisito de

desempenho dinâmico.

Grande parte das aplicações, onde se necessita controle de velocidade, é necessário que

técnicas de alto desempenho sejam aplicadas, com medição ou estimação de velocidade.

As técnicas de estimação de velocidade basicamente podem ser divididas em dois gru-

pos, as dependentes da fcem e as dependentes de harmônicos. Segundo (CÂMARA, 2007)

os métodos baseados na fcem apresentam dependência paramétrica, tendo desempenho

pobre em baixas velocidades. Enquanto as técnicas baseadas na injeção de harmônicos

apresentam bom desempenho em toda a faixa de velocidade, porém, exigem um forte

esforço computacional, e podem produzir na máquina correntes de Bearing e tensões de

modo comum.

Quando se trata de motores de indução monofásicos o controle de velocidade sem o

uso de sensor mecânico, de maneira análoga aos sistemas de acionamento para motores de

indução trifásicos é atrativo em função do baixo custo, aliado ao bom desempenho. Além

da grande demanda de aplicações, que já fazem o uso do motor de indução monofásico, e

que ainda podem vir a fazer, tem-se como uma motivação adicional, o preenchimento e a

solução para essas aplicações junto a comunidade científica.
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Neste capítulo é apresentado o projeto do estimador de velocidade MRAS, a partir

do modelo tensão-corrente do motor de indução monofásico. Além disso é apresentado

o projeto de filtros para a obtenção das derivadas de tensões e correntes. Resultados de

simulação são apresentados para avaliar o desempenho do estimador utilizado.

4.2 Estimador MRAS Proposto

O estimador de velocidade com princípio MRAS (Model Reference Adaptive System)

é baseado num sistema adaptativo onde a saída de um modelo de referência é comparada

com a saída de um observador, e pela ação de um mecanismo de adaptação que ajusta o

observador para que a sua saída tenha erro tendendo a zero em relação a saída do modelo

de referência.

Com base neste princípio, vários trabalhos vêm sendo publicados relacionados à esti-

mação de velocidade de motores de indução trifásicos (PENG; FUKAO, 1994), (CÂMARA,

2007), (SCHAUDER, 1992). Nesta dissertação, é proposto um estimador de velocidade

MRAS aplicado a um motor de indução monofásico, a partir de trabalhos que abordam

a estimação de velocidade usando este esquema de estimador em motores de indução

trifásicos.

De acordo com (CÂMARA, 2007) existem diferentes modelos de motor de indução que

podem ser usados para o projeto de estimadores de velocidade, a partir da técnica MRAS.

Neste estimador há presença de dois modelos, um dependente da velocidade rotórica, en-

quanto o outro modelo é independente, e é chamado de modelo de referência. A velocidade

é estimada a partir de um mecanismo de adaptação (neste caso, um controlador PI) do

erro entre as saídas dos dois modelos. A Figura 30 mostra o diagrama de blocos do

sistema. O bloco SVF representa um Filtro por Variáveis de Estado, enquanto o bloco

pontilhado representa o modelo ajustável.
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PIMRAS

Is
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Potência
ReativaCorrente

IM

ˆ
Mq

ˆ
rw

Mq

Figura 30: Diagrama de Blocos do Estimador MRAS.
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Para o projeto do estimador MRAS, considera-se que o modelo de um motor de

indução monofásico no referencial estacionário é dado a partir de (KRAUSE; WASYNCZUK;

SUDHOFF, 1995) pela equação 4.1, sendo que o mesmo foi descrito e equacionado no

Capítulo 2, equações (2.1) - (2.10).





Vsq

Vsd

Vrq

Vrd




=





Rsq + d
dt

Lsq 0 d
dt

Lmq 0

0 Rsd + d
dt

Lsd 0 d
dt

Lmd

d
dt

Lmq −
1

n
pωrLmd Rrq + d

dt
Lrq −

1

n
pωrLrd

npωrLmq
d
dt

Lmd npωrLrq Rrd + d
dt

Lrd









isq

isd

irq

ird




(4.1)

Onde, d
dt

representa o operador derivada no tempo.

Para um rotor do tipo gaiola de esquilo, as tensões no rotor são iguais a zero, e assim,





Vsq

Vsd

0

0




=





Rsq + d
dt

Lsq 0 d
dt

Lmq 0

0 Rsd + d
dt

Lsd 0 d
dt

Lmd

d
dt

Lmq −
1

n
pωrLmd Rrq + d

dt
Lrq −

1

n
pωrLrd

npωrLmq
d
dt

Lmd nPωrLrq Rrd + d
dt

Lrd









isq

isd

irq

ird




(4.2)

De maneira análoga ao motor de indução trifásico, pode-se definir as correntes mag-

netizantes IqM e IdM a partir das correntes estatóricas e rotóricas (PENG; FUKAO, 1994).

[
IqM

IdM

]
=





Lrq

Lmq

0

0
Lrd

Lmd





[
iqr

idr

]
+

[
iqs

ids

]
(4.3)

De (4.3), é possível se reescrever

[
iqr

idr

]
=





Lmq

Lrq

0

0
Lmd

Lrd





([
IqM

IdM

]
−

[
iqs

ids

])
(4.4)

Sabendo que não é feita a medida das correntes rotóricas faz-se a substituição de (4.4)

em (4.1),
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



Vsq

Vsd

0

0




=





Rsq + d
dt

Lsq 0 d
dt

Lmq 0

0 Rsd + d
dt

Lsd 0 d
dt

Lmd

d
dt

Lmq −
1

n
pωrLmd Rrq + d

dt
Lrq −

1

n
pωrLrd

npωrLmq
d
dt

Lmd nPωrLrq Rrd + d
dt

Lrd









isq

isd
Lmq

Lrq

(IqM − isq)

Lmd

Lrd

(IdM − isd)





(4.5)

Reescrevendo as duas primeiras linhas da equação (4.5), pode-se calcular a fcem para

o modelo de referência do estimador de velocidade,

[
Vsq

Vsd

]
=

[
Rsq 0

0 Rsd

][
isq

isd

]
+

[
σqLsq

d
dt

0

0 σdLsd
d
dt

][
isq

isd

]
+

[
eqM

edM

]
(4.6)

onde
[

eqM edM

]T
é o vetor das tensões fcem e é definida como,

[
eqM

edM

]
=

[
L

′

mq
d
dt

0

0 L
′

md
d
dt

][
IqM

IdM

]
(4.7)

Na equação (4.7) os termos L
′

mq e L
′

md são as indutâncias equivalentes mútuas dos

enrolamentos q e d, definidas por,

L
′

mq =
L2

mq

Lrq

L
′

md =
L2

md

Lrd

Isolando o termo
[

eqM edM

]T
na equação (4.6), tem-se a fcem,

[
eqM

edM

]
=

[
Vsq

Vsd

]
−

[
Rsq 0

0 Rsd

][
isq

isd

]
−

[
σqLsq

d
dt

0

0 σdLsd
d
dt

][
isq

isd

]
(4.8)

