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RESUMO

CONTROLE E ACIONAMENTO DE MAQUINAS SINCRONAS DE iMAS
PERMANENTES INTERNOS BASEADO EM ESTRATEGIA MTPA
VISANDO ELEVADO DESEMPENHO DINAMICO E REDUZIDO CUSTO
COMPUTACIONAL

AUTOR: Eduardo Cattani Silva
ORIENTADOR: Rodrigo Padilha Vieira

Este trabalho apresenta o estudo e desenvolvimento de um sistema de controle aplicado a
maquinas sincronas de imas permanentes internos (IPMSM). Tendo em vista a crescente
utilizacao desse tipo de motor, principalmente como sistema de tragcdo em veiculos elétri-
cos, € necessario o estudo e desenvolvimento de sistemas de controle afim de maximizar
o desempenho e eficiéncia do sistema. Inicialmente, 0 modelo matematico da maquina é
obtido a partir da analise do circuito elétrico equivalente e dinamicas mecanicas. Base-
ado no modelo obtido, é apresentado o projeto dos controladores de corrente e velocidade
afim de realizar o controle de velocidade da maquina. Os controladores foram projetados e
discretizados com finalidade de obter alto desempenho e eficiéncia da maquina, somados
a um baixo custo computacional para implementacdo em microcontroladores. Para lograr
tais objetivos, foram utilizados controladores Pls (proporcional-integral) para corrente e ve-
locidade, atrelados a um algoritmo MTPA (maximum torque per ampere) para o controle do
torque. Foram projetados controladores que, apesar de sofrerem os efeitos das nao line-
aridades da maquina, rastreiam de forma satisfatéria as referéncias impostas. As malhas
de controle foram validadas através de simulagdes no software Typhoon HIL e o desempe-
nho do algoritmo MTPA desenvolvido € comparado com o do controlador linear de torque.
Por fim, é implementado um sistema de controle de velocidade que possui satisfatério
desempenho dinamico atrelado a leis de controle que demandam baixo processamento
computacional para a sua implementacao.

Palavras-chave: Controle. Modelagem. Simulacao.



ABSTRACT

AUTHOR: Eduardo Cattani Silva
ADVISOR: Rodrigo Padilha Vieira

This work presents the study and development of a control system applied for an interior
permanent magnet synchronous motor (IPMSM). Due to the increasing use of this type
of machine, mainly in the powertrain of electric vehicles, the study and development of
control systems to maximize the performance and efficiency is necessary. Initially, mathe-
matical models are obtained from the equivalent electrical circuit and mechanical dynamics
analysis. Based on the obtained model, the current and speed controllers are designed
in order to perform the speed control of the machine. The controllers were designed and
discretized aiming to achieve high performance and efficiency from the machine, added to
low computational cost to implementation in microcontrollers. To achieve these goals, Pls
(proportional-integral) were used for current and speed control, linked to MTPA (maximum
torque per ampere) for torque control. Controllers were designed that, despite suffering the
effects of the machine non-linearities, the references are tracked satisfactorily. The con-
trol loops were validated through simulations based on Typhoon HIL software. Besides,
the MTPA and linear torque controller had their performance compared. Finally, a control
system that accomplished satisfactory dynamic performance combined to control laws that
require low computational processing for its implementation is developed.

Keywords: Control. Modelling. Simulation.
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1 INTRODUGAO

O desenvolvimento de carros elétricos é objeto de estudo desde o século XIX, no
qual verificam-se os primeiros registros (EHSANI et al., 2018). No inicio do século XX
houve uma grande competicdo entre carros de combustédo interna e elétricos, porém, ao
decorrer do século os carros elétricos perderam mercado frente aos veiculos de combustao
interna, devido a maiores custos e menores desempenhos (HESLA, 2009). Entretanto, por
conta de motivos politicos e inovagdes tecnoldgicos, ha uma reversao dessa tendéncia
nos ultimos anos, verificando-se no ano de 2018 um aumento de 63% no setor de veiculos
elétricos (IEA, 2019).

Pode-se atribuir a baixa autonomia o grande desafio de veiculos elétricos, devido a
densidade de energia das baterias ser extremamente limitada em comparagao a entregue
pelos combustiveis fosseis. Com o passar dos anos, novas tecnologias de baterias e ma-
quinas elétricas surgiram, aumentando a autonomia maxima desses veiculos. Um grande
avanco foi a inser¢cao de materiais de terras raras na construgdo de maquinas elétricas nas
ultimas décadas, abrindo novas possibilidades no desenvolvimento de motores sincronos
de imas permanentes (ABAD, 2016).

A utilizagdo de imés no rotor para excitacdo do campo magnético garante um alto
fluxo no entreferro, conferindo a maquina uma elevada densidade de energia (SANTIAGO
et al., 2012). Dado o fato de ndo possuir correntes circulando no rotor, sdo diminuidas con-
sideravelmente as perdas e a necessidade de ventilagdo no mesmo, além da néo utilizagao
de escovas (brushless) para transmissao de corrente do estator para o rotor. O tamanho
reduzido inerente da maquina de imas em comparacao a outras topologias de maquinas
também é de extrema importancia no setor automobilistico, pois em aplicacdes como car-
ros elétricos com tracéo traseira o espacgo disponivel reduzido € um desafio (MARQUEZ-
FERNENDEZ A. REINAP, 2010), por exemplo.

A topologia de maquinas sincronas com imas permanentes possui diversas varia-
cOes, tal como distintos posicionamento dos imas no rotor. Com as diversificadas formas
de dispor os imas sao obtidos diferentes comportamentos dindmicos da maquina, sendo
possivel posiciona-los na superficie do rotor - Surface Permanent Magnet Synchronous
Motor (SPMSM) - obtendo uma construgao simples, porém de baixa robustez mecanica e
caracterizada por uma pequena variagao entre as indutancias nos eixos de quadratura e
direto, o que implicam reduzida velocidade maxima de operacao (KRISHNAN, 2009).

O aumento da velocidade maxima de operacao e a obtencéo do conjugado de relu-
tancia sao logrados posicionando os imas no interior do rotor - Interior Permanent Magnet
Synchronous (IPMSM). Tal disposicao agrega a maquina uma baixa resisténcia magne-
tica e elevadas indutancias comparada a SPMSM, o que torna a mesma extremamente
adequada a aplicagbes que necessitam de grande eficiéncia, como fontes renovaveis de



11

energia (VUKOSAVIC, 2013), powertrain de veiculos (CHEN et al., 2002) e compressores
de ar condicionado (MURAKAMI et al., 1999), por exemplo. Porém, a insercdo dos imas
no interior do rotor acarreta um processo de fabricacdo mais custoso, além de um modelo
e controle mais complexos e nao lineares, devido ao acoplamento magnético entre o eixo
direto e de quadratura.

A maquina IPMSM ¢é considerada uma configuracao hibrida quando comparada ao
SPMSM - que majoritariamente usufrui do torque magnético - e ao SynRM (Synchronous
reluctance motor) - que utiliza torque de relutancia, pois a maquina de imas permanentes
internos conta com esses dois tipos de conjugado, como pode-se observar na Figura 1.1.
Dessa forma, a IPMSM combina um elevado desempenho com um extenso intervalo de
operagao.

Figura 1.1 — Topologias de maquinas.

Torque magnético

Torque de Relutancia
SPMSM IPMSM SynRM

Fonte: Adaptado de Lab (2011).

Para o acionamento de maquinas sincronas, pode ser utilizado um inversor de ten-
sao, o qual consiste em um conversor com trés etapas: retificacdo do sinal CA de entrada
da rede; filiro de tensao através de capacitores em um barramento CC; transistores que,
através do chaveamento em alta frequéncia, geram as correntes para a maquina (VAS,
1998). Vale ressaltar que os sinais de comando das chaves sao sintetizados por um mi-
crocontrolador.

Para o controle de velocidade da maquina, diversos controladores em cascata séo
utilizados em um sistema de malha fechada. Na camada mais externa, encontra-se a
malha de controle de velocidade, que, através do erro entre a velocidade de referéncia e
a real, calcula a referéncia de torque a ser imposto na maquina. A partir dessa referéncia,
é calculado o comando de corrente para cada eixo através do controlador de torque, que
encontra-se na camada intermedidria entre a malha de velocidade e a de corrente. Por fim,
na malha mais interna, o controlador de corrente transforma o erro entre as correntes de
referéncia e as correntes medidas em comando de tens&o para o inversor.

Observa-se, na Figura 1.2, um esquematico simplificado de operacdo de uma ma-
quina sincrona acionada por um inversor de tensdo. Além desse, um microcontrolador
mede a tensado no barramento (Vcc), as correntes de fase e a posigao do rotor (6). Por
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conseguinte, o mesmo processa as diversas malhas de controle e gera o comando das
chaves para o inversor, responsavel por sintetizar as tensdes de referéncia produzidas
pelos controladores.

Figura 1.2 — Esquematico do acionamento de uma maquina sincrona.

Sensores
de corrente
@\ Encoder
Inversor de N\ t
tensao A t (
A
Comando
das chaves Vec
\ 4
Microcontrolador
| 0

Fonte: Proprio Autor.

1.1 REVISAO BIBLIOGRAFICA

Nesta secado sera realizada uma revisdo bibliografica sobre técnicas de controle e
acionamento de maquinas sincronas de imas permanentes. Serdo apresentadas diferen-
tes abordagens relativas ao projeto de controladores de torque e corrente, com o foco no
desenvolvimento de drives de alto desempenho e baixo custo para sistemas de tracao de
veiculos elétricos.

Tendo em vista que drives de alta eficiéncia podem operar em elevada velocidade,
Kim et al. (2010) estuda diferentes controladores discretos de corrente para aplicacdes com
reduzida razao entre frequéncia fundamental e de amostragem, que € um ponto de ope-
racao critico que pode levar o sistema a instabilidade. Neste estudo foram considerados
tanto controladores projetados no dominio discreto, quanto controladores em tempo conti-
nuo posteriormente discretizados. No projeto dos PI's (proporcional-integral) discretizados
também foram consideradas as dindmicas de atraso do PWM (pulse width modulation) e
desacoplamento entre os eixos. Com a extragao dos resultados foi comprovado o ganho de
estabilidade e aumento da banda passante do controlador, através da utilizacao do com-
pensador de atraso do PWM e desacoplador entre os eixos, respectivamente. Além disso,
nesse trabalho também foi concluido que o controlador originalmente projetado no tempo
discreto tem maior estabilidade frente a um inicialmente projetado em tempo continuo e
posteriormente discretizado.
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Tratando das nao linearidades da maquina, Wang, Jia e Shi (2011) desenvolve-
ram um algoritmo para estimar em tempo real os valores indutancias, levando em conta
a saturacdo magnética das mesmas. Com tais valores estimados, foi possivel realizar o
desacoplamento entre os eixos, resultando assim em uma dindmica mais rapida para o
sistema, um controle mais robusto e uma ampliagao do limite de da velocidade maxima na
regido de enfraquecimento de campo.

Dado o fato de que o controlador Pl é sensivel as mudangas paramétricas da
maquina, Rahman et al. (2002) desenvolveram um sistema que utiliza uma rede neural
para realizar o ajuste dos ganhos dos controladores Pl em tempo real através de uma
RBFN(radial basis function network). Os ganhos dessa rede sao baseados em algoritmo
genético, ou seja, foram realizados uma série de calculos para a obtengdo dos ganhos
6timos do controlador para cada ponto de operacdao. Com essas técnicas foi possivel obter
elevada robustez nos quesitos de tempo de resposta e rejeicao aos disturbios de carga.

Outra opgao frente ao controle linear do Pl para uma planta nao linear € a utilizagéo
do controlador de modos deslizantes, o qual inerentemente possui a capacidade de lidar
com esse tipo de sistema. Assim Weijie L. Dongliang (2014) projetou e testou o contro-
lador de modos deslizantes em uma maquina PMSM, através de simulagées comparando
o desempenho desse controlador em relacdo a um PI. O controlador de modos deslizan-
tes obteve um resultado superior ao do controlador Pl em varia¢des de carga, atingindo
o regime permanente de forma mais rapida e com menores correntes estatéricas. Foi
concluido que, para sistemas que possuam frequente variagdo de carga, é adequado a
utilizacdo desse controlador n&o linear.

Pode-se operar a maquina com controle de torque linear, considerando o torque da
maquina inteiramente advindo da interagdo entre os imas e o campo magnético, porém
essa estratégia possui menor eficiéncia e desempenho em comparacdo a métodos que
utilizam o torque de relutancia da maquina em conjunto com o dos imas. De forma similar,
Pan e Sue (2005) e Figueiredo e Bim (2010) propde métodos de controle de torque da ma-
quina IPMSM em uma grande faixa de velocidade, a qual parte do repouso e se estende
a velocidades acima da nominal. Para tal, utilizaram técnicas de maximum torque per am-
pere (MTPA) na regido de torque constante e flux-weakening (FW) na a regiao de poténcia
constante. Também consideram uma regido intermediaria entre o MTPA e FW, denomi-
nada regiao de enfraquecimento parcial de fluxo, a qual é analisada para determinar se
€ possivel prolongar a utilizagcdo do MTPA. Foram obtidas leis de controle que obtiveram
éxito no controle do torque do motor com corrente menores frente a controles lineares de
corrente, além de tornar possivel a obtencéo de velocidades acima da nominal.

Para a utilizagao de maquinas elétricas no sistema de tragdo em veiculos é necessa-
rio que o sistema de controle seja capaz de lidar com a variagao e limitagao do barramento
CC disponibilizado pela bateria, além de grandes variacées de velocidade. Chen et al.
(2002) desenvolveram um algoritmo que seja capaz de variar de forma rapida e eficiente
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entre as regides de torque constante e poténcia constante tendo em vista as limitagcoes
relacionadas ao barramento CC anteriormente citadas. Nas simulacdes foram incluidas
além das caracteristicas da propria maquina IPMSM, dindmicas elétricas e mecéanicas do
veiculo. A partir de tal modelo, foi possivel submeter o sistema de controle a uma sé-
rie de testes, como o New European Drive Cycle e o Federal Urban Drive Schedule para
avaliacao de desempenho, sendo validada a estratégia de controle proposta.

Uma outra abordagem para o problema de limitagdo do barramento CC em veiculos
elétricos movido por maquinas IPMSM foi proposta por Li, He e Demerdash (2014). Nela,
além de um algoritmo de MTPA para velocidades abaixo da nominal e FW para velocidades
acima dessa, € utilizado um inversor fonte de impedéancia. Nessa abordagem a tensao no
barramento CC € variada, através de um conversor buck-boost entre a fonte de tensédo e o
inversor. Tal topologia, aléem de aumentar a tenséo disponivel no inversor, torna 0 mesmo
imune a curto circuito nos bragos, assim eliminando a necessidade de tempo morto. Nos
resultados foram expostos a combinagao de diversas técnicas de FW utilizando o inversor
fonte de impedancia, validando a abordagem proposta.

Buscando obter uma alta eficiéncia da maquina na regido de torque constante, Li
(2019) propuseram uma técnica de injecao de sinais em alta frequéncia, a qual pode-se ex-
trair a informacao de ponto 6timo do MTPA, desse modo, tornando o sistema insensivel as
variagcdes parameétricas da maquina. Foi obtido uma lei de MTPA que é viavel de ser exe-
cutada por um microcontrolador, devido ao baixo custo computacional, além da extragao
do ponto 6timo de operagao funcionar de forma rapida e precisa.

Também visando a obtencéo de leis de controle que possuam baixo custo compu-
tacional, Huang et al. (2010) utilizaram uma estratégia para economizar processamento no
calculo do MTPA e do FW, através de aproximagdes polinomiais. Tais aproximagdes sao de
extrema rapidez de serem executados pelos microcontroladores, sendo calculada, através
dessas, as correntes nos dois modos de operacao (MTPA e FW). Para obtencao das mes-
mas, foi utilizado o software MATLAB, com o qual foi possivel obter curvas extremamente
semelhantes as originais. Através dos resultados experimentais obtidos, foi provada a efi-
ciéncia e validade de tal método, sendo evidente o beneficio da utilizacdo desse devido ao
baixo custo computacional.