Reescrevendo a terceira e quarta linhas de (4.5) tem-se
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[
0

0

]
=




−

1

τrq

0

0 −
1

τrd





[
isq

isd

]
+





1

τrq

−
1

n
pωr

Lmd

Lmq

npωr

Lmq

Lmd

1

τrd





[
IqM

IdM

]
+

d

dt

[
IqM

IdM

]

(4.9)

Ou ainda,

d

dt

[
IqM

IdM

]
=




−

1

τrq

1

n
pωr

Lmd

Lmq

−npωr

Lmq

Lmd

−
1

τrd





[
IqM

IdM

]
+





1

τrq

0

0
1

τrd





[
isq

isd

]
(4.10)

A equação (4.10) pode ser reescrita na forma,

•

IM = AMIM + BM iS (4.11)

onde

AM =




−

1

τrq

1

n
pωr

Lmd

Lmq

−npωr

Lmq

Lmd

−
1

τrd



 (4.12)

e

BM =





1

τrq

0

0
1

τrd



 (4.13)

Resumindo, o modelo elétrico em função das correntes e tensões estatóricas e da força

contra-eletromotriz é dado por

[
eqM

edM

]
=

[
Vsq

Vsd

]
−

[
Rsq 0

0 Rsd

][
isq

isd

]
−

[
σqLsq

d
dt

0

0 σdLsd
d
dt

][
isq

isd

]
(4.14)

Ou

eM = Vs − Rsis − σLs

d

dt
is (4.15)
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Com o conhecimento da fcem e das correntes estatórcas é possível definir a potência

reativa que será utilizada no estimador de velocidade, como o modelo de referência, o qual

é definido por,

qM = (is ⊗ eM) (4.16)

Onde ⊗ representa produto vetorial.

Assim, resolvendo o produto vetorial da equação (4.14) pelas correntes estatóricas,

obtém-se,

qM = is ⊗

(
Vs − Rsis − σLs

d

dt
is

)
(4.17)

Entretanto is ⊗ is = 0, e assim,

qM = is ⊗

(
Vs − σLs

d

dt
is

)
(4.18)

Resolvendo o produto vetorial da equação (4.18), resulta

is ⊗

(
Vs − σLs

d

dt
is

)
=

−→
k

[
isq

(
Vsd − σdLsd

d

dt
isd

)
− isd

(
Vsq − σqLsq

d

dt
isq

)]
(4.19)

Onde
−→
k é um vetor unitário, perpendicular aos eixos em quadratura q e d, mostrados

na Figura 31. As correntes im e is são vetores girantes com velocidade ωr.

r
k ˆ

Me

rw

Me

si

d

q

mi

mq

Figura 31: Coordenadas do produto vetorial de 4.19.

A equação (4.19) na forma matricial, é dada por
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qM =
[

iqs ids

]



Vsd − σdLsd

d

dt
isd

−Vsq + σqLsq

d

dt
isq



 (4.20)

Neste estimador de velocidade, por definição segundo (MARTINS; CÂMARA;

GRÜNDLING, 2006), a equação (4.20) é dita como o modelo de referência para o esti-

mador MRAS. Esta equação fornece o cálculo da potência reativa, obtida a partir das

correntes e tensões.

Para obtenção do observador da fcem reescreve-se a equação(4.7), como

eM = L
′

m

dIM

dt
(4.21)

Definindo-se x como grandeza observável, e substituindo (4.11) em (4.21),

êM = L
′

m (AMIM + BM iS) (4.22)

Da mesma forma que em (4.16), para se obter a potência reativa é preciso fazer o

produto vetorial da fcem pela corrente estatórica, então para se obter a potência reativa

observada é necessário a realiazação do produto vetorial das correntes estatóricas pela

fcem observada pela equação (4.22), e então, a partir desse princípio tem-se que a potência

reativa observada é calculada por,

q̂M = (is ⊗ êM) (4.23)

Assim, substituindo (4.22) em (4.23), tem-se,

q̂M = is ⊗ L
′

m (AMIM + BM iS) (4.24)

Onde is ⊗ is = 0, logo a equação (4.24) pode ser reescrita como,

q̂M = is ⊗ L
′

mAMIM (4.25)

Resolvendo o segundo termo do produto vetorial, tem-se
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L
′

mAMIM =

[
L

′

mq 0

0 L
′

md

]


−

1

τrq

1

n
pωr

Lmd

Lmq

−nPωr

Lmq

Lmd

−
1

τrd





[
IqM

IdM

]
(4.26)

O resultado da multiplicação matricial de (4.26) é dado por

L
′

mAMIM =




−IqM

L
′

mq

τrq

+ IdM

1

n
pωr

Lmd

Lmq

L
′

mq

−IqMnpωr

Lmq

Lmd

L
′

md − IdM

L
′

md

τrd



 (4.27)

Então, a forma matricial da equação (4.25), com o produto vetorial de (4.27) pelas

correntes estatóricas, é dada por,

q̂M =
[

iqs ids

]



−IqMnpωr

Lmq

Lmd

L
′

md − IdM

L
′

md

τrd

IqM

L
′

mq

τrq

− IdM

1

n
pωr

Lmd

Lmq

L
′

md



 (4.28)

Comparando as potências reativas do modelo de referência, dada pela equação (4.20),

com a potência reativa observada, dada pela equação (4.28) através de um PI, obtém-se

a velocidade estimada,

ω̂r =

(
KP +

KI

s

)
(qM − q̂M) (4.29)

Os ganhos KP e KI do PI da equação (4.29) de acordo com (SCHAUDER, 1992), devem

respeitar a seguinte condição

KI

KP

>
1

τr

(4.30)

A análise de estabilidade do estimador MRAS para o caso de um motor de indução

trifásico é apresentada em (PENG; FUKAO, 1994), o autor cita que os ganhos KP e KI

devem ter valores o mais alto possível. Para o motor de indução monofásico a prova de

estabilidade é análoga, sendo que neste trabalho não é tratada.
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4.3 Modelo Discreto do Estimador MRAS

Segundo (MARTINS, 2006) os fatores cruciais no projeto e implementação do estimador

de velocidade baseado no princípio MRAS são a obtenção das derivadas do modelo de

referência na equação (4.20), e também o método de discretização do modelo dinâmico

para o cálculo da corrente magnetizante dado na equação (4.10).