Intentado obter um modelo linear da maquina, Karteek (2016) considerou nula
a corrente no eixo direto e obteve uma funcao de transferéncia que descreve a dina-
mica da velocidade angular do rotor em fungao da tensao aplicada nos terminais da ma-
quina. Para o projeto dos controladores PI's, foram utilizados diversos métodos, como
CRA(Characteristic Ratio Assignment), Ziegler-Nichols e Pole Placement. Também foi de-
senvolvido um controlador por légica Fuzzy. Através das simulagées, foi constatado que o
CRA obteve os melhores resultados, o qual conseguiu de forma efetiva rejeitar os distur-
bios, obtendo rapidas dindmicas do sistema em malha fechada.

E necesséario no controle da maquina a determinagdo da posicdo do rotor, sendo
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possivel adquirir essa informagéo de diversas formas. Pode-se acoplar um encoder no
eixo, por exemplo, o qual retorna posicao do rotor ao controlador, porém a utilizacao do
mesmo implica hardware e custos adicionais. Desse modo, foram desenvolvidas técnicas
sensorless para substituir sensores de rotagdo, visando obter a informagdo necessaria
sem adicionar hardware na planta.

Zhu, Xiao e Li (2009) propde uma técnica sensorless que extrai a informagéao da
posicdo do eixo da maquina através do comportamento das saliéncias do rotor quando
imposto um sinal de alta frequéncia nas mesmas. Em seu esquema de controle do ob-
servador, foi minimizado o uso de filtros frente a métodos tradicionais, obtendo assim um
esquema que possua menos deslocamento de fase e atenuagédo. Nos testes foi compro-
vada a eficacia do método, tornando-se assim possivel extrair a informacao da posigao
rotérica apenas com injecao e analise de sinais de alta frequéncia.

Inversores de frequéncia inerentemente geram harmdnicas, as quais resultam em
ruidos acusticos e perdas de energia, por exemplo. Para atenuar tais consequéncias, pode
ser utilizado o filtro LC entre o inversor e a maquina, porém a dindmica do mesmo interfere
em métodos que utilizam injegdo de sinais em alta frequéncia. Piippo, Salomaki e Luomi
(2008) propde uma solugéo para tal problema, através de um observador hibrido que foi
projetado visando a aplicacdo em um grande intervalo de velocidades do rotor, incluindo o
mesmo em repouso. Os resultados comprovam a efetividade do método, sendo possivel a
utilizacdo da técnica sensorless com injecao de sinal assim como em maquinas que nao
possuam filtro anexado as mesmas.

1.2 OBJETIVOS DO TRABALHO

Tendo em vista as vantagens e desafios da utilizacdo de IPMSM, tem-se neste tra-
balho como objetivo final o projeto das malhas de controle de corrente, torque e velocidade
da méaquina, afim de controlar a velocidade da méquina com elevada eficiéncia e desem-
penho dinamico satisfatorio. Considera-se como hipétese do estudo que a maquina opera
em velocidade menor que a nominal e as resisténcias e indutancias da mesma s&o cons-
tantes, sem varicao devido a corrente ou temperatura. Para tal, sdo necessarias diversas
etapas que integram um obijetivo final, sendo elas:

» Obtencdo do modelo dindmico da maquina em tempo continuo e discreto, afim de
desenvolver os controladores que serdo implementados;

» Desenvolvimento de uma estratégia MTPA que garanta elevado desempenho da ma-
quina e reduzido custo computacional;

» Projeto dos controladores e a discretizacdo dos mesmos para implementacdo em
microcontroladores;
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» Estudo e comparacao de controladores afim de sintetizar o torque de referéncia com
e sem a abordagem MTPA desenvolvida.



2 METODOLOGIA

Nesse capitulo sera abordada a modelagem da maquina IPMSM, utilizando as
transformadas de Clark e Park. Apds essa etapa, serdo determinados e projetados os
diversos controladores empregados nas malhas de controle do sistema.

2.1 MODELAGEM DA MAQUINA IPMSM

O modelo matematico de um sistema dinamico € descrito por um conjunto de equa-
¢Oes que representam as dinamicas do sistema (OGATA, 2015), sendo esse de extrema
importancia para o posterior projeto dos controladores. Pode-se descrever o sistema de di-
versas formas, utilizando inimeros sistemas de coordenadas para representagao de suas
variaveis. Neste trabalho foi definido a utilizacdo de coordenadas sincronas em uma ma-
quina elementar de duas fases, objetivando a simplificagdo do modelo e dos sinais do
mesmo.

2.1.1 Transformacoes de coordenadas

Pode-se observar um determinado sinal em diferentes referenciais, resultando em
diferentes representagcdes do mesmo. Através de transformagdes geométricas é possivel
obter equivaléncias entre diferentes sistemas de coordenadas.

Com tais transformacdes sera possivel representar um sistema antes trifasico em
um bifasico, através da transformada de Clark. Além da redugdao do numero de fases, o
comportamento dos sinais também sera modificado por meio da transformada de Park, a
qual transforma um conjunto de sinais senoidais para outro equivalente de sinais continuos,
facilitando o projeto dos controladores.

2.1.1.1 Transformada de Clark

Partindo da hip6tese de que o sistema é equilibrado, ou seja, a soma de suas cor-
rentes € igual a zero, € possivel eliminar uma das fases, pois o sinal da terceira fase pode
ser extraido das duas primeiras. Tal propriedade permite que o sistema seja simplificado,
reduzindo o numero de fases do sistema. A operacdo consiste basicamente na transfor-
magao dos eixos trifasicos (A, B, C), os quais sdo igualmente espagados em 120°, para
dois eixos («, ) ortogonais entre si.
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Na Figura 2.1, é possivel observar os dois sistemas de coordenadas. O sistema
trifasico utiliza bobinas com 7'1 enrolamentos por fase e o sistema bifasico com 72. Vi-
sando manter a equivaléncia da forca magnetomotriz, define-se a proporgéo 72 = ng.
As correntes trifasicas sdo representadas por /a,Ib e Ic; as bifasicas por 1, e I3.

Figura 2.1 — Relacao entre os eixos ABC e af5 .

B

T2

T

LK

Fonte: Proprio Autor.
A equacao para tal transformacédo dado um sinal genérico U € definida por,

Uocﬁ - Ka,@ X Uabca (21)

sendo os vetores,

Ul = |Ua Uy U

(2.2)
U;B — |:UO¢ U/B Uf—yi| 9
e a matriz de Clark direta K,

2 _1 1

3 3 3

_ 1 1
K= 10 & —7 (2.3)

11 1

3 3 3

Expandindo (2.1) e considerando U um conjunto trifasico equiblibrado (Ua + Ub +
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Uc = 0), obtém-se,

2
U7:§>< Ua+Ub+Uc :?XOZO, (24)

S

assim, tornando a componente U, nula para qualquer sistema equilibrado, reduzindo uma
fase do sistema original.

Deve-se atentar que a matriz de transformacédo K,z tem duas variagbes: invari-
ante em poténcia e invariante em amplitude. Por questdes de conveniéncia nos calculos,
foi utilizada a invariante em amplitude, sendo necessaria a multiplicacdo de um fator de
escala nos posteriores célculos de poténcia da maquina. Pode-se observar a invariancia
na amplitude na Figura 2.2, o qual é a representacao da transformacao de Clark para um
conjunto de sinais trifasicos equilibrados. Também € possivel observar nessa Figura que a
componente U, permanece nula devido a propriedade descrita em (2.4).

Figura 2.2 — Transformada de Clark. (a) Sinal original U, (b) Sinal apés transformada de
Clark.

15 T T |
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Sinal (p.u.)
o
(@) o

1
[N
T

N
&)
o

Fonte: Proprio autor.
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2.1.1.2 Transformada de Park

A transformada de Park consiste na rotacao em velocidade sincrona (w) dos eixos
ortogonais de referéncia («, ), gerando assim dois novos eixos rotacionais: o eixo direto
(d) e eixo de quadratura (q). Tal transformacé&o torna as componentes antes senoidais que
possuiam velocidade angular multipla de w em sinais CC.

Essa simplificacdo serd de grande utilidade na diminuicdo da complexidade das
caracteristicas e dinamicas da maquina, tornando componentes antes variaveis no tempo
em constante, como a indutéancia, por exemplo. Na Figura 2.3, é possivel observar a
posicao relativa entre os eixos estacionarios («, 3) e os eixos rotacionais (d, ¢), a qual é
representada pelo angulo #. Tal angulo pode também pode ser representado por wt na
aplicagdo de maquinas sincronas, sendo w velocidade angular e ¢ o tempo.

Figura 2.3 — Relagao entre os eixos af e dq.

B
d
e
TE
> 1B T
q Iq Id
-
0
w \\ m-frm

AR S
la

Fonte: Proprio Autor.

Pode-se obter as variaveis no referencial sincrono aplicando a transformada de Park
nas variaveis ja em referencial ortogonal (U,s), provenientes da transformada de Clark,
através de,

qu = qu X Uag, (25)

sendo o vetor das variaveis sincronas Uy,

UL = U U, U (2.:6)
e a matriz de Park direta K,
cos(wt)  sen(wt)

0
Ky = |—sen(wt) cos(wt) 0] . (2.7)
0 0 1
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Novamente, pode-se observar o terceiro elemento da transformada (U), que é des-
prezado caso a hipétese de um sistema equilibrado for satisfeita. Também a K, pode ser
reescrita de forma mais compacta, considerando que o sistema é equilibrado, tornando-se
uma simples matriz de rotagéo,

qu = (28)

—sen(wt) cos(wt)

cos(wt) sen(wt)] '

Pode-se observar a transformada de Park, partindo de um sistema com referencial
sincrono («a, 3) para o sistema referencial rotacional na Figura 2.4.

Figura 2.4 — Transformada de Park. (a) Sinal ap6s transformada de Clark, (b) sinal ap6s
transformada de Park.
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Fonte: Proprio autor.

Por questdes de comodidade, pode-se combinar as duas transformadas de Clark e
Park em uma sé, afim de realizar de forma direta a conversao do sistema de coordenadas
trifasico (A, B, C') em coordenadas sincronas (d, ¢), através de,

qu = qu(KozB X Uabc)
=K x Uabc-
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onde,

cos(wt)  sen(wt) 0 ) 2 -4 -1
K = |—sen(wt) cos(wt) 0 X3 0 4+ -1
o0 Pl e g
(2.10)
5 cos(wt) cos(wt —Z)  cos(wt + 3F)
=3 sen(wt) sen(w —%’T) sen(w —1—%”)

1
2

De forma similar, também € possivel realizar o processo inverso, ou seja, transfor-
mar variaveis sincronas em trifasicas. Para tal, utiliza-se a matriz de transformacao inversa
K-,

Uge = K™ x Uy, (2.11)
onde,
—1
5 cos(wt) cos(wt —Z)  cos(wt + 2F)
K= 3 sen(wt) sen(wt — 2)  sen(wt + 2F)
1 1 1
2 2 b

(2.12)

2.2 MODELO ELEMENTAR DA MAQUINA

Pode-se realizar o equacionamento das dindmicas elétricas da maquina IPMSM
partindo de um modelo de maquina elementar. Segundo Bilgin Berker; Emadi (2019), esse
modelo é representado por uma bobina de apenas um enrolamento, submersa em um fluxo
com sentido para cima do plano da imagem e variavel no tempo, representado por B;uma
area infinitesimal d?z; uma resisténcia R; uma corrente circulando /; uma fonte de tensao
em linha v € um campo elétrico E, como demostrado na Figura 2.5.
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Figura 2.5 — Maquina elementar.

dl
<
R
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\Y
da ., —
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E

Fonte: Adaptado de Bilgin Berker; Emadi (2019).

Aplicando a lei de Faraday no circuito elementar obtém-se,

— = d — —
Edl=— | Bd
% dt @

| i (2.13)
—v+ 1R = T
Logo, 1
v:z’R+d—f. (2.14)
Expandindo o numero de enrolamento da bobina de apenas um para N,
v:iR+Ni—f:iR+%, (2.15)

onde )\ € o fluxo concatenado, resultante da multiplicacdo do fluxo de apenas um enrola-
mento (¢) por N.

2.3 MAQUINA DE IMAS PERMANENTES BIFASICA

Nesta secao serao modeladas as dinamicas elétricas de uma maquina de imas per-
manentes bifasica, a partir da maquina elementar apresentada na secao anterior. Equa-
cionando uma maquina de apenas duas fases ao invés de trés, o processo torna-se con-
sideravelmente mais compreensivel, e, posteriormente, para obter a equivaléncia entre o
modelo bifasico e o trifasico, sera aplicada a transformada inversa de Clark.

As dindmicas elétricas serdo inicialmente definidas no referencial estatérico e, a
seqguir, sera realizada a conversao para coordenadas sincronas, através da transformada
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de Park. Por fim, serdao descritas as dindmicas mecéanicas.

2.3.1 Modelagem elétrica em referencial estatorico

Na modelagem das dindmicas elétricas da maquina PMSM (correntes e tensoes)
serdo utilizadas as seguintes hipoteses, assim como proposto por Krishnan (2009):

» A saturacdo e a variagdo de parametros da maquina serdo desconsideradas;

As bobinas do estator sdo balanceadas e possuem uma MMF senoidal;

As resisténcias estatéricas em cada fase séo iguais entre si;
 Perdas no entreferro ndo serdo contabilizadas;

« A indutancia varia de forma senoidal com o movimento do rotor.

Assim como pode-se observar na Figura 2.6, no estator da maquina estao presentes
duas fases (eixos d € q) e, no rotor, dois imas permanentes com seus polos alinhados. O
modulo do fluxo concatenado advindo dos imas € representado por \,s; 0 deslocamento
mecanico por 6,,,; as correntes estatoricas por iy, i;; as tensdes nos enrolamentos por vy, v;
e as resisténcias estatorias .

Figura 2.6 — Maquina PMSM bifésica.

Rs

Eixo gs .

Eixo ds

Rs

Fonte: Adaptado de Krishnan (2009).
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Vale ressaltar que eixo direto (ds) e de quadratura (¢s) s@o estatéricos, sendo analo-
gos aos eixos « e 3, respectivamente. Ademais, a posicao rotorica elétrica (0.) se relaciona
com a posicao rotérica mecanica (0,,), através de,

0, = —0,, (2.16)

onde P é o numero de polos.
Adaptando-se a equacao da maquina elementar (2.15) na maquina bifasica PMSM

obtém-se,
onde,
VfldT = |v, U(SJ )
R, O
Rs - y
0 Ry (2.18)

O fluxo pode ser decomposto em duas parcelas: a primeira € o produto da corrente
e indutancia da fase e a segunda, a componente devido ao ima permanente (\,s). Tendo
em vista que o ima esta rotacionando junto ao rotor, seu fluxo varia de forma senoidal nos
eixos ds e gs, sendo possivel descrevé-lo através de,

A®| | Lgg Lgal |7 sen(6.)

xS Lag Laa| |i

<
+
>
S
<

: (2.19)

V)

onde Ly, e Ly representam autoindutancias dos eixos ¢s e ds; Lqq © Lqg, as indutancias
mutuas entre os eixos direto e de quadratura e, devido a simetria entre os eixos, pode-se
considerar Lyg = Lgg-

No equacionamento das autoinduténcias, deve-se observado o valor das mesmas
com o rotor em duas diferentes posi¢des: uma alinhada ao eixo ds e outra ao eixo ¢s.
Quando o rotor encontra-se alinhado com o eixo ds, a relutancia observada pelo eixo di-
reto € maxima (denominada L), devido aos imés possuir permeabilidade magnética se-
melhante a apresentada no ar e menor que a do ferro do rotor. Em contraponto, quando o
rotor estiver alinhado com o eixo ¢s, a relutancia observada no eixo direto € minima (de-
nominada L,), pois ndo possui o incremento de entreferro do ima. Tendo em vista que
relutancia e indutancia sdo inversamente proporcionais, denomina-se L, e L; a maior e a
menor indutancia, respectivamente.
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Em razéo dos eixos ds € ¢s estarem posicionados em quadratura, a autoindutancia
entre o eixos ¢s e ds esta defasada em 90°, como pode ser observado na Figura 2.7.

Figura 2.7 — Variagdo das autoindutancias com a rotagéo do rotor.

Indutancia (H)

Fonte: Proprio autor.

O equacionamento das autoindutancias pode ser dado por,

1 1
Ly = §(Lq + Lg) + §(Lq — Lg)cos(26,),
(2.20)
1 1
de = §(Lq + Ld) — §(Lq — Ld)cos(%e).
Definindo variaveis auxiliares L, e Lo,
Ll - _(Lq + Ld)?
(2.21)
Ly = S (Lg — La),
e, subtituindo (2.21) em (2.20), obtém-se,
Ly, = Ly 4+ Locos(26,),
0 = L Lacos(26:) (2.22)

de = L1 — LQCOS(ZGe).

Para analise da indutancia mutua, deve-se observar que, quando o rotor estiver
alinhado com qualquer um dos eixos, ndo haverd acoplamento entre as indutancias. No
entanto, essa possuira seu valor maximo quando o rotor estiver alinhado entre os eixos
(6. = —45°) (KRISHNAN, 2009). Com isso, 0 equacionamento é definido por,

Ly = %(Lq — Lg)sen(20,) = —Losen(26,) (2.23)
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A indutancia mutua em maquinas que possuam o rotor ndo saliente, como a ma-
quina de inducao ou SPMSM, ¢ préxima de nula. Porém, na maquina IPMSM, devido aos
imas ficarem posicionados no interior do rotor, surge uma relutancia desequilibrada entre
0S eixos e, consequentemente, € gerada a indutancia matua.

Na maquina de rotor n&o saliente, que possui L, ~ L4, segundo (2.21), tem-se

Ly, = 5 - (0) = 0, consequentemente,

1
2
Lga = —0(26,) = 0. (2.24)

Logo, no caso de rotor saliente (L, # L,), tem-se L,; # 0. Devido a este trabalho
tratar de maquinas IPMSM, a qual possui polos salientes, é evidente que a indutancia
mutua sera considerada nas equagdes seguintes.

Visando obter a equacao do fluxo concatenado, substitui-se (2.22) e (2.24) em

(2.19),
A7l
Al

Substituindo equacéao que descreve os fluxos (2.25) na equacao da maquina IPMSM

£Sy

Ly + Lycos(20.)  —Lasen(26.) 08 sen(6.)
. Aaf : (2.25)
—Laysen(20.) Ly — Locos(20.) | |if cos(,)

bifasica elementar (2.17), € obtido,

[v;’] B [22] N d ( L1+ Lycos(20.)  —Lgsen(26,) ] ; N
vl | dt —Lysen(20, L, — Lycos(206, 18
0 0 asen(20e) Ly — Lacos(20.) | |ig (2.26)
sen(6,.)
/\(zf 3
cos(6.)
e, expandindo as derivadas,
[U; - [@Z] N Ly + Lacos(20.(t))  —Lasen(20.(t)) ] d |ig N
vl s —Loysen(20.(t Ly — Locos(20,(t dt 18
a a 2sen(20e(t)) L1 — Lacos(26c(1)) . 2.27)

d

dt

Ly + Lacos(20,(t))  —Lasen(20.(t))
—Losen(20.(t)) Ly — Lacos(26.(t))

]
[Zq
]
Zq

Para obtencao da solugdo da derivada das fungdes cossenoides em (2.27), faz-se

\ d sen(0.(t))
TAt | cos(0.(t))

necessario aplicar a regra da cadeia, tendo em vista que a posi¢gao angular do rotor é
dependente do tempo tempo (6.(t) = w, - t). Tal propriedade consistem em,

dcos(0.(t)) _ decos(6.(t)) dbe(?)
dt do.(t) dt

dsen(0.(t)) _ dsen(0,(t)) dbe(t)
dt do.(t) dt

= —sen(0n(t)) - we,
(2.28)

= cos(0.(t)) - we.
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Substituindo (2.28) em (2.27), obtém-se a equagao final das dindmicas elétricas em
referencial estatorico,

'S
Zl]
s
q

cos(6.)
Aaf [—sen(@e)] '

+
—Lssen(20,) Ly — Locos(26,)

—sen(20,) —cos(26,)| |i
—cos(20,)  sen(26.)

1

Ly + Locos(20,)  —Lasen(26.) ] d
dt

2w6L2

7

s
q
s
q

2.3.2 Modelagem elétrica em referencial sincrono

Pode-se observar em (2.29) que a induténcia é variavel no tempo por ser depen-
dente da posi¢ao do rotor. Modificando o referencial de estatérico para sincrono, a in-
dutancia variavel sera transformada em constante. Afim de realizar a transformagéo do
referencial estatorico para sincrono, escreve-se a tensao e corrente estatoricas (v, € iy,)
em fungéo da tensao e corrente sincronas (v, € i), utilizando a transformada inversa
de Park (2.7). Considerando o sistema equilibrado, pode-se utilizar o inverso da matriz de
rotagéo Ty, (2.8),

s —1 r
v, =T, -v
qd dq qd>
. o (2.30)
lqd:qu 'lqd7
onde,
vid' = vy ).
st [0 o
1 = |7 Z]
N AR (2.31)

T | cos(wt) Sen(wt)]
| —sen(wt) cos(wt)

[cos(wt) —Sen(wt)] ’

sen(wt)  cos(wt)

Substituindo (2.30) em (2.29), é obtida a equacao que descreve as dinamicas elé-

M €Aa
ZF] + [w d ] , (2.32)
iy 0

tricas da maquina em referencial sincrono,

vl _ B 0] d iG]
v 0 Lg| dt |4

R weLd
—wely R
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e, expandindo em expressodes, obtém-se,

dir . .
v;:Lq-d—;+R-zq+we-(Ld-zd+)\af),

by (2.33)
vy =Ly d;+R-ig+we- (—Lg-i7).

Pode-se representar (2.33) através de dois circuitos equivalentes, como observado
na Figura 2.8.

Figura 2.8 — Representagao das tensées em coordenadas sincronas.

L, R Ly R

Vq WelLgig*had () Ve () wekqig
r r
Iq I

Fonte: Proprio Autor.

Através de (2.33), é possivel isolar as derivadas das correntes afim de obter as
equacoes diferenciais que descrevem o comportamento das mesmas,
dir () — (R if +we - La- i+ we - Aay))

q

At L, ’

, , (2.34)
diy  (vg— (R-ig —we - Ly ig))
dt Lq ‘

Por fim, deve-se relacionar as variaveis sincronas com as trifasicas. Para isso,
utiliza-se a matriz de transformacao K (2.10), a qual combina as transformadas de Clark e
Park. Para transformar as correntes e tensoes trifasicas, i, € v €M sincronas, utiliza-se,

o .
150 = K X lgpe,

(2.35)
,
Vago = K X Vape,
onde os vetores s&o descritos por,
(i50)" = |in 75 ip)
(Vo) = v v 05
- (2.36)
.T _ .
labc o U Zc]a
T _
Vabe Va Vb UC:|
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Deve-se ressaltar que a terceira componente das varidveis nas coordenadas sin-
cronas sera desprezada, pois considera-se um sistema equilibrado (i = v; = 0). Também
€ necessario definir a transformacao inversa, isto é, converter de variaveis sincronas para
trifasicas, utilizando-se a matriz inversa de transformacao K~ (2.12),

. -1 or
ige = K77 x 14400
2.37

_ Kfl T ( )
VCLbC — X quO

2.3.3 Modelagem mecanica

Nessa secdo serd equacionado o torque eletromagnético gerado pela maquina e
definido quais serdo as dinamicas mecanicas do sistema. Para tal, deve-se inicialmente
considerar que a poténcia elétrica total de entrada (F;,) da maquina € o produto das cor-
rentes pelas tensoes trifasicas,

_ T . _ . . .
Pin = Vibe X 1gpe = Vg * bq + Vp * 1p + Ve * e (238)

Substituindo (2.37) em (2.38), obtém-se a representacao da poténcia através de
variaveis sincronas,

Bn:

—

K™ x v, ) x K x v,
(2.39)

[\CR V]

roor roor roor
[vq~zq+vd~2d+2-v0-@0},

e, considerando o sistema equilibrado, pode-se descartar a expressao 2- v -1;,, obtendo-se,

S .
Pip = 5 [0 i + vy g - (2.40)

Substituindo as tensdes sincronas (2.33) em (2.40), obtém-se,
3 3 3 diy,

P = SR (072 +02) + S Qg (La— L)iR)i + 5 (Lo 15

i
5 5 ), (2.41)

T

+ Ly -it =2

T qe

sendo essa equagao composta de trés termos: poténcia dissipada em perdas Joule, po-

téncia mecanica e energia armazenada no campo magnético dos enrolamentos, respecti-
vamente. Logo, é possivel descrever a poténcia mecéanica através de,

3 o
Prec = gWe (Aaf + (Lg— L) -i}) -1 (2.42)

q
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Tendo em vista que a poténcia mecéanica pode ser descrita por,

2
Prce = Te - Wy, = To - —We (2.43)

P

pode-se substituir (2.43) em (2.42), afim de obter o torque eletromagnético. Sendo assim,

2 3 .
Te 12 CWe = §we “(Aag + (La— Ly) - iy) - g (2.44)
e, isolando 7., obtém-se,
3P o
Te = — - (/\af + (Ld — Lq) . Zd) . ’lq. (245)

4

Afim de observar as diferentes origens do torque, pode-se expandir (2.45), de tal
modo, . ap
3 o v
Te et I)\aflq + T(Ld - Ll])ld . Zq, (246)
podendo-se inferir que o torque € composto por duas parcelas: a primeira € o torque
gerado pela interagao dos imas do rotor com o campo gerado pela corrente de quadratura
(alinhamento dos campos) e a segunda € o torque de relutancia, o qual € composto pelo
produto da diferenga entre as indutancias e o produto das correntes (VAS, 1998).
Conforme Halliday Robert Resnick (2007), a segunda lei de Newton enuncia que a
soma das forgas aplicadas em um corpo € equivalente ao produto da massa e aceleragao

do mesmo, logo, para sistemas rotacionais, pode-se determinar,

dw
=J. . —= 2.47
dor=d (2.47)

onde 7 representa os diversos torques que interagem no rotor e J o momento de inércia
do mesmo.

Afim de obter a equacéo diferencial que descreve a posicao do rotor, € necessario
isolar a derivada da velocidade angular de (2.47),

dwn _ 2.7, (2.48)

a — J
Resta determinar, ainda, o somatério dos torques, o qual pode ser descrito pelo
conjunto do torque eletromagnético gerado pela maquina (7.), do torque da carga (7;) e
também pelo torque do atrito viscoso do rotor (B - w,,), sendo B o coeficiente de atrito
Vviscoso,

ZT:Te—Tl—B'wm. (2.49)

Por fim, pode-se obter o comportamento dindmico da velocidade, substituindo (2.49)
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em (2.48), 1 5
Wm Te —T] — * W

dt J

(2.50)

2.3.4 Modelo discreto

Para obter o modelo discreto da maquina, seré utilizado o método de Euler. Esse
método, conforme Atkinson Weimin Han (2009), para uma fungé@o genérica u(s), utilizando
um periodo de amostragem T}, pode ser definido por,

du(t)  wmin) —uw

~ . 2.51
dt T, ( )

Substituindo (2.51) nas equagées diferenciais das tensdes de cada eixo (2.34) e da
velocidade (2.50), obtém-se,

inen) — iy (Vo — (R0 + Wegr) - La - 15 (k) + Wer) - Naf))

T, L, ’
gy = igw _ (Vi — (B igm) — Wew) * Ly igw)) (2.52)
Ts Ld ’
Wn(k+1) — Win(k) _ Te = T — B - Wik
T, J ‘

Finalmente, para obter as equacdes discretas que descrevem as dinamicas da ma-
quina, deve-se isolar o termo do estado futuro (k + 1),

(Vi) = (R-ig) + Tery - La - io(r) + Wet) - Aaf))
L, ’
(va = (R igee) + —we - Lg - iqw)) (2.53)
I, ’

lg(e+1) = Tg() + T

lak+) = tagky + Ts-

Te =T — Bm(k’)
J

Win(k+1) = W) + Ts -

2.4 CONTROLE DA MAQUINA IPMSM

Nesta secao serdo projetados os controladores de velocidade, torque e corrente.
Para o funcionamento da malha de controle, inicialmente a posicdo mecéanica do rotor
(0,,) é extraida através do encoder acoplado ao eixo. Para a obtencdo da velocidade
mecanica (w,,), deve-se derivar a posi¢ao do rotor. A posicdo angular elétrica (6.) € obtida
conforme a relagao descrita em (2.16). Além dessas transformacgdes, os blocos ABC/dq e
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dg/ABC performam as operag6es de mudangas de referencial descritas em (2.35) e (2.36),
respectivamente.

As correntes de referéncia do eixo de quadratura e direto sao representadas por i,
e iy; as tensbes de referéncia dos eixos d e ¢, por v; e vd*; torque de referéncia, por 7 e
velocidade mecénica do rotor, por w;,. Afim de sintetizar as tensées de referéncia v, v; e
v’, € utilizado um inversor de frequéncia, o qual sera descrito na se¢do 2.5. Nas malhas
de velocidade e corrente sdo empregados controladores Pl's, enquanto na de torque, o
algoritmo MTPA, como pode ser observado na Figura 2.9.

Figura 2.9 — Esquematico da planta controlada.

) Fmm e I
Velocidade I Malha de I Malha de )

Corrente q

Torque

Encoder

dq

MTPA

ABC

ABC

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,

Fonte: Proprio Autor.

Na definicdo do controlador a ser utilizado, deve-se obter um compromisso entre o
desempenho ofertado e o custo para implementagcdo do mesmo. Dependendo das dina-
micas encontradas na planta, diferentes demandas podem ser requeridas ao controlador,
tais como, controle nao linear ou frequéncia de execugao elevada, o que acarretam em leis
que consomem mais tempo de processamento e memoria utilizada do microcontrolador,
podendo tornar-se inviavel a implementacao dessa lei no hardware disponivel. Logo, nas
proximas subsecdes, serdo determinados os controladores lineares e nao lineares visando
0 maior desempenho com o0 menor custo computacional possivel.

2.4.1 Controladores lineares

Nesta subsecao, serao linearizadas as dinamicas da maquina IPMSM, para pos-
sibilitar a implementacao de leis de controles lineares, que, inerentemente, fazem uso de
baixo recurso computacional. Apds esse processo, serdo projetados os controladores de
corrente e velocidade.
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2.4.1.1 Modelo linear da maquina IPMSM

No processo de linearizagcdo das dindmicas de corrente da maquina, é possivel
considerar componentes dependentes da velocidade angular como disturbios, pois as di-
namicas de velocidade do rotor sdo extremamente mais lentas do que as elétricas (ABAD,
2016). Logo, o controlador sera capaz de rejeitar tais disturbios.

Considerando disturbios os termos dependentes da velocidade angular (w.) da equa
cao que descreve as tensdes em cada eixo (2.33), obtém-se,

-y dig+R "+ D

Y = Fa dt lq @ (2.54)
di” 4 '

v;:Ld-del+R-zgs+Dd,

onde D, e D, sé&o os disturbios no eixo de quadratura e direto, os quais podem ser descti-
tos por,

Dd = We (Ld . 225 + )\af) s

. (2.55)
D, = —w, (Lq . zg) .

Com o proposito de observar as tensbes nos eixos no dominio da frequéncia, para
posteriormente definir as funcbes de transferéncia que descrevam tais dindmicas, pode-
se aplicar a transformada de Laplace. Aplicando-a em (2.54), considerando as condigbes
inciais nulas e desconsiderando os disturbios, para a tensao no eixo ¢, obtém-se,

Vi(s)=Lq-slj(s)+R-1;(s)+ D,

a (2.56)
=1,(s) - (Lg- s+ R),

e, para a do eixo d,

VI(s)=Lq-Ij(s)+ R-sI}(s)+ Dy

(2.57)
=1;(s) - (La-s+ R).

I(s)
V(s)

Para obter a fungdo de transferéncia G(s) = da tens&o no eixo ¢, a partir de

(2.56), obtém-se,

V(s 1 =
G,(s) = 12((5)) o ey B +LL£ (2.58)
e, para a tensdo no eixo d, a partir de (2.57),
Vi (s) 1 i
Gd(s):j_g(s) :Ld~s+R:s+L%' (2.59)

Definidas as fungdes de transferéncia das dinamicas elétricas, resta determinar a
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funcao de transferéncia para as dindmicas mecanicas. Para tal, considera-se o torque da
carga como disturbio (D,, = 7;) em (2.50), obtendo-se,
dw,, 7.— B-w, — D,

dt J (2.60)

Novamente, aplicando a transformada de Laplace, considerando as condi¢oes ini-
ciais nulas, desconsiderando o disturbio e colocando o w,, em evidéncia, tem-se,

Wia(s) - (Js + B) = T.(s). (2.61)

A partir de (2.61), pode-se definir a fungéo de transferéncia para as dinamicas me-
canicas,
Win(s) 1 %

(2.62)

Por questdes de melhor apresentacédo das equacdes nas proximas secoes, as cor-
rentes sincronas i, e i, Serao representadas por i, € i,, respectivamente.