Para a obtenção das derivadas de corrente (MARTINS, 2006) propõe o uso de um filtro

por variáveis de estado discreto (State Variable Filter - SVF), ao esquema apresentado

originalmente em (PENG; FUKAO, 1994), como pode ser visto na Figura 30. Com o uso

do SVF, o qual é dado pela função de transferência da equação (4.31), pode-se deixar de

fazer o uso de filtros passa-baixas analógicos pois o SVF tem essa característica, como

pode ser visto na resposta em freqüência desse filtro dada na Figura 32. Genericamente,

para tensões e correntes, têm-se

Vqfs

Vqs

=
Vdfs

Vds

=
iqfs

iqs

=
idfs

ids

= GSV F (s) =
ω2

C

(s + ωC)2 (4.31)

onde ωC é a banda passante do filtro. Seu valor deve ser ajustado de 2 a 10 vezes o valor

da freqüência do sinal de entrada. Na Figura 32 o valor de ωC é definido como sendo

52πf , onde assumi-se que neste caso a freqüência do sinal de entrada seja f = 40Hz.
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Figura 32: Diagrama de Bode para o SVF.
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Os filtros por variáveis de estado devem ser aplicados tanto nos sinais de corrente,

como nos sinais de tensão, visto que estes filtros inserem atraso de fase nos sinais, como

é observado no Diagrama de Bode da Figura 32. Neste trabalho, o SVF projetado é de

segunda ordem, contando que se necessita da derivada primeira dos sinais de correntes

estatóricas.

Assim, reescrevendo a equação (4.31) em espaço de estados tem-se,

•

XSV F = AMRASXSV F + BMRASIn (4.32)

Onde,

AMRAS =

[
0 1

−ω2
C −2ωC

]
e BMRAS =

[
0

ω2
C

]
(4.33)

In é o sinal de entrada do filtro, ou seja, as correntes isq e isd, ou as tensões Vsq e

Vsd. XSV F é o vetor de estados que contém as derivadas dos sinais de entrada, e a própria

entrada filtrada.

Aplicado o Método de Euler para discretização da equação (4.32), resulta

•

XSV F [k + 1] = (I + ASFV ts)XSV F [k] + BSV F tsIn[k] (4.34)

Como foi dito anteriormente um dos passos cruciais na implantação do estimador de

velocidade MRAS é o método de discretização da equação dinâmica para o cálculo das cor-

rentes magnetizantes, dada pela equação (4.10). Esta discretização pode ser realizada pelo

método de Euler, apresentado na equação (4.34), ou em alguns casos é conveniente fazer

o uso do método de integração trapezoidal, ou tustin. O método de de integração trape-

zoidal dado em (OGATA, 1995), consiste em aplicar a transformação dada pela equação

(4.35) na solução de integrais da equação dinâmica para cálculo da corrente magnetizante.

1

s
=

ts (1 + z−1)

2 (1 − z−1)
=

ts (z + 1)

2 (z − 1)
(4.35)

Assim, para o cálculo discreto da equação (4.10) representa-se a mesma no domínio

da freqüência com condições iniciais nulas, como pode ser verificado na equação (4.36).
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sIqM(s) = −
1

τrq

IqM(s) +
1

n
pω̂r

Lmd

Lmq

IdM(s) +
1

τrq

isq(s)

sIdM(s) = −npω̂r

Lmq

Lmd

IqM(s) −
1

τrd

IdM(s) +
1

τrd

isd(s)

(4.36)

Dessa forma, substituindo (4.35) em (4.36) tem-se,

IqM(z) =
ts (z + 1)

2 (z − 1)

[
−

1

τrq

IqM(z) +
1

n
pω̂r

Lmd

Lmq

IdM(z) +
1

τrq

isq(z)

]

IdM(z) =
ts (z + 1)

2 (z − 1)

[
−npω̂r

Lmq

Lmd

IqM(z) −
1

τrd

IdM(z) +
1

τrd

isd(z)

] (4.37)

Isolando os temos IqM e IdM , advém

zIqM(z) − IqM(z) = k1 (z + 1)

[
−IqM(z) + τrq

1

n
pω̂r

Lmd

Lmq

IdM(z) + isq(z)

]

e

IdM(z) (z − 1) = k2 (z + 1)

[
−npω̂r

Lmq

Lmd

IqM(z)τrd − IdM(z) + isd(z)

] (4.38)

Onde é definido que, k1 =
ts

2τrq

e k2 =
ts

2τrd

Dessa forma, a equação (4.38) pode ser reescrita, como

zk3IqM(z) − τrq

1

n
pω̂r

Lmd

Lmq

IdM(z)zk1 =



 (1 − k1) IqM(z) + τrqk1
1

n
pω̂r

Lmd

Lmq

IdM(z)

+ (1 + z) k1isq(z)





zk4IdM(z) + zk2npω̂rτrd

Lmq

Lmd

IqM(z) =



 (1 − k2) IdM(z) − k2npω̂rτrd

Lmq

Lmd

IqM(z)

+ (z + 1) k2isd(z)





(4.39)

onde define-se, k3 = 1 + k1 e, k4 = 1 + k2

Reescrevendo 4.39 na forma matricial, obtém-se
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Apz

[
IqM(z)

IdM(z)

]
=





(1 − k1) IqM(z) + k1

[
τrq

1

n
pω̂r

Lmd

Lmq

IdM(z) + (1 + z) isq(z)

]

(1 − k2) IdM(z) + k2

[
−npω̂rτrd

Lmq

Lmd

IqM(z) + (z + 1) isd(z)

]





(4.40)

Afim de simplificar a visualização da equação definiu-se que

Ap =




k3 −τrq

1

n
pω̂r

Lmd

Lmq

k1

k2npω̂rτrd

Lmq

Lmd

k4



 (4.41)

Multiplicando ambos os lados da equação por (Ap
−1) é possível encontrar a solução

discreta da equação,

z

[
IqM(z)

IdM(z)

]
= (Ap)−1




(1 − k1) IqM(z) + k1

[
τrq

1

n
pω̂r

Lmd

Lmq

IdM(z) + (1 + z) isq(z)

]

(1 − k2) IdM(z) + k2

[
−npω̂rτrd

Lmq

Lmd

IqM(z) + (z + 1) isd(z)

]





(4.42)

onde Ap
−1 é a matriz inversa da equação (4.41), tal que

(Ap)−1 =
1

k3k4 + τrqτrdk1k2ω̂2
r




k4 τrq

1

n
pω̂r

Lmd

Lmq

k1

−k2npω̂rτrd

Lmq

Lmd

k3



 (4.43)

A solução discreta de 4.42 para ser implementada por,

[
IqM(k + 1)

IdM(k + 1)

]
=(Ap)−1





(1 − k1) IqM(k) + k1

[
τrq

1

n
pω̂r

Lmd

Lmq

IdM(k) + isq (k + 1) + isq(k)

]

(1 − k2) IdM(k) + k2

[
−npω̂rτrd

Lmq

Lmd

IqM(k) + isd (k + 1) + isd(k)

]





(4.44)

Neste trabalho para obtenção dos resultados de simulação, a equação dinâmica para o

cálculo das correntes magnetizantes foi discretizada pelo método de integração trapezoidal.
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Já para a obtenção dos resultados experimentais, a equação dinâmica das correntes mag-

netizantes foi discretizada pelo método de Euler, devido a simplicidade e tempo reduzido

de implementação.

4.4 Filtro de Kalman

Devido a ruídos de medida nas correntes estatóricas, assimetrias no modelo do motor

de indução monofásico, como pode ser verificado pelas equações (4.20) e (4.28), e até

mesmo pela equação (4.5), a estimativa de velocidade obtida a partir do algoritmo MRAS

está sujeita a ruídos, que resultam em oscilações. Para realimentação da malha de controle

de velocidade essas oscilações comprometem o desempenho do controlador.