2.4.1.2 Projeto dos controladores lineares

Visto que ja foi obtido o0 modelo linear da maquina IPMSM (2.59) e (2.62), é pos-
sivel projetar os controladores lineares para o controle da velocidade angular (w,,) € das
correntes sincronas (i4,%,), utilizando as fungdes de transferéncia. Entre os controladores
lineares, o Pl é usualmente utilizado no controle sincrono de maquinas, sendo este um
padrdo industrial ha mais de trinta anos (ROWAN; KERKMAN, 1986), pois logra de um
satisfatério desempenho em regime permanente e transitério, atrelado a um baixo custo
computacional. Nao se utiliza o termo derivador para uma maior simplicidade da lei de
controle, tendo em vista que o Pl obtém um desempenho adequado para muitas das apli-
cagoes requeridas.

Afim de determinar o comportamento da planta controlada, deve-se determinar a
fungéo de transferéncia em malha fechada G, (s). E possivel observar na Figura 2.10 o
diagrama de blocos que representa o sistema em malha fechada, onde C/(s) representa
o controlador, GG(s) a fungao de transferéncia da planta, u(¢) a referéncia, y(¢) a saida da
planta e d(t) o disturbio do sistema.
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Figura 2.10 — Diagrama de blocos do sistema em malha fechada.

Disturbio - d(t)

Acéo de

Referéncia - u(t) Erro C( ) controle G( ) Saida - yit)
S) /> S +
Valor atual

Fonte: Proprio Autor.

A funcao de transferéncia em malha fechada pode ser determinada através de,

_ Cl5) -G
14+ C(s)-G(s)

Ga(s) (2.63)
Ja determinadas as fungdes de transferéncia das plantas G(s) (2.59 e 2.62), resta
obter a fungdo de transferéncia dos controladores C(s). Para tal, define-se a equagdo

genérica do controlador P,
ki
)

Gpr =y + (2.64)

onde k, e k; séo o ganho proporcional e integrador.
Partindo da equacéo genérica do Pl (2.64), pode-se determinar os controladores
G prn (da velocidade angular), G'pr, (da corrente ip) e Gprq (da corrente ig),

kin
GPIn = kpn + )
S
ki
GP[q - kpq + ?q’ (265)
ki
Gpra = kpa + —2,

S
onde k,,, k,, € k,q sS40 0s ganhos proporcionais e k;,, k;, € k;q S840 0s ganhos integrais.

Afim de determinar as fungdes de transferéncia em malha fechada, substitui-se as
funcdes de transferéncia das plantas (2.59) e (2.62) e dos controladores (2.65) em (2.68),



37

obtendo-se,
G (S) GPIw(S)'Gw(S) lﬁz)—n3+lc7_n
cn = — ’
1+ Gpru(s) - Gu(s) g I <B+kpn> s+ k}n
k
Gprq(s) - Gy(s) -+
G = _ ’
1q(5) L+ Gprg(s) - Gy(s) ¢ n (Rszkpq> s+ ]j:_q (2.66)
k
. ;DdS + zd
Goals) = Gpra(s) - Ga(s) _ 7 7

1+ Gp[d(s) . Gd(S) s2 + <Rs+kpd> s _|_ ’

onde Gun(s),Geaq(s) € Gaa(s) sdo as fungdes de transferéncia em malha fechada
das correntes do eixo d, do eixo ¢ e da velocidade mecénica W,,,, respectivamente.

Tendo em vista que tais funcbes de transferéncia sdo de segunda ordem, pode-
se realizar uma comparagédo das mesmas com a forma padrdo de sistemas de segunda
ordem, a qual, conforme Ogata (2015), da-se por,

w2

Gls) = 82 4 28wps + w2’ (2.67)

onde w, representa a frequéncia natural ndo amortecida e &, o coeficiente de amor-
tecimento.

As comparacgées entre as fungdes de transferéncia, assim como realizado por Scal-
con (2019), podem ser descritas por,

o B k"—"s + kin 28 ws Wl
ein(8) = 52 B+kpn kin 82+ 26,wn5 + w2’
+ 5+ = nen n
k »
LLZS + kLL_j 283wqs + wﬁ
Gaals) = Ro+kpg kw824 26qwgs + w2 (2.68)
82 + <%> s + ﬁ dWd d
kpq 'Lq
s+ 260wq8 + w?
Cayle) = ——fo T T Ty

s2 + (szkpq.> s+ zq 52 + 28,wqs + w2’
q

onde &, &; e &, s@o os coeficientes de amortecimento de cada sistema; &;, & e &,
os coeficientes de amortecimentos obtido pelas igualdades entre as equacoes; w,, wy €
wy, as frequéncias naturais ndo amortecidas dos sistemas da velocidade mecénica, das
correntes do eixos d e g, respectivamente.

Observando os denominadores em (2.68), pode-se obter as seguintes igualdades
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para 0s ganhos proporcionais,

kpn = 2§nwn<] - Ba
kpg = 26,woLy — Re, (2.69)
kpd = 2qwqlq — Ry,

e para os ganhos integrais,

kin = wZJ,
kig = WLy, (2.70)
kz’d = W(%Ld-

Uma vez projetados os controladores em tempo continuo, resta discretiza-los para
implementagdo em microcontroladores. Para tal, deve-se inicialmente determinar a equa-
cao da acao de controle para um sistema genérico,

ki
u(t) =e(t) - (kp + —) , (2.71)
S
onde u(t) é a agdo de controle e e(t) é o erro entre o valor atual e a referéncia. Afim
de isolar a derivada da agao de controle, deve-se expressar a equagao (2.71) na forma
expandida,
s-u(s) =e(s)-s-ky,+e(s)- k. (2.72)

Substituindo a relacéo de Euler (2.51) em (2.72),

Uk+1) — U(k) Ck+1) — E(k)
Ts — TS . kp + €(k) . ]{fi, (273)

resta, para obter a lei de controle discreta, isolar w4 1),
Uer) = Uy + ey - (kp) + ey - (ki - Ts — k), (2.74)

e, trazendo o termo da esquerda u ;1) para o estado presente u ), além de agrupar os
termos relacionados aos erros, obtém-se,

Uky = U(k—1) + €k - @ + eg—1) - 3, (2.75)
onde a e 3 sado coeficientes descritos por,

a =k,

B:]@Ts—kp

(2.76)
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2.4.2 Controlador de Torque

As correntes sincronas i, e i, Sdo diretamente responsaveis pelo torque eletro-
magnético gerado, pela energia armazenada nos enrolamentos da maquina e pelas per-
das Joule, sendo essas perdas as mais significativas dentre todas dissipacdes de energia
(GUO et al., 2016). Pode-se reescrever as perdas Joule, representada pelo primeiro termo
em (2.41), em fungéo do médulo das correntes sincronas (i, = 4 /42 + i3),

(2.77)

em que P,, representa a poténcia dissipada pelo efeito Joule.

E possivel observar em (2.77) que, quanto maior o conjugado da corrente sincrona
15, Maiores serdo as perdas. Assim, minimizando o médulo do conjugado da corrente para
um determinado torque, obtém-se uma maior eficiéncia.

2.4.2.1 Controle linear de torque

Para determinar as correntes sincronas, dado um torque de referéncia, pode-se
aplicar um controle linear, definindo i, = 0. Tal estratégia elimina o torque de relutan-
cia e utiliza apenas o magnético. Esse controle € amplamente empregado em maquinas
que ndo possuam diferencas significativas entre L; e L,, como por exemplo a SPMSM.
Considerando i}, = 0 para um determinado torque de referéncia 7., obtém-se,

3P .
szT(Aer(Ld—Lq)-O)-zq
.p | (2.78)
= T(Aaf) -

Pode-se definir a referéncia de corrente no eixo de quadratura (:;) isolando o termo

iy €m (2.79),
iy = %(Aaf) T (2.79)
E possivel observar em (2.79) que a relagdo entre o torque de referéncia e a cor-
rente sincrona do eixo ¢ € linear, tornando assim os calculos extremamente simples e
rapidos. Em contrapartida, apesar da simplicidade matematica da equacéao obtida, nao se
usufrui do torque de relutancia, assim necessitando de um mddulo de corrente i, maior
para sintetizar o torque eletromagnético quando comparado a outros métodos que utilizam
o torque de relutancia em conjunto ao magnético. Esse maior médulo de corrente acarreta
maiores perdas Joule, como observado em (2.77), e também em um menor torque maximo

disponivel, visto que a maquina possui limitagdo no mddulo de corrente.
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2.4.2.2 Controle de torque MTPA

Visando maximizar densidade de poténcia e eficiéncia, € usualmente utilizada a es-
tretégia MTPA (Maximum Torque per Ampere) em controle de maquinas IPMSM (BEDETTI
et al., 2017), a qual minimiza a corrente demandada pela maquina e, consequentemente,
as perdas Joule. Esse algoritmo é responsavel por determinar de forma 6tima as referén-
cias de correntes sincronas de cada eixo dado um torque requerido pela malha de controle
de velocidade. Para tal, utiliza-se a minimizagao pelo operador de Lagrange, processo o
qual consiste em obter o minimo de uma fungéo genérica f(x,y), considerando uma res-
tricdo com um valor constante g(x,y) = c. Baseado em Bertsekas (1982), pode-se definir,

E(xv%)‘) :f(:c,y)—)\(g(:c,y)—c), (2.80)

onde )\ é o multiplicador de Lagrange e os pontos de minimos ou maximos (pontos criticos)
séo determinados quando AL(z,y, A) = 0.

Para minimizar o médulo da corrente 7, para um dado torque de referéncia, pode-se
reescrever a funcao de Lagrange (2.80),

L(ig,ig, A) = /i3 + i2 — M(7e(ia, ig) — 72) (2.81)

onde 7.(i4,7,) € a equagdo do torque eletromagnético (2.45).
Para obter o minimo do médulo da corrente é necessario garantir AL(i4,i,, A) = 0,

sendo assim,
8E(Z'd7iq7A) — iq 87—6 —
Oiq /2'34_1% + /\6iq 0’
AL(idjig,\) id e _ (2.82)

oid o [id2tig? + fid —
OL(id,ig,\) __ x
—ax Te — 7'e = O

Resolvendo o sistema (2.82), define-se ¢; em fungéo de i,

—hag A2+ A(La - Lo)E

= 2.83
e substituindo (2.83) na equacao do torque (2.45), tem-se,
T Ny + \/A§f+4(Ld—Lq)2zg | -
7 _ . 1q- .
Te 4 af d q 2<Ld _ Lq) q

Isolando ¢, em (2.84), obtém-se uma equacgdo de elevado grau e complexidade,
sendo que a solucéo dessa envolve extracao de raiz quadrada, operacao extremante cus-
tosa para um processador de baixo custo e performance (LI, 2019).

A partir da motivacdo de desenvolver uma metodologia para implementacao do
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MTPA nesse estudo, foi desenvolvido o trabalho Cattani, Rossato e Padilha (2021), em
que, através da utilizacao de métodos numéricos, foram obtidos polindbmios que aproximam
as curvas do MTPA, possibilitando uma operagéao otimizada do microcontrolador. Foram
calculadas aproximagdes de segundo, terceiro e quarto grau, permitindo a possibilidade
da aplicacdo do método priorizando desempenho computacional ou precisdo na aproxima-
cao. Entretanto, serd demonstrada a deducéo da aproximagao apenas de segundo grau
do MTPA, pois essa demonstrou conciliar a melhor combinagao entre redugao do erro de
aproximacao e do custo computacional entre as demais.

Afim de obter as aproximagdes polinomiais, foi empregada técnica de interpolagcao
de Lagrange, o qual, segundo Quarteroni, Sacco e Saleri (2007), a partir de um conjunto
de v pares de pontos, pode-se obter um polinémio de grau v — 1, através da equacao,

I(z) = Z yi(z:)i(x) (2.85)

onde os polindmios caracteristicos representados por ¢;, 0s quais sdo definidos por,

Y

Tj — Ty

m=0

Dessa forma, utilizando as equagdes (2.85)-(2.86), obtém-se o polindmio interpolador I1(z)
de grau v,
H(ZL‘) = O./(,Y)ZE(’Y) + a(v,l)x”_l) + -+ @(0), (287)

sendo ;) |._, s@o os coeficientes do polindmio.

Definida a aproximagéo utilizada, basta obter o conjunto de pontos necessarios.
Esses pontos consistem em referéncias de torque junto as correntes sincronas de referén-
cia correspondentes impostas pelo MTPA. Porém, para obter esses pontos visando obter
aproximacdes polinomiais independentes de parametros de alguma maquina especifica,
foi utilizada a transformada para modelo P.U. (por-unidade), baseado em Sun et al. (2019),
o qual define o torque de base (7;,) e corrente de base (i),

Aaf
Q(Lq - Ld)7
Ty — 0.75P)\afib. (289)

1 =

(2.88)

Essas grandezas nao possuem correspondéncia alguma com grandezas fisicas,
porém, dada a forma com que sdo escritas, promovem a simplificacdo das posteriores
equagdes demonstradas. Todavia, mesmo sem haver relagdo fixa entre torque nominal
da maquina e o torque de base, foi observado que, definindo-se o intervalo de torque ele-
tromagnético de referéncia de [0, 5| 73, € possivel contemplar satisfatoriamente o intervalo
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de operacao de tanto da maquina disponivel para estudo, quanto das utilizadas em outros
trabalhos similares.

Uma vez definidas o torque e a corrente de base, torna-se possivel definir as demais
grandezas necessarias. Portanto, em modelo unitario, pode-se definir a corrente de eixo
direto (¢4,), corrente de eixo de quadratura (i,,) e torque eletromagnético (r.,), em modelo
p.u., segundo,

e (2.90)
U

ian = z—d (2.91)
b

Ton = 2. (2.92)
Th

Essa normalizacdo das correntes e do torque eletromagnético reduz a complexi-
dade da equacao que descreve o torque eletromagnético de base da maquina (7.,,), pois
essa torna-se uma combinagao entre as correntes sincronas apenas, nao relacionando
parametros da maquina, conforme (2.93). Para obter tal relacao, substitui-se (2.88)-(2.92)
na equacao que descreve o torque eletromagnético (2.45),

Ten = an(2 - Zcln) (293)

Logo, para obter a relacao MTPA em modelo p.u., basta substituir as equagdes

(2.88)-(2.93) na equacao do MTPA (2.84),
272

0=2ig, + —*—. 2.94

Ldn + 2 — ian)? ( )

Utilizando a equacéo obtida, pode-se determinar a corrente de eixo direto fiq,(7.,)

dado um torque de referéncia, seguindo o MTPA. Consequentemente, pode-se também

determinar a corrente de eixo em quadratura f;,,(77,), através de (2.93). Observa-se na

Figura 2.11 que fi;.(72,) € fian(7},), embora possuam elevada complexidade matematica,

visualmente demonstram comportamento compativel com o obtido em polinbmios de grau

reduzido.
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Figura 2.11 — Curvas MTPA originais. a) fign(7en), b) fidn(Ten)-

2~
’5 1.5+
K=
()
g 17 a)
o
8 o05f
0

Corrente (p.u.)

Fonte: Proprio Autor.

Entao, definidas as relagées do MTPA, pode-se gerar um conjunto de ~ valores
de referéncia de corrente arbitrarios e ~ referéncias de corrente sincronas, segundo o
MTPA. Com esse conjunto de dados pode-se obter um polindmio de grau v — 1 utilizando
a interpolagéo de Lagrange (2.85) e (2.86).

Tendo em vista que ambas correntes podem ser aproximadas em fungéo do torque
eletromagnético utilizando o método de Lagrange, diversas estratégias foram analisadas.
Inicialmente, descarta-se a possibilidade de aproximar ambas as curvas, pois o0 erro acu-
mulado das mesmas promoveria um erro na sintetizagdo do torque necessario, tendo em
conta que o0 mesmo € uma combinagdo entre as correntes de eixo sincronas, conforme
(2.93). Portanto, optou-se por aproximar apenas uma corrente sincrona e obter a outra
através da equacéo do torque (2.93).

Pretendendo-se definir quais das correntes seriam aproximadas, defini-se o erro ¢,

/ (\/f“m Ten)? & fign(780) \/’%qn 7o) + g (7, *)) A Ten (2.95)

onde, hign(Ten) € hian(Ten) S80 as correntes de eixo em quadratura e direto obtidas pelo
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método proposto, respectivamente. A métrica e esta ligada ao erro acumulado por todo in-
tervalo de operacao ([0,5] ¢), portanto, € necessario minimiza-la, afim de tornar as corrente
obtidas mais préximas da relagdo MTPA (2.94) e, consequentemente, reduzir o mddulo da
corrente e as perdas Joule.

Empregando a métrica definida, pode-se analisar as duas estratégias possiveis,

» Aproximar a corrente de eixo de quadratura, cujo obtém-se o € de 28.709m p.u.;

» Aproximar a corrente de eixo direto, cujo obtém-se o ¢ de 6.0196m p.u.

Pode-se observar que quando utilizada a abordagem de aproximar a corrente de
eixo direto e obter da corrente de eixo em quadratura através de (2.93), o erro acumulado
€ menor. Logo hia, (7)) € hi(77,) serdo definidos através de aproximagao polinomial e
de (2.93), respectivamente. Portanto, essa estratégia contempla tanto uma minimizacao
do erro de aproximacao, quanto erro nulo na sintetizagcao do torque de referéncia.

Afim de promover 0 aumento da precisdo na aproximagao, segmentou-se a curva
a original f;q4,(72,) em duas porgdes: uma anterior a 7., € outra posterior, sendo 7., uma
variavel a ser determinada. Na Figura 2.13 é possivel visualizar a por¢cao anterior a 7,
representada em vermelho e a posterior em azul.

Figura 2.12 — Segmentagao de fi4,(72,). a) . = 1,b) 7. =2ec) 7. =3

a) b)
0 , : ‘
0.1
02 |
|
0.3 |
|
< -04r |
Qo |
5 05 I
S 06 :
0.7 |
[
-0.8 |
|
0.9 I
-1 | ! ! !
0 1 2 3 4 5
Ten (Nm)

Fonte: Proprio Autor.

Entretanto, apenas com a analise visual dos possiveis valores de 7., ndo é possi-
vel determinar o valor étimo do mesmo. Entao, através de um ambiente matemético, foi
analisado o erro da aproximagao do polinémio para diferentes valores de 7.,,, dessa forma,
foi possivel determinar o valor 6timo dessa variavel, como pode ser observado na Figura
2.13.
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Figura 2.13 — Varredura da variavel t..,.

1072 F T T T T

€ (p.u.)

Fonte: Proprio Autor.

A estratégia de divisdo da curva original em duas promoveu uma redugao do ¢ de
6.0196m p.u. para 40.1618u p.u., dessa forma, possibilitando uma redugao de ¢ em 99.33%.
De contrapartida, o reflexo desse processo na implementacdo do MTPA é o emprego de
uma equacgao para cada intervalo, ou seja, dependendo se o torque de referéncia é maior
Oou menor que 7., utiliza-se um conjunto ou outro de coeficientes, conforme (2.96). Essa
selecao entre quais conjuntos de coeficientes consiste em relativamente poucas instru-
¢cbes, ndo agregando custo computacional de forma significativa. Ressalta-se que nas
demais equacdes apresentadas nessa secao nao serao mais utilizado equacao em p.u.,
pois essas serviram apenas para obtencéo das curvas.

a1(2)Ba2) (T2)? + aaryBaqy (77) + a0y Baoy, €0 <7} < 7,

(1)) = (2.96)
az(2)Ba2)(T2)? + a1y Bay (72) + Qaz(0) Baoy, S€ T < 77

onde t., na aproximagao de segundo grau, da-se por,

0.9975P\? s (2.97)
TC = —’ B
2(Lq - Ld)
os coeficientes 3,(7)(i = 0,1, 2) por,
231'71 L — L i—1

Bali) = (Lq — La) (2.98)

(3P)! ’

e, os coeficientes aqiiy(k = 1,2;4 = 0, 1,2) s&o descritos na Tabela 2.1.
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Tabela 2.1 — Coeficientes ;)

Qd1(4) Qd2(4)
0.00000 0.14264
—0.02439 —0.24276
—0.07918  0.00437

RS IS

Fonte: Proprio autor.

Na sequéncia, deve-se determinar a corrente sincrona de eixo de quadratura atra-
vés de,

. Bao)7e
g = e (2.99)
b By — 7
onde os coeficientes 3,(;)(i = 0, 1) s&o descritos por,
2
Bao) = 57—
3(Lg — Lg)P
(Ly ~La) (2.100)
By = 2\
a = Q(Lq - Ld).

Por fim, para reduzir a demanda computacional do microcontrolador nos calculos
do MTPA, foi utilizado o dispositivo de Briot-Ruffini-Horner (BRH), pois, a partir do mesmo
€ possivel reescrever o polinbmio de tal forma que minimize o niumero de operagdes do
processador (FRANCO, 2015). Portanto, deve-se reescrever a equacao (2.96) da aproxi-
macéao da corrente ij5(77,) utilizando BRH,

o) T,) + T,) +« , sel< /<
() = (Qav@)Bae) (78) + aar)Ba) (77) + avo)Bao) 2101

(qaze2)Bac)(17) + a2y Bay) (7)) + qaz0)Ba), S€ Te < 74

Pode-se reparar que os coeficientes das equagdes obtidas (2.99) e (2.101) séo
expressdes que incluem parametros de maquina IPMSM, tais como indutancias e fluxo
dos imas. Essa caracteristica comprova que, para qualquer maquina, é possivel inserir
seus parametros e obter os coeficientes para a mesma. Também é possivel observar que
os coeficientes sao constantes, portanto, se forem calculados previamente a operagéo da
maquina, esses nao acrescentam custo computacional algum.

2.5 TOPOLOGIA E MODULAGAO DO CONVERSOR ESTATICO

Nesta se¢do sera abordado o conversor estatico utilizado para o acionamento da
IPMSM, além da modulagdo do mesmo.
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2.5.1 Inversor half-bridge trifasico

A ampla utilizacdo das maquinas PMSM foram possibilitadas devido a utilizacao de
inversores de frequéncia, pois esses sdo capazes de imprimir corrente estatdéria em um
amplo intervalo de frequéncias (KRISHNAN, 2009), sendo esse conversor composto tanto
por MOSFETs (metal oxide semicondutor field-effect transistor) ou IGBTs (insulated gate
bipolar transistor). Esses transistores operam como chaves de estado sélido, logo, pos-
suem capacidade de interromper ou permitir o fluxo de corrente e, devido sua construcgéo,
nao possuem componentes mecanico méveis, dessa forma possibilitando a comutagéo em
frequéncias mais elevadas que chaves mecanicas, como relés ou contatoras, por exem-
plo. Afim de demonstrar o funcionamento do conversor, pode-se observar a topologia do
mesmo na Figura 2.14.

Figura 2.14 — Diagrama do inversor de frequéncia.

n

gnd —
Fonte: Proprio Autor.

Na figura anterior, € possivel observar que o conversor possui trés bracos - primeiro
braco composto pelas chaves S1 e S2; segundo braco pelas chaves S3 e S4; e, por fim,
o terceiro brago composto pelas chaves S5 e S6. Esses bracos estdo conectados a um
barramento, expresso por uma fonte de tensao V... A carga desse inversor esta conectada
em Y e, em cada fase, possui um conjunto RL e uma fonte de tenséo, representando um
modelo elementar da maquina.

Também é possivel observar as tensdes nos polos (v.y, Vs € Vey), as tensdes de
linha (vgp, Vbe € Voo ), as tensdes de fase (vqy, b, € ven); €, por fim, a tensdo do ponto neutro

Ung-
Afim de determinar a tensdo no ponto médio v,,, pode-se, inicialmente, descrever
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a malha que relaciona tenséo nos polos, tensao de fase e tensdao no ponto médio,

_Ua,g + Van + Ung == 07
—Ubg + Ubn + Upng = 0, (2102)
_/ch + Ven + Ung - 0

Logo, pode-se realizar a soma das trés parcelas e, considerando que o sistema é
equilibrado (va, + vp, + ven, = 0), Obtém-se,

g = Tt (2.103)

Substituindo (2.103) em (2.102), obtém-se,

Ugg + Ubg + Veg

_Uag + Van 3 - 07
—Ubg + Vpn + fg u U3bg - - = 07 (21 04)
—Ueq + Ven + Jag i g T Veg = 07
3
logo,
Van =1/3 % (2 % Vgg — Upg — Veg), (2.105)
Upn, =1/3 % (—Vag + 2Upg — Veg), (2.106)
Ven, =1/3 % (—Uag — Upg + 20¢g). (2.107)

E possivel observar que as tensées nos polos (Vag, Upg € V) dependem apenas
da posi¢ao das chaves daquele brago, porém, caso a tensdao do ponto neutro ndo seja
nula, as tensdes de fases depende também das tensdes dos outros polos. Tendo em
vista que a relacado entre tensao de fase e tensdo dos polos nem sempre € direta, torna-se
necessario o posterior estudo de técnicas de modulagao, afim de maximizar o desempenho
do conversor.

Visualiza-se que os trés bracos possuem a mesma topologia e, consequentemente,
o mesmo comportamento. Logo, afim de compreender a dindmica dos bragos, pode-se
estudar o comportamento de apenas duas chaves: uma superior (S1,S3 ou S5) e outra
inferior (S2, S4 ou S6). Considerando duas chaves do mesmo brago, pode-se observar na
Tabela 2.2 a influéncia da posicao do par de chaves na tensao aplicada nos polos A,B e C.
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Tabela 2.2 — Tensao de fase dada variagao da posi¢ao das chaves

Chave superior Chave inferior Tensao no polo

Aberta Aberta indefinido

Aberta Fechada gnd
Fechada Aberta Ve
Fechada Fechada invalido

Fonte: Proprio autor.

E possivel observar que, quando ambas chaves estdo abertas, a tensdo aplicada
€, a principio, indefinida, e, quando ambas estao fechadas, ocorre uma situacao invalida,
pois iria gerar um curto circuito no braco. Logo, operando as chaves superiores € inferiores
de forma complementar € possivel aplicar gnd e V. alternadamente no polo.

2.5.2 Modulacao do conversor

Uma vez observado que a tensao no inversor possui apenas dois niveis, V.. e gnd,
€ necessario utilizar alguma técnica que, a partir desses dois estados, sintetize as tensées
de referéncia v,V € ve,. L0QO, serd estudada nessa subsecao a modulagdo PWM (Pulse
Width Modulation), técnica, a qual, através da variagao da largura de pulso em que as cha-
ves conduzem, sintetiza as tensdes de referéncia, sendo amplamente utilizada em drivers
de maquinas elétricas (KRISHNAN, 2009). Tal técnica garante um conteudo harmdnico
bem definido, devido a frequéncia fixa de comutagcao e, em muitos casos, baixa distor¢ao
harménica quando comparada a outra estratégias de modulagdo (HAVA; KERKMAN; LIPO,
1999). Pode-se observar na Figura 2.15 um exemplo de modulagdo PWM.
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Figura 2.15 — Modulagao por largura de pulso. a) Dente de serra crescente, b) triangular
centrada e c) dente de serra decrescente.

a) b) ¢)

AN
AN

0.8

1.0

D = 0.5

Fonte: Proprio Autor.

A modulacéo por largura de pulso pode ser implementada utilizando a abordagem
geométrica, que consiste em comparar um valor de referéncia, ou duty-cycle, D, com uma
onda portadora, a qual pode ser dente de serra (crescente ou decrescente) ou triangular
centrada (utilizada nesse trabalho), conforme a figura anterior. A frequéncia de comutagao
é fixa e determinada pelo periodo 7', conforme demonstrado anteriormente. Muitas dife-
rentes configuragées dessa modulagdo sao possiveis, mas neste trabalho adota-se que D
variade 0 a 1 e que,

» Referéncia > Portadora: Apenas a chave superior conduz e € aplicado V. no polo,
» Referéncia < Portadora: Apenas a chave inferior conduz e é aplicado gnd no polo,

assim como pode ser observado na Figura 2.16
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Figura 2.16 — Tens&o modulada.

Fonte: Proprio Autor.

Pode-se comprovar que a tenséo de referéncia é sintetizada utilizando a modulacao
PWM através da analise espectral da onda gerada através da decomposi¢cao da mesma em
senoides utilizando a série de Fourier. Através da adaptagéo das equagdes de Haberman
(1987), considerando a tensdo do polo v, através da modulagdo PWM de dois niveis, de
periodo T, pode-se decompor tal tensao através de,

~ ag + Zancos ( ) + Z b,sen <n;rt) (2.108)

em que os coeficiente sao descritos por,

T/2

_—/ (2.109)
T/2
T/2 ot

an = —/ vy (t)cos (ﬂ) dt, (2.110)

/2 T
T/2

:—/ m%%ﬂ»w (2.111)
T/2 T

Considerando o comportamento da modulagao PWM anteriormente relatado, pode-
se descrever o sinal periédico v,(t) no intervalo [—1"/2,7/2] por,

vp(t) = (2.112)
gnd, (D-T)/2<|t|<T



52

Afim de obter a série de Fourier para esse sinal, através da combinagao de (2.109)
e (2.112), pode-se determinar os coeficiente. Sendo que a, é dado por,

1 [D1/2
aoz—/ Viedt =D -V, (2.113)
T J_prs2
além de a,, € b, por,
2 DT/2 2 t
a, = —/ Vi - cos (ﬂ) dt, (2.114)
T J_pry2 T
2 DT/2 2 t
b, = —/ V.. - sen <ﬂ> dt. (2.115)
T J_pr)2 T

e, utilizando a regra da cadeia, pode-se realizar a substituicdo u = 2nnt/2,

Dnm
chc ‘/CC

Ve du = Ve Dnm ) 2116

an =~ L cos(u)du - (sen(uw)|”prs) ( )
V. Dnm V.

b, = —= du = = (— Dnr 3 2.117
el sen(u)du - (—cos(uw)|pr ) ( )

e, considerando que, para um angulo genérico ¢, é valida a igualdade 2sen(¢)sen(¢) —
sen(—¢) e cos(¢) — cos(—¢) = 0, obtém-se,

ay = E2367”L(Dn7r), (2.118)
nm
b, =0, (2.119)
Logo, pode-se concluir que,
vp(t) =D - Vo + i %sen(Dmr)  cos (nmt f) (2.120)
P 1 nm

considerando f, = 1/T, ou seja, a frequéncia da portadora triangular e, consequente-
mente, do PWM. Logo, pode-se decompor v,(t) em duas parcelas: a primeira é a funda-
mental e a segunda € sdo as harmonicas devido ao comportamento periddico e chaveado
da forma de onda.

Afim de validar a equacéo (2.120), pode-se observar na Figura 2.17 a reconstrucao
de um sinal PWM com duty-cycle de 0.5, frequéncia de 10kHz e utilizando n harmdnicas.
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Figura 2.17 — Reconstrugao do PWM através da série de Fourier. a) n = 1, b) n = 10 e ¢)
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Fonte: Proprio Autor.

E possivel observar que, com o aumento do niimero de harmdnicas contempladas,
o sinal reconstruido torna-se mais préximo ao sinal PWM de referéncia. Logo, a série de
Fourier obtida converge e, consequentemente, foi devidamente decomposto o sinal PWM
em seu espectro harmdnico.

Tendo em vista a for¢a contra eletromotiva da IPMSM, pode-se deduzir que € dese-
javel sintetizar uma tensao senoidal, de frequéncia w. e amplitude imposta pelo controlador
de corrente. Quanto maior a amplitude da tensdo senoidal possivel, transientes mais ra-
pidos de corrente e aumento do intervalo da maquina em operagédo de torque constante
sao possiveis, dessa forma contribuindo no desempenho da maquina. Tendo em vista
que os limites de amplitude possiveis do duty-cycle [0,1] adotados nesse trabalho devem
ser respeitados, pode-se somar harménicas a senoide fundamental que sera modulada,
viabilizando assim uma ampliagdo do intervalo de modulagéo linear (sem extrapolar tais
limites), favorecendo assim, maior aproveitamento da tens@o disponivel do barramento
(ZHOU; WANG, 2002).