Uma alternativa para eliminar esses ruídos de medida e conseqüentemente oscilações

na velocidade estimada, é o uso do Filtro de Kalman. O algoritmo de Kalman é baseado

na solução recursiva, de fácil implementação que, baseado na minimização do erro médio

quadrático, fornece as estimativas ótimas das variáveis em questão, e o erro de covariância

para um sistema linear dinâmico discreto estocástico excitado por ruídos gaussianos (CÂ-

MARA, 2007). Seja um sistema linear descrito pela equação (4.45), afetado por grandezas

estocásticas Rw(k) e Rv(k).

x(k + 1) = Ax(k) + Bu(k) + Rw(k)

y(k) = Cx(k) + Rv(k) (4.45)

onde x(k) representa as variáveis de estado do sistema dinâmico, Rw(k) e Rv(k) são os

ruídos de estados e de medida, respectivamente.

A estrutura do estimador de estados é dada, vide (CÂMARA, 2007) pela equação (4.46).

x̂(k) = x̂∗(k) + K[y(k) − Cx̂∗(k)] (4.46)

Onde o termo x̂∗(k) é a predição de estado. A equação (4.46) pode ser reescrita na

forma,

x̂(k) = Ax̂(k − 1) + Bu(k − 1)︸ ︷︷ ︸
x̂∗(k)

+K[y(k) − Cx̂∗(k)] (4.47)
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A matriz de covariância é dada por,

P(k + 1) = A {P(k) − K(k)CP(k)}A
T + Rw (4.48)

e a matriz de ganhos do Filtro de Kalman é dada por,

K(k) = P(k)CT
(
CP(k)CT + Rv

)
−1

(4.49)

Neste trabalho considera-se que a equação dinâmica que descreve o comportamento

mecânico do motor de indução monofásico é dada pela equação (2.45), sendo que a saída

desse sistema é posição rotórica dada na equação (2.46). Neste caso a velocidade rotórica

é um estado da planta que será estimado pelo filtro de Kalman.

A partir da integração da velocidade estimada, pelo estimador MRAS na equação

(4.29), tem-se a posição, que é considerada a saída da planta na equação (4.45) do Filtro

de Kalman. O cálculo do torque eletromagnéico é a entrada u(k) na equação (4.45), e

com isso, um dos estados dessa equação é a velocidade estimada que passou pelo Filtro

de Kalman.

O estimador MRAS desenvolvido pode ser resumido na Figura 33, onde aparece a

estrutura desse estimador com algumas equações que foram apresentadas neste capítulo.

O bloco Reference Model representa o modelo de referência, onde é calculada a potência

reativa a partir dos sinais de corrente e tensão. O bloco Adjustable Model representa o

observador da potência reativa, onde se ajusta a mesma para que se tenha erro nulo em

relação ao modelo de referência, resultando a partir disto na velocidade rotórica estimada.

4.5 Resultados de Simulação

A Figura 34 mostra o diagrama de blocos do sistema simulado, onde considera-se

a mesma estratégia de controle apresentada no capítulo 3, mas desta vez a velocidade

que realiamenta o controlador PI da malha mecânica é estimada. Considera-se que se

tem apenas acesso as correntes e tensões medidas. As seguintes simulações desprezam os

efeitos do inversor, sendo que o período de amostragem é de ts =
1

1800
s.

A Figura 35 mostra a referência de velocidade rotórica, a velocidade estimada e a

velocidade filtrada pelo Filtro de Kalmam, num acionamento sensorless onde se realimenta

a malha de controle de velocidade a velocidade estimada.
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A Figura 36 mostra o erro de velocidade entre a velocidade simulada pelo modelo

mecânico do motor de indução monofásico e a velocidade estimada e filtrada pelo Filtro

de Kalmam, no mesmo acionamento anterior.

A Figura 37 mostra a velocidade simulada pelo modelo mecânico do motor de indução

monofásico e a velocidade de saída do estimador MRAS, antes da filtragem pelo Filtro de

Kalman. Verifica-se que a mesma, apresenta níveis de ruído e oscilações, mesmo em uma

condição onde não se tem ruído de medida. Desprezando-se os efeitos do inversor, com

isso observa-se a importância da filtragem da mesma.

A Figura 38 (a) mostra a resposta de velocidade, num acionamento sensorless frente

a aplicação de dois degraus de velocidade com aceleração suave de 45m/s2. Verifica-se
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Figura 35: Resposta de Velocidade.

Figura 36: Erro de Estimativa de Velocidade.

nesta figura que a velocidade estimada segue a referência, com erro nulo em regime. Já

a Figura 38 (b) mostra o erro de velocidade, entre a velocidade estimada e a velocidade

simulada. Verifica-se que nos transitórios a estimativa de velocidade apresenta um erro,

que tende a zero em regime permanente.
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Figura 38: Resposta de Velocidade. (a)Referência e Velocidade Estimada, (b)Erro de Estimativa.



5 RESULTADOS
EXPERIMENTAIS

5.1 Introdução

Para a validação de uma técnica ou algoritmo de controle é de fundamental importân-

cia a obtenção de resultados experimentais utilizando os sistemas reais. Sabe-se que apesar

da simulação ser um processo que contribua para a validação da modelagem dos sistemas

e da teoria desenvolvida, esta normalmente faz aproximações que influenciam no compor-

tamento dos mesmos sistemas.

Neste trabalho, a obtenção dos resultados experimentais é realizada com o uso de uma

plataforma em ambiente computadorizado, isto é, um ambiente IBM-PC compatível, com

a inclusão de placa de aquisição de dados e de geração de sinais PWM, com placas de

interface ligadas a um módulo inversor trifásico, responsável pelo acionamento do motor

de indução monofásico.

O motor usado é um motor de indução monofásico fabricado pela empresa Eberler, no

qual se retira o capacitor de partida e curto-circuita-se a chave centrífuga, e com isso, tem-

se acesso aos dois enrolamentos do motor de maneira independente. Os dados de placa

deste motor são mostrados na Tabela 10. Para obtenção dos resultados experimentais

usa-se a ligação em 110V.

Tabela 10: Dados de Placa do Motor de Indução Monofásico

Modelo C48-E307

Potência 1/2CV

Tensão 110/220V

Corrente 4.5/9.0A

Velocidade 1730RPM

Pólos 4
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A seguir, neste capítulo, serão mostrados os componentes do sistema para implemen-

tação experimental da técnica proposta, bem como serão mostrados alguns resultados

experimentais obtidos.

5.2 Descrição do Ambiente

O ambiente para obtenção dos resultados experimentais e validação das técnicas pro-

postas neste trabalho é basicamente composto por uma plataforma computadorizada, li-

gada a um módulo inversor e ao motor de indução monofásico, conforme mostra a Figura

39.

Figura 39: Diagrama do Ambiente de obtenção dos Resultados Experimentais.