Dentre as metodologias de injecdo de harmdnicas, nesse trabalho sera adotada a
THIPWM (third harmonic injection pulse width modulation). Técnica essa que conta com
a inser¢do de uma harmoénica com o triplo da frequéncia fundamental w., possibilitando,
o aumento do intervalo de operacgao linear do PWM com abordagem geométrica (KIM,
2017).

Pode-se definir o duty-cycle D, afim de sintetizar uma senoide com a terceira harmé-
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nica, normalizado de zero a um, Kim (2017),
D = (1+my * sen(wet + ¢) + my, * sen(3w.t))/2 (2.121)

onde, w, € a frequéncia elétrica a ser modulada; m e m; s8o os indices de modulagéo da
fundamental e harmoénica, respectivamente; ¢ é a desafasagem entre as fases. Definindo
my, = my/6, é obtida uma combinagdo 6tima entre as amplitudes m; e my, tornando-se
possivel modular uma fundamental até 15.5% maior (HOULDSWORTH; GRANT, 1984),
promovendo a obtencao de tensdes de fase até aproximadamente 0.58 V... Apenas na
Figura 2.18, afim de favorecer a vizualizagédo, considerou-se um duty-cycle com intervalo
entre [-1,1] e foi utilizada a modulagao proposta por Houldsworth e Grant (1984).

Figura 2.18 — Modulacao com injecao de terceira harménica.
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Fonte: Proprio Autor.

E possivel observar que os limites de duty-cycle foram respeitados, porém a tensdo
fundamental modulada foi incrementada em 15.5%, pois a terceira harménica promove uma
reduc@o dos picos da fundamental, quando somadas. Também pode-se ressaltar que,
devido a frequéncia da harmoénica ser o triplo da fundamental, independe a defasagem
(¢ = —27/3,0 ou 27/3), os picos sempre serdo coincidentes, garantindo assim que seja
promovida a atenuagao necessaria para manter a modulante dentro dos limites impostos
em todas as fases.

Uma vez garantida maximizacao dos limites de modulacéo, deve-se observar o con-
teudo harmdnico da componente fundamental na tensédo de fase. Para tal, ndo serdo con-
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sideradas as componentes relacionadas a comutagdo das chaves. Define-se de forma
genérica a tensdo de polo v,4;), onde o = a, b, ¢, através da substituicdo de (2.121) em
(2.120), obtendo-se,

Vee  Veexmyx sen(wet + ¢o)  Vee x my, * sen(3wet)

=— 2.122
Vog(t) 9 + 9 + 9 ( )

onde ¢,(0 = a,b,c) é a defasagem da fase. Essa equacéo pode ser decomposta em trés
termos, o primeiro é uma constante CC, o segundo e o terceiro sdo as contribuicées da
fundamental e harménica na tensao de polo, respectivamente.
Uma vez obtida a tensdao no polo, pode-se isolar a tensdo de fase, utilizando as
identidades (2.102),
Von = VUgg — Ung, (2.123)

onde v, (0 = a, b, c) € atenséo de fase representada de forma genérica.
Entdo, torna-se necessario determinar a tensdo de ponto médio v,4, a qual pode
ser obtida através da substituicdo de (2.122) em (2.103), obtendo-se,

_ Ugg T+ Upg + Ueg

Ung = )
3
3Vee  3xmyx (sen(wet + ¢q) + sen(wet + ¢p) + sen(wet + ¢
:( = s * (sen( ) 6( b) ( ))+ 2124
(3 sk Ve %k my, % sen(SwJ))))
6

e, tendo em vista o equilibrio entre as fases, soma dos senos defasados dessa equagao €

nula, resultando em,

Vee  Veekmy 3wet
ng = 5 + M ;en( wet) (2.125)

ou seja, a tensao no ponto médio é composta por uma tensdo CC e a terceira harmdnica,

a qual ndo se cancelou.
Portanto, quando substitui-se (2.125) e (2.122) em (2.123),

Van — Vee " Ve * my, * sen(3w,t) N Vee * my * sen(wet + ¢o) B
2 2 9
Yee Vee % my, * sen(3wet) 2126
2 2
Vee % my * sen(wet + @)

2

Entretanto, esse resultado demonstra que, tanto a componente CC, quanto a ter-
ceira harmdnica inserida, sao cancelados e resulta apenas a componente fundamental.
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Pode-se reescrever (2.126),
Van = v, * sen(wet + ¢q) (2.127)

onde v, representa a amplitude da tensdo de fase modulada, a qual pode ser descrita por,

Vee
vy = % (2.128)

logo, isolando o indice de modulagdo m, obtém-se,

2v,
— ) 2.129
m V. ( )

Uma vez descrito o conteddo harmdnico das tensdes de polos e fase dado a comutagéao
das chaves, pode-se relacionar a tensdao dos polos com as tensdes de fase e, por fim,
relacionar as tensdes a serem aplicadas nos enrolamentos da maquina com a sequéncia
de comutagoes correta.

Uma vez descrito o conteddo harménico das tensbes de fase dado o duty-cycle,
deve-se definir as tensdes de polo de forma adequada afim de estender o intervalo de
operagao e manter o conversor operando na regiao linear. Sera desenvolvido um algoritmo
que usufrui da injecao de terceira harménica que manipula a tensao de ponto médio de tal
forma a manter o duty-cycle das fases o mais distante possivel da sobremodulacao.

Para tal, é necessario descrever as tensées no inversor por um sistema de equa-
¢oes, o qual, parcialmente é descrito por (2.105)-(2.107). Entretanto, as trés equagdes nao
sao linearmente independente, logo, afim de solucionar esse sistema, pode-se substituir
(2.107) pela equacao que relaciona a tensdo no ponto meédio (2.103), pois a mesma é
linearmente dependentes de (2.105-2.106). Resultando no sistema,

Van =1/3 % (2 % Vgg — Upg — Veg) (2.130)

Vpn, =1/3 % (—Vag + 20pg — Veg) (2.131)

Ung =1/3 % (Vag + Vbg + Veg) (2.132)
ou, da forma matricial,

| [2 -1 1] [

vn| =5 -1 2 =1 |uy (2.133)

Ung 1 1 1 Vg

e, uma vez que a matriz obtido € ndo singular, pode-se isolar as tensdes dos polos,

Uag 1 O 1 Van
el =10 1 1| v (2.134)

Vg -1 -1 1 Ung
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Observando que as tensdes dos polos possuem limitagdo em amplitude entre V.. e
gnd, como descrito anteriormente na Tabela 2.2, pode-se construir as inequacoes,

0 < Van + Vng < Ve, (2.135)
0 < vy + Vpg < Voo, (2.136)
0< —Van — Ubn + Ung < ‘/007 <2137)

resultando em conjunto de intervalos possiveis para a tenséo v,,.
Analisando cada inequacao observa-se que a tensao no ponto médio pode ser limi-
tada por,

(2.138)

U(l?’L

onde C1,C3 e C5 s&o os limites inferiores e C2,C4,C6 sao os limites superiores.

Afim de garantir a operac¢ao na regido linear do inversor, considera-se que o a ten-
sao no ponto médio esteja o mais distante possivel dos limites, ou seja, exatamente entre
o maior limite inferior e menor superior, dessa forma, obtém-se,

Ung = (maz {€1,03,¢5} + min{C2,C1,06}) /2. (2.139)

Uma vez obtida a tensgo do ponto médio v,,4, basta substituir o seu valor em (2.134),
para obter as tensdes dos polos, as quais irdo definir o duty-cicle dos transistores. Pode-se
observar que nao é utilizada uma relagao fixa entre o indice de modulagao da fundamental
e da terceira harménica, entretanto, busca-se definir uma tensdo do ponto médio afim
de garantir que o sistema esteja na regido linear e, dentro dos limites, o mais distante o
possivel de extrapolar tais limites.

Por fim, afim de formular a métrica para analisar a distorcdo harménica, pode-se
definir a distorcdo harménica total (DHT), baseado em (FUCHS, 2008),

< (17 (h))2
TDH = Zhvz(l() ), (2.140)

onde V(™ representa a n-ésima harménica.



3 RESULTADOS

Neste capitulo serdao abordados os resultados obtidos através do desenvolvimento
matematico antes realizados, desde os ganhos dos controladores projetados até o com-
portamento dindmico da maquina com controle em malha fechada. O motor utilizado nas
simula¢des é uma maquina IPMSM, a qual tanto suas caracteristicas de placa quanto os
seus parametros estao expostos na tabela 3.1.

Tabela 3.1 — Caracteristicas da maquina IPMSM.

Caracteristica Valor
Prom 11 kW
Nnom 1800 RPM
Tnom 192 A
Trom 58.4 Nm
Polos 6

Ry 0.5Q
Ly 20.1 mH
L, 40.9 mH
J 0.03877 kgm?
Aaf 0.5126 V/rad/ss

Fonte: Adaptado de Gabbi (2015)

A bancada disponibilizada pelo GEPOC (Grupo de Eletrénica de Poténcia e Con-
trole) que é composta por essa maquina da WEG pode ser observada na Figura 3.1. Além
da maquina de imas permanentes internos (de cor cinza), essa configuracao conta tam-
bém com uma maquina de inducao (de cor azul), a qual opera como carga, e um gabinete
que comporta a eletrénica do driver.
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Figura 3.1 — Bancada da maquina IPMSM.

Fonte: Proprio autor.

O driver utilizado para o acionamento da maquina IPMSM é um inversor composto
de médulos de poténcia Semikron modelo SKM75GB124D que utiliza chaves IGBT. Tendo
em vista as caracteristicas e limitacdes desse tipo de tecnologia, adotou-se 20k H z para
frequéncia de comutagao e amostragem.

3.1 PARAMETROS CALCULADOS

Nesta secado serao expostos os parametros calculados, desde os ganhos dos con-
troladores até os coeficientes de aproximagéo das curvas do MTPA.

3.1.1 Ganhos dos controladores Pls

E necessaria a determinagdo dos coeficientes de amortecimento £:6d,&0 € as
frequéncias naturais ndo amortecidas w;,q, Wy, wy, para as correntes i,, iy € a velocidade
mecanica w,,, respectivamente.

Foram determinados os coeficientes de amortecimento para as correntes &, =
&g = 0.8, pois assim consegue-se uma resposta dindmica razoavelmente rapida com um
overshoot toleravel. Quanto ao coeficiente de amortecimento do sistema de controle da
velocidade mecanica, foi determinado &, = 2, visando ndo gerar excessivos esforgos a
maquina com overshoot.



A frequéncia natural ndo amortecida foi determinada atraveés de,

_20-R

e = 497rad/s,
Ly
20-R
Wy = = 244rad/s,
L,
Wp = % = 4.97rad/s,
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em que a frequéncia natural ndo amortecida do sistema mecanico é menor do que as do

sistema elétrico, visto que dinamicas mecanicas sao mais lentas. Vale-se ressaltar que foi

respeitada a razao de no minimo uma década entre duas malhas em cascata, no caso,

entre a de controle de velocidade e a de corrente.

Substituindo os valores de frequéncia natural e os coeficiente de amortecimento

nas equagdes que descrevem os ganhos para os controladores (2.69) e (2.70), obtém-se

0s ganhos expostos na Tabela 3.2.

Tabela 3.2 — Ganhos dos Pls continuos.

k, ki

ig 15.50 4.97 k
iq 15.50 2.44 k
W 725.81m  940.57 m

Fonte: Proprio autor.

Além dos ganhos dos Pls continuos, deve-se determinar os coeficientes oy, 4,01, €

Bq:B4,5n das correntes 4,7, € da velocidade mecanica w,,. Para tal, substitui-se os valores

encontrados na Tabela 3.2 na equagéao (2.76), obtendo os coeficientes expostos na Tabela

3.3.

Tabela 3.3 — Coeficientes dos Pls discretos.

o s
ia 1550 —15.25
iq  15.50 ~15.37

Wy 125.81m  —725.77Tm

Fonte: Proprio autor.
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3.1.2 Equacoes do controlador de torque MTPA

Afim de determinar as equagdes para implementacao do algoritimo MTPA, deve-se
determinar o valor de t. e dos coeficientes das equacdes (2.101)-(2.99). Para tal, substitui-
se 0s parametros do motor descritos na Tabela 3.1 nas equagées (2.97), (2.98) e (2.100),
obtendo-se o valor de ¢, ideal,

7. = 16.3884, (3.2)

e 0s coeficientes expostos na Tabela 3.4.

Tabela 3.4 — Coeficientes do MTPA.

Bao) 12.3221
Baay  867.0395 - 1072
Bazy  61.0088 - 1072
Bao) 10.6838
Baq) 24.6442

Fonte: Proprio autor.

Por fim, pode-se obter as equagdes para implementacdo do MTPA subtitituindo o
valor de 7. (3.2) e dos coeficientes descritos na Tabela 3.4 nas equagdes (2.101) e (2.99),
obtendo-se a equagdes que determinam a corrente de eixo direto,

, ((—4.8309 - 1073(7*) — 21.1493 - 1073) (1), se ) < 7+ < 16.3884
e ((266.4049 - 1075(7*) — 210.4856¢ - 1073)(7*) + 1.7576, se 16.3884 < 7*
(8.3)
e do eixo de quadratura, .
10.68387 3.4)

Na Figura 3.2 pode-se observar a comparagao entre as curva MTPA obtida através
da minimizacao de Lagrange (2.83) e (2.84), as quais possuem elevada complexidade de
calculo, com as obtidas através da aproximacao polinomial (2.99) e (2.101), utilizando os
parametros da maquina em questao.
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Figura 3.2 — Comparagao entre curva MTPA original e aproximada. a) Corrente de eixo
em quadratura, b) Corrente de eixo direto.
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Fonte: Proprio autor.

Tendo em vista a grande similaridade entre as curvas aproximadas e originais, foi
gerada a Figura 3.3. Essa consiste em um grafico que demonstra a diferenga absoluta
entre as curvas reais e aproximadas. E possivel observar que o maior erro obtido foi
no eixo direto, o qual com um torque de referéncia 7 de 27Nm, apresentou um erro de
63mA. Tal erro pode ser considerado desprezivel, em comparagao a ruidos e imprecisées
de medidas inerentes da planta .
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Figura 3.3 — Mddulo da diferenga entre as curva do MTPA originais e a aproximadas. a)
Erro de corrente ¢4, b) Erro de corrente 4.

80
< 60
E
[0)
= 40
o
8 20
0
251
T 20F
E
s 15f
c b
S 10 )
o
O Ll
O l l l l |
0 10 20 30 40 50 60
Tg (Nm)

Fonte: Proprio autor.

Logo, pode-se observar que as curvas obtidas através das aproximacdes logram,
com exceléncia, a determinacao das correntes sincronas de referéncia través do torque
de referéncia, tendo em vista que a metodologia viabilizou a obtengao de curvas com erro
quase que nulo, quando comparado as curvas originais. E possivel também, através da
metodologia desenvolvida por Cattani, Rossato e Padilha (2021), a aproximagao em po-
linbmios de terceiro e quarto grau, porém a diminuicdo do erro, por mais que proporcional-
mente elevada, ndo logra resultados praticos, pois, qualquer ruido na medi¢ao da corrente,
o qual é inerente do processo, € possivelmente maior que a diminuicao do erro entre as
curvas de maior grau. Portanto, a precisao extra obtida ndo promove ganhos.

Por fim, visando validar o ganho de desempenho promovido pela utilizagdo do dis-
positivo de Briot-Ruffini-Horner, foram realizados ensaios utilizando micro-controladores
STM32F103C8T6, dotados de um processador operando em 72 M Hz. Foram realizadas
100 mil calculos do MTPA para cada aproximagao de segundo a quarto grau (v = 2, 3 e
4), com e sem a utilizagdo de BRH, e o tempo dessas operagdes foi aferido com um osci-
loscépio. A partir dos dados obtidos, obteve-se a média de tempo para cada operagéo e
essas estdo demonstradas na Tabela 3.5.
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Tabela 3.5 — Tempo de processamento do MTPA.

v s/BRH(us) c¢/BRH(us) Reducéo de tempo

2 23,94 11,38 52, 46%
3 363,10 13,34 96, 32%
4 699,30 15, 64 97,76%

Fonte: Proprio autor.