A Figura 40 apresenta um diagrama que descreve a plataforma utilizada para imple-

mentação das técnicas de controle e estimação de velocidade propostas neste trabalho.

Uma descrição completa desta plataforma pode ser encontrada em (COSTA; CÂMARA;

CARATI, 2003). Neste trabalho haverá uma pequena descrição dos principais ítens.

Para a geração das tensões a serem aplicadas no motor de indução monofásico, foi feito

o uso de um inversor trifásico, o qual consiste de um módulo SKS 27F B6U+B6I3KW,

fabricado pela Semikronr contendo 6 chaves IGBT em ponte, um conjunto retificador

formado por 6 diodos na configuração de onda completa, circuito de isolação, proteção e

drives inclusos. As características deste inversor são apresentadas na Tabela 11.

A tensão do barramento CC utilizada foi de 177V , onde, para o rebaixamento da
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Figura 40: Diagrama de Blocos do sistema de acionamento.

Tabela 11: Parâmetros do Módulo Inversor Usado

Tensão do Barramento CC 350V (máx)

Corrente de Saída do Módulo 14A(rms)

Freqüência Máxima de Chaveamento 20KHz

Temperatura de Operação -25 a 125◦C

tensão de entrada do módulo inversor, é feito o uso de um transformador rebaixador

trifásico de 3KVA, 380/220V.

O hardware para aquisição de dados usado na implementação experimental é com-

posto por uma placa multi-função (PMCP16-200), conectada ao barramento ISA (Indus-

try Standard Architecture) de um microcomputador PC-Compatível, que transmite ao

computador as grandezas lidas a partir do motor de indução monofásico, e também é

responsável pela geração dos pulsos para implementação do sinal PWM no chaveamento

do inversor.

O circuito de geração PWM é composto por dois contadores programáveis do tipo

8253A, este contador possui três contadores de 16 bits programáveis, que operam a fre-

qüência de 1MHz, e são independentes entre si. Destes contadores, três são usados para

definir a largura dos pulsos aplicados as chaves do inversor. Dos três contadores restantes,

um deles é usado para gerar o sinal de interrupção na freqüência de acionamento do mo-

tor, enquanto os outros dois, neste caso não são usados, mas poderiam ser usados para

tarefas de geração de interrupção, como para a leitura de velocidade.

A placa de aquisição de dados ainda conta com um circuito decodificador que faz a

conversão de dados recebidos em código gray, para código binário, no caso para a medida

de posição, feita a partir de um encoder absoluto de 12 bits, com saída em código gray,
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alimentado em 5V. A placa de aquisição de dados conta ainda com a presença de filtros

analógicos, para filtragem dos sinais de correntes medidos.

Os conversores A/D usados na placa de aquisição de dados, são os conversores AD7820,

fabricados pela Burr Brownr, com tempo de conversão de 10µs, e resolução de 12 bits.

Para medição das correntes estatóricas são utilizados dois transdutores de corrente de

efeito hall, LA25-P, fabricados pela empresa LENr, e que tem as seguintes características,

corrente primária RMS nominal de 25A, corrente de saída de 25mA, alimentação em ±

15V, e temperatura de operação entre -25 a 85◦C.

O software para implementação das técnicas de controle, foi desenvolvido em lin-

guagem C++, com o uso do compilador Borland C.

5.3 Resultados do Controlador IFOC com medição de
velocidade

Para verificação experimental da técnica de controle por orientação indireta no campo

apresentada no Capítulo 3, foram realizados alguns experimentos práticos. A Figura 23

mostra o diagrama de blocos do sistema implementado. O projeto dos controladores é

apresentado no Apêndice A. Em todos os ensaios faz-se a gravação dos pontos obtidos a

partir da placa de aquisição de dados, e tratados pelo software de controle. Além disso,

em todos os resultados apresentados faz-se a magnetização do motor monofásico durante

o primeiro segundo de acionamento.

A Figura 41 mostra a resposta de velocidade do sistema simulado frente a referência

do tipo degrau, com aceleração suave. Verifica-se nesta figura o bom desempenho do

controlador, com erro nulo de regime, característica do controlador PI.

A Figura 42 mostra o torque eletromagnético desenvolvido para a resposta de veloci-

dade da Figura 41, o torque é calculado a partir das correntes medidas. Verifica-se nesta

figura que o torque resultante apresenta oscilações, que são devidas a ruídos de medidas

nas correntes.

A Figura 43 mostra a corrente medida no enrolamento principal, sendo que a Figura

43 (a) mostra o comportamento da mesma corrente durante todo o tempo de acionamento,

enquanto a Figura 43 (b) mostra um detalhe desta corrente durante o acionamento.

Já a Figura 44 mostra a corrente medida no enrolamento auxiliar, onde a Figura 44(a)

mostra o comportamento dessa corrente durante todo o tempo de acionamento, enquanto
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Figura 41: Resposta de Velocidade.
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Figura 42: Torque Eletromagnético.

a Figura 44(b) mostra um detalhe desta corrente durante o acionamento.

A partir das Figuras 43 e 44 verifica-se que existe diferenças nas amplitudes das

correntes. Isto deve ocorrer para se compensar a assimetria entre os enrolamentos do

motor de indução monofásico.

As Figuras 45 (a) e (b) mostram as correntes qd no referencial síncrono respectiva-
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Figura 43: Corrente no Enrolamento Principal. (a)Durante todo tempo de Acionamento, (b)Aproximação
quando a velocidade atinge regime permanente.
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Figura 44: Corrente no Enrolamento Auxiliar. (a)Durante todo tempo de Acionamento, (b)Aproximação
quando a velocidade atinge regime permanente.

mente, onde a corrente isd controla a magnetização do motor, enquanto a corrente isq

controla o torque do motor.

As Figuras 46 (a) e (b) mostram as tensões aplicadas nos enrolamentos estatóricos

principal e auxiliar, respectivamente.

A Figura 47 mostra um detalhe das tensões Vsq e Vsd, onde verifica-se nesta que a

amplitude da tensão no enrolamento auxiliar é maior que a amplitude do enrolamento

principal. Com isto a amplitude das correntes estatóricas resultantes é relacionada pelo

termo que define a assimetria dos enrolamentos.

Para verificar o desempenho do controlador foram realizados ensaios onde foram dados

saltos de velocidade. A Figura 48 mostra a resposta de velocidade, com medição da
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Figura 45: Correntes qd no referencial síncrono.
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Figura 46: Tensões Estatóricas. (a)Enrolamento Principal, (b)Enrolamento Auxiliar.
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mesma frente a vários degraus na referência. A partir desta, verifica-se que o controlador

apresenta bom desempenho seguindo a referência.
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Figura 48: Resposta de Velocidade.

5.4 Controle de Velocidade Sensorless

Para a verificação experimental do controlador proposto foram realizados acionamen-

tos na plataforma descrita no ítem 5.2. A velocidade usada para realimentar o controlador

de velocidade passa pelo Filtro de Kalman, enquanto a velocidade usada para o cálculo das

transformações de qd → qde, e vice-versa é a velocidade estimada pelo algoritmo MRAS,

embora esta seja mais ruidosa, ela é independente dos parâmetros mecânicos, e também

independente do cálculo do torque. Com isso o sistema implementado é apresentado na

Figura 49.

O primeiro ensaio consiste em aplicar como referência um degrau de velocidade com

rampa suave. A Figura 50 mostra a resposta de velocidade neste acionamento sensor-

less. Nesta situação é imposto um degrau de velocidade de 130rad/s com aceleração de

45rad/s2.

A tensão usada no cálculo da estimativa da potência reativa é a tensão de referência

para comando das chaves do inversor. Isto é feito para reduzir os custos com o sensor

de tensão. Como em baixas velocidades a tensão de acionamento do motor de indução

monofásico tem baixo valor em relação a tensão do barramento CC, o inversor de freqüên-
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Figura 49: Diagrama de Blocos do Sistema implementado.

cia não sintetiza as mesmas de maneira precisa, com isso existe um erro entre a tensão

real aplicada no motor monofásico, e a tensão usada para o cálculo da potência reativa.

Devido a isso, e a problemas de ruídos nas medições de correntes pode haver uma di-

vergência entre a velocidade estimada e a velocidade real, em baixas velocidades (PENG;

FUKAO; LAI, 1994).

Neste caso para evitar problemas de estimação de velocidade, na partida do motor, ou

seja, em velocidades próximas a zero, o algoritmo de estimação de velocidade, considera

que a velocidade estimada tenha comportamento idêntico a um modelo, frente a velocidade

de referência imposta. Com isto, em baixas velocidades, o motor de indução monofásico

é acionado em malha aberta.

Pode ser verificado pela Figura 50, que, para essa faixa de velocidade, o estimador

de velocidade MRAS, em conjunto com o controlador com orientação no campo, tiveram

bom desempenho com baixo erro de estimação de velocidade, e ainda seguiu a referência

de velocidade imposta.

A Figura 51 mostra a velocidade medida no eixo rotórico, e a velocidade estimada que

realimenta a malha de controle. Verifica-se que em regime o erro de estimação é próximo

a zero, com erro maior de estimação durante os transitórios.

A Figura 52 mostra o erro entre a velocidade estimada e a velocidade medida para o

acionamento da Figura 50.

As Figuras 53 (a) e (b) mostram as correntes medidas nos enrolamentos principal e

auxiliar, isq e isd, respectivamente.
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Figura 50: Resposta de Velocidade.
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Figura 51: Velocidade Medida e Velocidade Estimada.

A Figura 54 mostra a trajetória das correntes quando a velocidade rotórica atinge seu

regime. A partir desta figura é possível verificar que esta descreve uma trajetória elíptica,

característica de correntes senoidais.

Para verificar o desempenho do controlador foi realizado ensaio com degraus de ve-

locidade. A Figura 55 mostra um acionamento com degrau de velocidade em 100rad/s e

outro degrau em 150rad/s, ambos os degraus com rampa de aceleração de 45rad/s2.
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Figura 52: Erro de Estimação de Velocidade.
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Figura 53: Correntes Estatóricas. (a)Enrolamento Principal, (b)Enrolamento Auxiliar.

A Figura 56 mostra o erro entre a velocidade medida e a velocidade estimada. Verifica-

se nesta figura que mesmo após um período transitório com um erro entre a velocidade

estimada e a velocidade medida, a velocidade estimada tende a convergir para um valor

próximo ao valor verdadeiro, isto é, o erro entre a velocidade estimada e a velocidade

medida tende a zero.

A Figura 57 (a) mostra a corrente medida no enrolamento principal durante o aciona-

mento da Figura 55, enquanto a Figura 57 (b) mostra um detalhe no tempo entre 12 e

12.1s.

A Figura 58 (a) mostra a corrente estatórica medida no enrolamento auxiliar, já a
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Figura 55: Resposta de Velocidade.

Figura 58 (b) mostra um detalhe dessa corrente, no tempo compreendido entre 12 e 12.1s.
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Figura 56: Erro de Estimação de Velocidade.
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Figura 57: Corrente Estatórica isq. (a)Enrolamento Principal, (b)Tempo entre 12 e 12.1s.
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Figura 58: Corrente Estatórica isd. (a)Enrolamento Auxiliar, (b)Tempo entre 12 e 12.1s.



6 CONCLUSÃO

6.1 Considerações Finais

O motores de indução monofásicos constituem cerca de 90% dos motores em uso

atualmente, os quais têm aplicações mais comuns em residências, porém a grande maioria

das aplicações que fazem o uso deste motor, operam em velocidade fixa, o que pode

resultar num baixo rendimento em alguns processos. Com o objetivo de se ter variação

na velocidade, e ainda controle da mesma sem medição da mesma. este trabalho propôs

um método de controle de velocidade sensorless, baseado no uso de um estimador de

velocidade MRAS aplicado a motores de indução monofásicos.

Inicialmente, buscou-se aplicações e motivação para a realização deste trabalho.

Verificou-se que nos últimos anos passou-se a intensificar as pesquisas acerca do con-

trole de velocidade a motores de indução monofásicos. Partiu-se dos acionamentos com

conversores estáticos em malha aberta, em seguida verifica-se a aplicação de técnicas de

controle de alto desempenho, que inicialmente foram desenvolvidas para motores de in-

dução trifásicos, e nos últimos anos foram adaptadas a motores de indução monofásicos.

Nesta revisão da literatura, também verificou-se alguns trabalhos que tratam do controle

de velocidade sensorless, mas a maioria não apresenta resultados experimentais.

Para o desenvolvimento do trabalho algumas etapas tiveram de serem vencidas e

realizadas, as quais podem ser listadas como segue:

• Obtenção de um modelo matemático;

• Obtenção dos parâmetros do motor de indução monofásico estudado, e validação do

modelo e parâmetros;

• Estudo, e implementação de uma técnica de controle vetorial aplicada a motores de

indução monofásicos que garanta desempenho em ampla faixa de velocidade;

• Estudo, simulação e implementação de um estimador de velocidade rotórica aplicado
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a motores de indução monofásicos;

• Desenvolvimento experimental das técnicas de controle e estimação de velocidade

desenvolvidas para o motor de indução monofásico.

A primeira etapa, que é mostrada no segundo capítulo deste trabalho é um dos alicer-

ces para realização do mesmo. Para desenvolvimento das técnicas de controle propostas

neste trabalho é de fundamental importância a obtenção de um modelo matemático que

possa representar o comportamento dinâmico da planta em estudo, neste caso, o motor de

indução monofásico. Baseado nas equações das tensões e dos fluxos do motor de indução

bifásico assimétrico, foi derivado um modelo, e a partir de então, passou-se a considerar

que o motor de indução monofásico sem o capacitor de partida, e sem chave centrífuga

pode ser considerado um motor bifásico assimétrico.