Ressalta-se que, embora ndo tenham sido abordadas aproximagdes de terceiro
e quarto grau nesse trabalho, sdo expostos os resultados da implementacdo do BRH,
afim de validar especificamente esse dispositivo. Portanto, utilizando esse método, foi
possivel reduzir o tempo de processamento dos polinémios do MTPA em 52,46% para
aproximagdes de segundo grau e até 97, 76% aproximagdes de quarto grau.

3.2 AMBIENTE DE SIMULAGAO

A plataforma Typhoon HIL foi empregada para executar as simulagdes do presente
trabalho. Esse sistema conta com um software, o Typhoon HIL control center, que con-
siste principalmente em um editor dos esquematicos de simulagdo, um sistema SCADA
(supervisory control and data acquisition) e uma maquina virtual. Atrelado ao software,
também pode-se utilizar um hardware especifico que realiza as simulagées em tempo real
e proporciona uma interface entre o ambiente de simulagdo e componentes externos, as-
sim como microcontroladores ou sensores. Essa combinacdo do hardware e software
da Typhoon possibilitam simulagdes em em HIL (hardware in the loop), sendo que esse
sistema encontra-se presente de forma recorrente na literatura (KHAN et al., 2017) (BA-
GUDAI; RAY; SAMANTARAY, 2019).

Embora a utilizagdo do hardware possibilite uma série de possibilidades, é possivel
a execucao das simulagdes através da maquina virtual disponibilizada pelo software, as-
sim como realizado por Toosi et al. (2019). Essa estratégia € adequada em aplicagdes que
deseja-se validar apenas o algoritmo de controle, sem considerar implicagdes de hardware.
Dessa forma, € possivel obter simulacées com elevada precisao e, perincipalmente, redu-
zido tempo de processamento quando comparado a outros softwares. Deve-se salientar
também que através do software JMAG-RT € possivel empregar o0 modelo da maquina em
elementos finitos, dessa forma, podem ser obtidos resultados com elevada similaridade a
planta real.

Portanto, todas simula¢des desse trabalho foram realizadas utilizando a maquina
virtual disponibilizada por essa plataforma, empregando as leis de controle desenvolvidas
nesse trabalho. O controle foi implementado em cdédigo C, dessa forma, afim de tornar a
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simulagdao mais préxima a aplicagcao pratica. Todo o cddigo é inserido e processado no
bloco C, representado na Figura 3.4.

Figura 3.4 — Circuito de controle no Typhoon.
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Fonte: Proprio autor.

E possivel observar nessa figura que o bloco é composto de oito entradas - medicdo
de corrente das fases e da tensao no barramento; velocidade e angulo do rotor; a referéncia
de velocidade e uma flag, a qual é sera utilizada para alternar entre modo de controle com
ou sem MTPA. As trés saidas desse bloco sdo composta pelas modulantes de cada fase,
as quais irdo definir o duty-cycle do inversor.

O circuito de poténcia dessa simulacao esta demonstrado na Figura 3.5, sendo
esse composto por uma fonte de tensdo, um inversor trifdsico e pela maquina IPMSM -
que possui comportamento conforme a modelagem matematica realizada na secao 2.1.
Medicoes de corrente de fase, tensdo nos bragos e no barramento do inversor se fazem
necessarios para operacao em malha fechada do controlador.



Figura 3.5 — Circuito de poténcia no Typhoon.
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Uma vez definido o esquematico da simulacdo, pode-se usufruir de um sistema

SCADA desenvolvido para essa aplicagdo, conforme a Figura 3.6. O emprego desse sis-

tema é extremamente vantajoso para realizacdes de testes, tendo em vista que é possivel

observar e alterar diversos parametros da planta durante a execuc¢ao da simulacao.



Figura 3.6 — SCADA no Typhoon.
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Fonte: Proprio autor.

Tal sistema supervisorio permite alterar, em tempo real, parametros da simulagao,

sendo esses,

» Tensao no barramento;

Velocidade de referéncia para a malha de controle de velocidade;

» Carga aplicada no eixo;

Estado do inversor, ou seja, habilitado para operacéo ou inativo;

Controlador de torque, possibilitando alternar entre MTPA e controle linear.

Além dessa interagdo com a simulacao, € possivel supervisionar as seguintes va-

ridveis e alertas,

* Velocidade do rotor;
 Velocidade de referéncia do rotor;
e Médulo da corrente do eixo direto;

» Corrente do eixo de quadratura;
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Alerta de maquina em operagao;

Alerta de carga aplicada ao eixo do rotor;

Alerta de sobrecorrente;

Alerta de sobretensao.

3.3 ENSAIOS

Nessa secdo serao realizadas as simulagdes afim de validar as estratégias de con-
trole e modulacao propostas. A comparagao entre o controlador de torque utilizando MTPA
e 14 = 0 serd demonstrada, afim de verificar as vantagens da utilizagdo do método pro-
posto. Inicialmente sera realizado um ensaio para analisar o espectro harménico das ten-
s6es de fases utilizando a modulagao desenvolvida nesse trabalho. Apds essa etapa, as
malhas de controle serédo sistematicamente ensaiadas, iniciando pela malha mais interna
- controle de corrente - até a mais externa - controle de velocidade.

Visando obter um ambiente de simulagdo que usufrua da capacidade de processa-
mento do Typhoon e as ferramentas de analise do Matlab, foi desenvolvido um cédigo em
Python que realiza a interface entre o Typhoon e o Matlab. Para tal, esse codigo usufrui
da API (application programming interface) fornecido pela propria Typhoon, o qual permite
que, através de comandos em Python, sejam executadas e parametrizadas as simulacoes.
Apés a execugdo das simulagdes, a rotina programada exporta os dados gerados para um
arquivo binario no formato .mat, o qual € a extensao utilizada pelo software Matlab, tor-
nando, dessa forma, possivel a posterior analise dos dados de simulacao nesse ambiente
matematico.

3.3.1 Ensaio da modulacao do conversor

Inicialmente, serdo analisados os limites de operacdo da modulagdo proposta e,
apos, sera analisado o formato de onda e conteddo espectral da modulagao.

3.3.1.1 Limite de operacdo de modulagcao

Para realizar tal andlise, realizou-se uma simulagéo que conta com um barramento
de 100V e uma referéncia de tensao variando de 20V até 80V, conforme demonstrado na
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Figura 3.7. Cabe ressaltar que, nessa simulacdo, nenhuma das malhas de controle foi
utilizada.

Figura 3.7 — Analise dos limites de modulacao. a) duty-cycle, b) tensédo de fase, c) tensao
da harménica fundamental e DHT.
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Fonte: Proprio autor.

E possivel observar em a) que a amplitude do duty-cycle cresce gradualmente com
0 aumento da tensdo de referéncia. Em aproximadamente 58V, esse indice ultrapassa
os limites de operacao no intervalo linear, assim como previsto por Houldsworth e Grant
(1984). Logo, pode-se utilizar como limite para operagao linear do conversor 0.58 V.. ou
1/v/3 Ve

Na secgdo b) é possivel observar que a tensao de referéncia Vref é satisfatoria-
mente rastreada em todo intervalo linear. Assim que o duty-cycle extrapola os limites da
regido linear, € possivel observar que, além de nao sintetizar a tensdo de referéncia, sao
incluidas componentes harménicas que geram distor¢do no formato de onda da tenséo.
Tal comportamento pode ser melhor observado em ¢), o qual através da decomposigdo
espectral da tensdo de fase € obtida a componente fundamental e distorcdo harménica
total (2.140) de quinto grau, descritas pela curva azul e laranja, respectivamente.

Conforme Krishnan (2009), o intervalo de sobremodulacao é dividido em dois: o
quasilinear, representado por I, o qual, de certa forma, ainda rastreia a tensao de refe-
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réncia e mantém a DHT reduzida; e o intervalo de saturagédo, representado por /I, em
que a tensao sintetizada atinge um platé e, com o aumento da tensédo de referéncia e,
consequentemente, do duty-cycle, é incrementada apenas a distorcdo da onda. Logo, se
necessario, pode-se estender o limite de modulagao para regiao quasilinear, o qual é até
cerca de 0.62 V.

3.3.1.2 Analise da modulagéo

Afim de observar o desempenho da modulacéo, serdo utilizadas de referéncia de
tens@o das fases trés senoides defasadas em 120° entre si com amplitude méaxima den-
tro da regido linear (Vcc/\/f?)) = 57V) e frequéncia de 10H z. Novamente, sera utilizada
uma fonte de 100V no barramento para facilitar a visualizacdo das grandezas. Além disso,
afim de observar apenas as componentes fundamentais, foi aplicado um filtro passa bai-
xas de tal forma que atenue apenas as componentes de chaveamento de alta frequéncia,
conforme demonstrado na Figura 3.8.

Figura 3.8 — Analise dos formatos de onda obtidos pela modulacdo. a) duty-cycle, b)
tensao no braco do inversor, c) tensao de fase.
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Fonte: Proprio autor.

Pode-se observar que existe um relagdo direta entre o duty-cycle e a tensao no
braco do inversor, sendo que ambas possuem a distor¢ao da terceira harménica, portanto,
exibem formato diferente de uma sendide sem distor¢cao harmdnica. Pode-se notar também
que a tensdo no brago possui offset de V../2, pois as ondas variam entre 0 e 100V. No
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entanto, a tensao de fase ndo possui offset e distorgdo da terceira harmdnica injetada,
conforme anteriormente demonstrado em (2.126). Também é possivel observar que a
tenséo de fase ultrapassa a amplitude de 50V, atingindo os 57V, assim como esperado.

Afim de realizar uma analise do conteddo harmdnico de tais ondas, foram realizadas
FFTs (fast Fourier transform) nas ondas obtidas anteriormente, porém, nesse caso nao foi
utilizado o filtro passa baixas, afim de analisar as componentes de chaveamento. Pode-se
observar a decomposi¢ao espectral na Figura 3.9

Figura 3.9 — Analise dos conteudos harménicos obtidos pela modulag¢do. a) duty-cycle, b)
tensdo no brago do inversor, ¢) tensao de fase.
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Fonte: Proprio autor.

O duty-cycle possui componente fundamental com magnitude 1.15, o que, sem inje-
cao da terceira harmoénica, promoveria uma operacao em regido nao linear. Porém, como
exposto na Figura 3.8, em momento algum o duty-cycle extrapola os limites da regido
linear.

Tanto a tensdo no brago quanto a tensao de fase possuem a componente funda-
mental da magnitude de referéncia e as componentes em 20k H z devido a comutagao das
chaves do inversor. Também, nota-se que, de fato, ndo é presente a terceira harménica na
tensao de fase.
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3.3.2 Ensaio dos controladores de Corrente

Neste ensaio sera utilizada apenas a malha mais interna do sistema de controle,
ou seja, a malha de controle de corrente, que ira retornar referéncia de tensdo dada uma
entrada de referéncia de corrente e erro calculado.

O procedimento desse ensaio consiste em determinar referéncias de corrente para
cada eixo e observar o comportamento do sistema, sendo que, afim de observar o com-
portamento das correntes sem interagao da velocidade do rotor, o rotor da maquina esta
bloqueado.

Na Figura 3.10, é possivel analisar o desempenho do sistema submetido frente
as variagoes de carga e referéncia impostas. S&o aplicadas trés varicbes variacbes de
referéncia: na partida, um degrau na corrente ¢, de 13 A; aos 30 ms um degrau na corrente
1q de —13 A; é aplicado um degrau de referéncia nas correntes de eixo quadratura e direto,
parab A e —5 A, respectivamente, aos 60 ms; e, por fim, uma rampa de referéncia em cada
eixo, dos 90 ms aos 120 ms.

Figura 3.10 — Ensaio dos controladores de corrente.
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Fonte: Proprio autor.

Verifica-se que o controlador seguiu as referéncias adequadamente. Também é
possivel observar o overshoot ja esperado devido ao fator de amortecimento para as ma-
Ihas de corrente ser menor que 1. Conclui-se que os controladores de corrente possibilitam
a obtencao de um desempenho satisfatorio.
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3.3.3 Ensaio do controlador de Torque

Neste ensaio serao utilizadas duas malhas de controle: uma de torque, a qual ira
retornar duas referéncias de corrente (i, € i4), € a outra de corrente, cuja fungéo é determi-
nar a tensao nos terminais da maquina. Além disso, serdo comparados os desempenhos
do controle linear de torque (i; = 0), descrito em (2.79), e do MTPA desenvolvido nesse
trabalho (2.99) e (2.101).

O controlador de torque também sera ensaiado através de variagdes de referéncia
e carga. A maquina parte do repouso a vazio e € imposta uma referéncia em rampa que
aos 20 ms atinge torque nominal (53 N'm). Aos 50 ms € acoplada uma carga de 30 Nm no
eixo. Aos 60ms a referéncia de torque € reduzida através de um degrau para 40 Nm e,
apds os 80ms, uma ultima rampa decrescente € aplicada, como pode ser observado na
Figura 3.11.
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Figura 3.11 — Ensaio do controlador de torque. (a) Torque eletromagnético, (b) velocidade
mecénica wy,, C) corrente i4, d) corrente i,, €) médulo da corrente ¢,.
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Fonte: Proprio autor.

Tendo em vista a limitacdo de corrente demonstrada na Tabela 3.1, é possivel ob-
servar que entre 17ms e 60 ms o controlador de corrente linear ndo rastreia a referéncia,
pois o limite de corrente seria excedido para obter o torque de referéncia. Entretanto, o con-
trolador MTPA consegue de forma satisfatéria rastrear a referéncia, pois esse, pela prépria
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definicao, necessita de um menor médulo de corrente para gerar o torque necessario.

Quando a referéncia de torque diminui para 40Nm é possivel observar outra dife-
rencga entre os controladores de torque: a magnitude do moédulo da corrente exposto em d).
Nesse caso, ambos controladores rastreiam a referéncia, porém o MTPA possui médulo de
corrente cerca de 20% menor, resultando assim em menores perdas.

Sabe-se que ambos controladores de torque utilizam polindbmios para obtencéo das
referéncia de corrente, logo, ndo inserem dindmica alguma ao sistema. Entretanto, nota-se
comportamento sub-amortecido para o torque eletromagnético gerado, marcados pela pre-
sencga de overshoot aos 20ms, por exemplo. Tal caracteristica é herdada exclusivamente
dos controladores de corrente, devido ao torque ser gerado por uma combinacao entre as
correntes sincronas (2.45).

E possivel observar que a corrente de eixo direto apresenta leve oscilagdo em torno
de seu valor médio quando comparada com a corrente de eixo de quadratura. Esse com-
portamento da-se tanto pela menor indutancia no eixo direto (aproximadamente metade
da apresentado no eixo de quadratura), quanto a escala vertical do grafico da corrente iy4
ser a metade do grafica da corrente i,, evidenciando assim pequenas variagoes.

O degrau de carga aos 50 ms nao teve impacto significativo nas correntes sincro-
nas, sendo que essa variacao de carga interferiu apenas na velocidade mecanica do rotor.
Verifica-se também que a velocidade mecéanica do ensaio utilizando o controle linear de
torque permaneceu menor do que a desenvolvida pelo controlador MTPA, devido a inferior
capacidade de gerar torque eletromagnético e menor intervalo de operacao.

Logo, com esse ensaio, foi capaz de demonstrar as vantagens citadas anterior-
mente do MTPA: aumento da eficiéncia e maior intervalo de operagao, melhorando assim
o desempenho dindmico em transitérios, por exemplo.

3.3.4 Ensaio do controlador de Velocidade

Este ensaio contempla a mais externa malha, ou seja, além dos controladores de
corrente e torque, sera empregado o controlador de velocidade para determinar a refe-
réncia de torque adequadas, dada uma referéncia de velocidade como entrada e um erro
calculado. Uma série de variagdes de carga e referéncia foram impostos nesse sistema,
afim de observar o comportamento dindmico das malhas de controle projetadas.