Com a obtenção do modelo é necessário a obtenção dos parâmetros desse modelo

para a realização das simulações, projeto dos controladores e verificação das técnicas

estudadas. Nesta etapa do trabalho houve uma busca na literatura de trabalhos que

desenvolvessem estes métodos, entretanto verificou-se a escassez deste tipo de trabalho

envolvendo motores de indução monofásicos. A solução encontrada para contornar este

problema foi desenvolver um método de obtenção dos parâmetros elétricos do motor de

indução monofásico, baseado nos métodos de obtenção de parâmetros do motor de indução

trifásico.

Então, para a validação dos parâmetros obtidos foram realizados diversas simulações

que comparam os resultados de simulação com os resultados experimentais a partir de

medidas de tensão, corrente e velocidade. Com isso verificou-se que o método encontrou

solução para os parâmetros elétricos do motor em estudo, e estes parâmetros podem

representar o comportamento dinâmico do motor de indução monofásico.

Assumindo o conhecimento dos parâmetros elétricos do motor de indução monofásico

fez-se simulações das técnicas de controle estudadas. A partir da revisão da literatura,

verificou-se a necessidade da obtenção de um novo modelo matemático para implemen-

tação de técnicas de controle vetorial amplamente difundidas para o caso dos motores de

indução trifásicos. Os resultados experimentais apresentados no Capítulo 5 comprovam o

desempenho e funcionalidade destas técnicas. Com estes resultados experimentais valida-

se a teoria estudada e aplicada sobre o controle vetorial do motor de indução monofásico.

Como solução para o desenvolvimento de um estimador de velocidade, devido a expe-

riência do grupo de pesquisa, partiu-se para a técnica MRAS. A técnica MRAS utilizada

foi baseada no cálculo das potências reativas. Para realização deste cálculo foi necessário
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o conhecimento das derivadas de corrente e com isto, foi necessária a implementação de

um SVF. Além da obtenção das derivadas de corrente, o SVF tem a função de fazer

uma filtragem nos sinais de corrente e tensão que possuem ruídos de medida. Ainda foi

necessário a obtenção de uma equação para cálculo das correntes magnetizantes a partir

das medições das correntes estatóricas.

Na realização das simulações do estimador MRAS foi verificado que a velocidade

estimada possui oscilações, devido as assimetrias do motor, fator que é ainda mais crítico

na implementação experimental onde as correntes usadas neste estimador estão sujeitas

a ruídos. Com isto, verificou-se a necessidade da filtragem da velocidade estimada e para

tanto se fez o uso do Filtro de Kalman.

Com o uso do Filtro de Kalman há a eliminação das oscilações e ruídos presentes na

saída de velocidade do estimador MRAS, porém o Filtro de Kalman apresenta dependência

paramétrica (Coeficiente de Atrito, e Momento de Inércia), que apresentam incerteza neste

caso, o que causou problemas na implementação do mesmo. Para solução deste problema

buscou-se a realização e implementação de algoritmos de estimação de parâmetros.

Com a solução deste problema, realiza-se o controle de velocidade sensorless do motor

de indução monofásico. Inicialmente, devido as incertezas comentadas anteriormente, as

velocidades estimada e medida divergiam com erro constante em regime. Com a adequação

dos valores nominais dos parâmetros mecânicos, isto é, momento de inércia e coeficiente

de atrito, na matriz dinâmica do Filtro de Kalman houveram melhoras significativas na

estimação de velocidade.

Os resultados apresentados no Capítulo 5 mostram o desempenho satisfatório da téc-

nica desenvolvida. Verifica-se que em todos os ensaios a velocidade segue a referência.

Porém, verificam-se erros entre a velocidade estimada e a velocidade real principalmente

em transitórios de baixa velocidade, isto é possivelmente erros de parâmetros, tanto elétri-

cos, como mecânicos.

Contudo, os resultados experimentais demonstram a funcionalidade da técnica, e com

isto, esta é uma alternativa para os acionamentos que fazem o uso de motor de indução

monofásico e precisam de variação de velocidade.

6.2 Proposta para Trabalhos Futuros

Com os estudos realizados verificou-se que a literatura apresenta lacunas quanto ao

controle de velocidade sensorless, e ainda ainda problemas de ordem prática que dificultam
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ou inviabilizam a implementação em grande escala devem ser abordadas.

O primeiro problema que pode ser listado, e como pode ser visto no Capítulo 2, onde

se verificam poucos trabalhos acerca do mesmo é a obtenção automática dos parâme-

tros elétricos do motor de indução monofásico. Trabalhos que façam a estimação destes

parâmetros de maneira automática, ou on-line, assim o estudo desses algoritmos é uma

proposta de trabalho futuro que tem importância relevante junto a essa área de estudos.

Além do controle vetorial, e PI discreto, outros controladores devem ser investigados

e implementados, principalmente técnicas capazes de tratar com incertezas paramétricas.

Dentro desses controladores podem-se citar os controladores robustos, como o controle

por modos deslizantes, o (sliding mode control), os controladores auto sintonizáveis ou

controladores adaptativos, e se for necessário para garantir um melhor desempenho e

robustez, a união de ambos os controladores.

Outra alternativa para pesquisa, é a investigação de técnicas de controle adaptativas

MIMO (Multiple input, multiple output). Estas passaram a ser investigadas na década de

1980, mas devido a limitação de hardware para implementação prática na época, foram

sendo abandonadas. Nos últimos anos, com a melhora na velocidade de processamento

dos hardware estes conceitos vêm sendo novamente empregados e investigados.

Também deve-se investir na pesquisa de técnicas de modulação aplicadas a motores

de indução monofásicos. Por exemplo, com o uso de uma técnica de modulação por space

vector.

Como proposta de trabalho futuro, também é sugerido o uso de plataformas de baixo

custo, com conversores de baixo custo, e baixo volume, bem como uso de sensores de

baixo custo. Além disso deve-se investir no uso de sistemas de controle portáteis como

uso de DSP ou até mesmo microcontroladores.
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APÊNDICE A -- PROJETO DOS

CONTROLADORES PI

A.1 Projeto dos Controladores PIs Elétricos

Para o projeto dos controladores PIs de correntes considera-se que a planta do sistema

seja dada pela Figura 22, onde que o acoplamento entre as correntes é considerado um

distúrbio, e também onde a função de transferência da planta é dada pela equação (A.1).

Gp(s) =
1

sLsdσd + Rsd

(A.1)

A função de transferência de um controlador PI é dada pela equação (A.2),

Gc(s) = KPS +
KIS

s
(A.2)

Represando o controlador e a planta em um única função de transferência, tem-se,

T (s) =
sKPS + KIS

s(sLsdσd + Rsd)
(A.3)

Em malha fechada com realimentação unitária, a equação (A.3) pode ser reescrita

como,

T (s) =
sKPS + KIS

Lsdσds2 + (KPS + Rsd)s + KIS

(A.4)

Dividindo-se todos os termos da equação (A.4) pelo termo (Lsdσd), tem-se uma função

de transferência que representa o laço de controle da malha elétrica. Assim,
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T (s) =

sKPS

σdLsd

+
KIS

σdLsd

s2 +
(Rsd + KPS) s

σdLsd

+
KIS

σdLsd

(A.5)

Assumindo que a resistência do estator no enrolamento auxiliar Rsd é muito menor em

relação aos ganhos do controlador, e pode ser desprezada, pode-se reescrever a equação

(A.5) como,

T (s) =

sKPS

σdLsd

+
KIS

σdLsd

s2 +
sKPS

σdLsd

+
KIS

σdLsd

(A.6)

Com isso a equação (A.6) é idêntica a expressão de um sistema de segunda ordem no

domínio da freqüência, da forma que a expressão de um sistema de segunda ordem é dada

por,

Tref (s) =
ω(jωb)

ωref (jωb)
=

2ζωn(jωb) + ω2
n

(jωb)2 + 2ζωn(jωb) + ω2
n

(A.7)

Onde ωb é a largura de banda, ζ é o coeficiente de amortecimento, ωn é a velocidade

natural da resposta do sistema em rad/s.

Definindo I(jωb) como a saída da planta, e Iref (jωb) como a referência, a largura de

banda é dada por,

20log

(
I(jωb)

Iref (jωb)

)
= −3dB (A.8)

Considerando que a largura de banda é definida quando o módulo do sinal de saída

tenha amplitude 0.707 pu, comumente usa-se 3.01dB no lugar de 3dB, que resulta um

ganho de 0.707 no módulo da equação (A.8). Logo,

∥∥∥∥
ω(jωb)

ωref (jωb)

∥∥∥∥ =

∥∥∥∥
2ζωn(jωb) + ω2

n

(jωb)2 + 2ζωn(jωb) + ω2
n

∥∥∥∥ = 0.707 (A.9)

Resolvendo a equação (A.9), tem-se,

∥∥∥∥
ω(jωb)

ωref (jωb)

∥∥∥∥ =

√
(2ζωnωb)

2 + ω4
n√

(ω2
n − ω2

b ) + (2ζωnωb)
2

= 0.707 (A.10)
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Da equação (A.10) pode-se obter,

(2ζωnωb)
2 + ω4

n = 0.5
[(

ω2
n − ω2

b

)
+ 4ζ2ω2

nω
2
b

]
(A.11)

Isolando o termo ω4
n na equação (A.11),

ω4
n = 0.5

[(
ω2

n − ω2
b

)
+ 4ζ2ω2

nω2
b

]
−
(
4ζ2ω2

nω2
b

)
(A.12)

Dividindo ambos os lados da equação (A.12) por ω4
n,

1 = 0.5






[
1 −

(
ωb

ωn

)2
]2

+ 4ζ2

(
ωb

ωn

)

− 4ζ2

(
ωb

ωn

)2

(A.13)

É possível se verificar que a equação (A.13) tem a forma de uma equação de segundo

grau, assim para simplificação da mesma define-se,

a =

(
ωb

ωn

)2

(A.14)

Substituindo (A.14) na equação (A.13).

1 = 0.5
[
(1 − a)2 + 4ζ2a

]
− 4ζ2a (A.15)

Reescrevendo a equação (A.15),

−0.5a2 +
(
2ζ2 + 1

)
a + 0.5 = 0 (A.16)

Resolvendo a equação (A.16),

a =
(
2ζ2 + 1

)
±

√
(2ζ2 + 1)2 + 1 (A.17)

Substituindo o valor de a dado na equação (A.14), na equação (A.17), tem-se,

ω2
b = ω2

n

(
2ζ2 + 1

)
±

√
(2ζ2 + 1)2 + 1 (A.18)

que pode ser reescrita como,
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ωb = ωn

√
(2ζ2 + 1) +

√
(2ζ2 + 1)2 + 1 (A.19)

Com isso pode-se calcular os ganhos do compensador PI para as malhas de corrente.

A partir da função de transferência dada em (A.6) que representa a planta, e a função de

transferência dada em (A.7) que representa uma planta de segunda ordem. Assim,

2ζωn =
KPS

σdLsd

(A.20)

Logo, KPS é dado quando se substitui a equação (A.19) na equação (A.20).

KPS =
2ζωbσdLsd√

(2ζ2 + 1) +
√

(2ζ2 + 1)2 + 1

(A.21)

O ganho KIS é calculado a partir de,

ω2
n =

KIS

σdLsd

(A.22)

Logo KIS é reescrito pela equação (A.23),

KIS =
ω2

bσdLsd

(2ζ2 + 1) +
√

(2ζ2 + 1)2 + 1
(A.23)

Os ganhos discretos, de acordo com (OGATA, 1995), são dados por,

KIZ = KISts (A.24)

KPZ = KPS −
KISts

2
(A.25)

A.2 Projeto do Controlador PI Mecânico

A função de transferência de um controlador PI foi dada na equação (A.2), reno-

meando os índices dessa equação tem-se que a função de transferência do controlador PI

de velocidade é dada por,
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Gcmec = KPV S +
KIV S

s
(A.26)

De maneira análoga ao projeto do controlador PI de corrente, faz-se o projeto do

controlador PI de velocidade. Considerando que a equação do Torque Eletromagnético

dada por (3.67) possa ser relacionada pela corrente iesq da forma que a equação do torque

possa ser reescrita por,

Te = KTN iesq (A.27)

Onde KTN =
pL2

mdi
e
sd

Lrd

é definida como a constante de torque nominal para o motor

de indução monofásico.

Com isto a malha mecânica do motor de indução monofásico, desprezando distúrbios

de torque, pode ser representada pela Figura 59, onde a função de transferência é dada

pela equação (A.28).

rweT
TNK

e

sqi 1

nJs B+

Figura 59: Malha mecânica do motor de indução monofásico.

Gmec =
KTN

Js + Bn

(A.28)

De maneira análoga ao controlador de corrente, fazendo representação da planta e do

controlador com realimentação unitária, tem-se,

Tmec(s) =
ω(s)

ωref (s)
=

(KPV SKTN/J) s + (KIV SKTN/J)

s2 + (KPV SKTN/J) s + (KIV SKTN/J)
(A.29)

De maneira idêntica a partir da função de transferência dada em (A.29), da planta de

segunda ordem dada em (A.7), pode-se calcular o ganho proporcional do controlador PI

de velocidade,

2ζωn =
KPV SKTN

J
(A.30)

Resolvendo a equação (A.30) com base na equação (A.19), tem-se,
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KPV S =
J

KTN

2ζωb√
(2ζ2 + 1) +

√
(2ζ2 + 1)2 + 1

(A.31)

O ganho integral do controlador PI é calculado por,

ω2
n =

KIV SKTN

J
(A.32)

A qual é resolvida por,

KIV S =
J

KTN

ω2
b

(2ζ2 + 1) +
√

(2ζ2 + 1)2 + 1
(A.33)

Os ganhos discretos desse controlador de velocidade são dados por,

KIV Z = KIV Sts (A.34)

KPV Z = KPV S −
KIV Sts

2
(A.35)