A maquina parte a vazio com referéncia de velocidade definida em 100rad/s até os
4s de ensaio. Apds esse intervalo, € aplicada variagao em rampa da referéncia durante 2s
que eleva a referéncia de velocidade até 170rad/s, velocidade préxima a nominal. Logo
apos, aos 7s, uma carga de 20Nm é acoplada ao eixo da maquina. Aos 11s outra rampa
de referéncia € aplicada, sendo que essa possui duragao de apenas 1s e reduz a referéncia
de velocidade para 100rad/s. Por fim, uma rampa crescente de carga a partir dos 13s por
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bs até atingir 45N m. Os resultados desse ensaio podem ser analisados na Figura 3.12.

Figura 3.12 — Ensaio do controlador de velocidade. a) Velocidade mecénica, b) torque no
eixo.
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Fonte: Proprio autor.

E possivel identificar que o controlador MTPA promove uma aceleracéo inicial ligei-
ramente maior que o controle i; = 0, pois possibilita maior pico de torque no arranque
da maquina. Durante a rampa de referéncia dos 4s aos 6s ambos controladores possuem
comportamento similiar, porém, aos 7s, quando a carga de 20 N'm é aplicada, o controlador
de torque MTPA consegue satisfatoriamente recuperar a velocidade ap6s o acoplamento
da carga. Tal situac&o nao acorreu no controlador linear de torque, pois esse, para atingir
o torque de referéncia, nessa velocidade, necessitaria de mais tensao no barramento V..

Na rampa de carga aplicada aos 13s € possivel observar que ambos controladores
possuem comportamento satisfatorio, porém, a partida dos 17.5s, o controlador linear de
torque ndo conseguiu mais acompanhar o controlador MTPA, pois o torque de referéncia
imposto pelo controlador de velocidade faria com que a ultrapassasse a corrente maxima
da maquina, logo foi saturada a referéncia de corrente e a maquina ndo conseguiu seguir
a referéncia de velocidade, ao passo que o controle com MTPA conseguiu recuperar a
velocidade.

Verifica-se que a velocidade mecanica, independente do controlador de torque em-
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pregado, demonstra comportamento sobreamortecido. Fato esse que demonstra conformi-
dade dos resultados obtidos com os parametros de projetos, pois utilizou-se um coeficiente
de amortecimento maior que um afim de obter esse comportamento.

As dinamicas das correntes da maquina nesse ensaio estdo expostas na Figura
3.13.

Figura 3.13 — Ensaio do controlador de velocidade. a) Corrente de eixo direto, b) corrente
de eixo em quadratura, ¢) modulo da corrente i,

|« e

—
L " o

O

Corrente (A)
c'n

-10-
20 B e
—~ /___
o é/
o}
@) kk —_—
0
__20F
<
9
& 10f C)
o
O t
O 1 | 1 1 1 1 1 1 1 ]
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Tempo (s)

Fonte: Proprio autor.

E possivel observar que na partida da maquina surgiram picos de corrente afim
de sintetizar o torque demandado pelo controlador de velocidade. Porém esses picos
de corrente mostraram-se controlados, demonstrando adequada banda do controlador de
velocidade, que nao gerou referéncias de torque excessivamente elevadas.

O moddulo das corrente do controlador linear de torque foi superior ao obtido pelo
MTPA, o que resulta em maiores perdas Joule. Além de obter menor eficiéncia que o
MTPA, esse controlador também demonstrou menor desempenho dindmico, evidenciando
assim a vantagem da utilizagdo do MTPA.



4 CONCLUSAO

Esse trabalho apresentou o estudo e desenvolvimento de um sistema de controle
para uma IPMSM, sendo abordado desde o projeto dos controladores até a modulacao uti-
lizada. Inicialmente, nesse trabalho, foi demonstrada a relevancia do estudo de maquinas
sincronas de imas permanentes internos para aplicagdes em tragao de veiculos elétricos.
Uma vez justificado o estudo, foram abordados diversos desafios no acionamento e con-
trole desse tipo de maquina através da revisao bibliografica.

Posteriormente, foi obtido 0 modelo matematico da maquina IPMSM de forma gra-
dativa, desde as transformadas de referéncia e do modelo elementar da maquina até o
equacionamento do circuito equivalente e das dindmicas mecéanicas. Baseado nos mode-
los obtidos, foram estudados e projetados os controladores de corrente e velocidade. Afim
de ampliar o intervalo de operacdo e maximizar a eficiéncia da maquina, foi proposto a
estratégia MTPA para sintetizacdo das correntes de referéncia da maquina. Por fim, foi
realizado um estudo da topologia e modulacao do conversor estatico para o acionamento
da maquina.

Grande parte das simulacdes foram obtidas por simulagcdo empregando o software
Typhoon HIL control center. Nessa plataforma foi desenvolvido um sistema SCADA, per-
mitindo a supervisdo e interacdo com a planta durante a execuc¢ao das simula¢des, em-
pregado frequentemente na execugao de testes. Entretanto, afim de obter os resultados
do presente trabalho, foi empregado uma interface em Python entre Matlab e Typhoon de-
senvolvida nesse estudo. Foram ensaiadas sistematicamente as malhas de corrente e a
modulagao proposta. Foram utilizados os métodos numéricos de otimizagéo e interpola-
cao de Lagrange, atrelado ao dispositivo de Briot-Ruffini-Horner no desenvolvimento do
MTPA, possibilitando a redugéo do custo computacional para execugédo dos calculos ne-
cessarios. Esse algoritmo MTPA desenvolvido foi sucessivamente testado e comparado ao
controlador linear de torque. Logo, foi demonstrado, através dos ensaios, a superioridade
em termos de comportamento dindmico e eficiéncia do método proposto. De forma coe-
rente a proposta do trabalho de obter algoritmos de controle que ndo possuam alto custo
computacional, o método MTPA proposto apresenta reduzido custo computacional devido
a otimizacGes através da utilizacdo de métodos numéricos.

Por fim, conclui-se que, através dos resultados obtidos, foi possivel validar o es-
tudo e a metodologia proposta. Ademais, afim de continuar e complementar esse estudo,
sugere-se para trabalhos futuros:

 Implementacdo do sistema proposto em bancada experimental, afim de validar ex-
perimentalmente o método proposto;

» Implementacao de controladores preditivos baseados no modelo da maquinas para
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promover melhorias nas dindmicas de corrente;

» Estudo e desenvolvimento de um algoritmo de enfraquecimento de campo que pos-
sua reduzido custo computacional, visando operagdo da maquina acima da veloci-
dade nominal.



REFERENCIAS BIBLIOGRAFICAS

ABAD, G. Power electronics and electric drives for traction applications. [S.l.: s.n],
2016. ISBN 9781118954423.

ATKINSON WEIMIN HAN, D. E. S. K. Numerical Solution of Ordinary Differential Equa-
tions. 1. ed. [S.L.]: Wiley, 2009. (Pure and Applied Mathematics: A Wiley Series of Texts,
Monographs and Tracts). ISBN 047004294X,9780470042946.

BAGUDAI S. K.; RAY, O.; SAMANTARAY, S. Evaluation of control strategies within hybrid
dc/ac microgrids using typhoon hil. In: 2019 8th International Conference on Power Sys-
tems (ICPS). [S.l.: s.n.], 2019. p. 1-6.

BEDETTI, N. et al. Automatic mtpa tracking in ipmsm drives: Loop dynamics, design, and
auto-tuning. IEEE Transactions on Industry Applications, v. 53, n. 5, p. 4547—4558,
2017.

BERTSEKAS, D. P. Chapter 1 - introduction. In: BERTSEKAS, D. P. (Ed.). Constrained
Optimization and Lagrange Multiplier Methods. [S.l.]: Academic Press, 1982. p. 1-94.
ISBN 978-0-12-093480-5.

BILGIN BERKER; EMADI, A. J. J. W. Switched reluctance motor drives: fundamentals
to applications. [S.I.]: CRC, 2019. ISBN 9781138304598,113830459X,9780203729991.

CATTANI, E.; ROSSATO, L.; PADILHA, R. Estrategia mtpa para a maquina ipmsm de baixo
custo computacional baseada em polinémios de lagrange. SEPOC, 2021.

CHEN, L. et al. Improved control techniques for ipm motor drives on vehicle application. In:
.[S.I.: s.n.], 2002. p. 2051 — 2056 vol.3. ISBN 0-7803-7420-7.

EHSANI, M. et al. Modern electric, hybrid electric, and fuel cell vehicles. [S.l.]: CRC
press, 2018.

FIGUEIREDO, D.; BIM, E. Controle linear de maximo torque de um motor sincrono de imas
permanentes interiores. Sba: Controle Automacao Sociedade Brasileira de Automa-
tica, scielo, v. 21, p. 260 — 271, 06 2010. ISSN 0103-1759. Disponivel em: <http://www.
scielo.br/scielo.php?script=sci_arttext&pid=S0103-17592010000300004&nrm=iso>.

FRANCO, N. M. B. Calculo Numérico. [S..]: PEARSON, 2015. ISBN 8576050870.

FUCHS, M. A. S. M. E. Power Quality In Electrical Machines And Power Systems. [S.|.]:
Academic Press, 2008. ISBN 0123695368,9780123695369.

GABBI, T. S. CONTROLE POR MODOS DESLIZANTES E OBSERVADOR DE DISTUR-

BIOS APLICADOS AO MOTOR SINCRONO DE IMAS PERMANENTES. 2015. 127 f.
Dissertacao (Mestrado em Engenharia Elétrica) — Universidade Federal de Santa Maria,
Santa Maria, 2015.

GUO, Q. et al. Maximum efficiency per torque control of permanent-magnet synchronous
machines. Applied Sciences, v. 6, p. 425, 12 2016.

HABERMAN, R. Elementary Applied Partial Differential Equations With Fourier Series
And Boundary Value Problems. 2. ed. [S.l.]: Prentice Hall PTR, 1987.


http://www.scielo.br/scielo.php?script=sci_arttext&pid=S0103-17592010000300004&nrm=iso
http://www.scielo.br/scielo.php?script=sci_arttext&pid=S0103-17592010000300004&nrm=iso

81

HALLIDAY ROBERT RESNICK, J. W. D. Fundamentals of physics, extended edition. 8.
ed. Wiley, 2007. ISBN 9780471758013,0471758019. Disponivel em: <http:/gen.lib.rus.ec/
book/index.php?md5=f54adcb9fc28710149466bec1f5b41e6>.

HAVA, A.; KERKMAN, R.; LIPO, T. Simple analytical and graphical methods for carrier-
based pwm-vsi drives. Power Electronics, IEEE Transactions on, v. 14, p. 49 — 61, 02
1999.

HESLA, E. Electric propulsion [history]. Industry Applications Magazine, IEEE, v. 15, p.
10— 13, 09 2009.

HOULDSWORTH, J. A.; GRANT, D. A. The use of harmonic distortion to increase the output
voltage of a three-phase pwm inverter. IEEE Transactions on Industry Applications, IA-
20, n. 5, p. 12241228, 1984.

HUANG, S. et al. Maximum torque per ampere and flux-weakening control for pmsm based
on curve fitting. 09 2010.

IEA. Global EV Outlook 2019. Paris, 2019.

KARTEEK, D. N. P. K. Y. Transfer function model based analysis of permanent magnet syn-
chronous motor with controllers. International Journal of Innovative Research in Elec-
trical, Electronics, Instrumentation and Control Engineering, v. 1, 2016.

KHAN, A. et al. Dual active full bridge implementation on typhoon hil for ng and v2g ap-
plications. In: 2017 IEEE Vehicle Power and Propulsion Conference (VPPC). [S.l.: s.n.],
2017. p. 1-6.

KIM, H. et al. Discrete-time current regulator design for ac machine drives. IEEE Transac-
tions on Industry Applications, v. 46, n. 4, p. 1425-1435, 2010.

KIM, S.-H. Chapter 7 - pulse width modulation inverters. In: KIM, S.-H. (Ed.). Electric Motor
Control. [S.l.]: Elsevier, 2017. p. 265-340. ISBN 978-0-12-812138-2.

KRISHNAN, R. Permanent Magnet Synchronous and Brushless DC Motor Drives. New
York: CRC Press, 2009. 611 p.

LAB, O. Interior Permanent Magnet Synchronous Motors. Ohnuma Lab, 2011. Aces-
sad? em 06 jul 2020. Disponivel em: <http://user.numazu-ct.ac.jp/~ohnuma/e_research.
html>.

LI, M.; HE, J.; DEMERDASH, N. A. O. A flux-weakening control approach for interior per-
manent maﬁ;net synchronous motors based on z-source inverters. In: 2014 IEEE Trans-
portation Electrification Conference and Expo (ITEC). [S.l.: s.n.], 2014. p. 1-6.

LI, Y. W. K. Maximum torque per ampere (mtpa) control for ipmsm drives using signal injec-
tion and an mtpa control law. IEEE Transactions on Industrial Informatics, v. 15, n. 10,
p. 5588-5598, 2019.

MARQUEZ-FERNENDEZ A. REINAP, M. A. F. Design, optimization and construction of an
electric motor for an electric rear wheel drive unit application for a hybrid passenger car.
In: The XIX International Conference on Electrical Machines - ICEM 2010. [S.].: s.n],
2010. p. 1-6.

MURAKAMI, H. et al. The performance comparison of spmsm, ipmsm and synrm in use
as air-conditioning compressor. In: IEEE. Conference Record of the 1999 IEEE Indus-
try Applications Conference. Thirty-Forth IAS Annual Meeting (Cat. No. 99CH36370).
[S.1.], 1999. v. 2, p. 840-845.


http://gen.lib.rus.ec/book/index.php?md5=f54adcb9fc28710149466bec1f5b41e6
http://gen.lib.rus.ec/book/index.php?md5=f54adcb9fc28710149466bec1f5b41e6
http://user.numazu-ct.ac.jp/~ohnuma/e_research.html
http://user.numazu-ct.ac.jp/~ohnuma/e_research.html

82

OGATA, K. Engenharia de Controle Moderno. 5. ed. New York: Pearson, 2015. 824 p.

PAN, C.-T.; SUE, S. M. A linear maximum torque per ampere control for ipmsm drives over
f2uéléspeed range. IEEE Transactions on Energy Conversion, v. 20, n. 2, p. 359-366,
5.

PIIPPO, A.; SALOMAKI, J.; LUOMI, J. Signal injection in sensorless pmsm drives equipped
with inverter output filter. Industry Applications, IEEE Transactions on, v. 44, p. 1614 —
1620, 10 2008.

QUARTERONI, A.; SACCO, R.; SALERI, F. Numerical Mathematics. [S.l.: s.n.], 2007.
v. 37. ISBN 978-1-4757-7394-1.

RAHMAN, M. A. et al. Testing of genetic-pi based controller for ipmsm drive. 2002 IEEE
Internalltional Conference on Industrial Technology, 2002. IEEE ICIT ’02., v. 1, p. 119—
124 vol.1, 2002.

ROWAN, T. M.; KERKMAN, R. J. A new synchronous current regulator and an analysis of
current-regulated pwm inverters. IEEE Transactions on Industry Applications, 1A-22, p.
678690, 1986.

SANTIAGO, J. de et al. Electrical motor drivelines in commercial all-electric vehicles: A
review. IEEE Transactions on Vehicular Technology, v. 61, n. 2, p. 475-484, 2012.

SCALCON, F. P. CONTRIBUICOES AO ACIONAMENTO E CONTROLE DOS MOTORES

DE RELUTANCIA VARIAVEL E SINCRONO DE IMAS PERMANENTES. 2019. 133 f.
Dissertacao (Mestrado em Engenharia Elétrica) — Universidade Federal de Santa Maria,
Santa Maria, 2019.

SUN, J. et al. Online mtpa trajectory tracking of ipmsm based on a novel torque control
strategy. Energies, v. 12, n. 17, 2019. ISSN 1996-1073.

TOOSI, H. E. et al. Central power management system for hybrid pv/battery ac-bus mi-
crogrid using typhoon hil. In: 2019 IEEE 28th International Symposium on Industrial
Electronics (ISIE). [S.l.: s.n.], 2019. p. 1053-1058.

VAS, P. Sensorless Vector and Direct Torque Control. illustrated edition. Oxford Uni-
versity Press, USA, 1998. (Monographs in Electrical and Electronic Engineering). ISBN
0198564651,9780198564652. Disponivel em: <http://gen.lib.rus.ec/book/index.php?md5=
d26a526a344fa01e4a9040de2b97da45>.

VUKOSAVIC, S. N. Electrical Machines. 1. ed. [S.l.]: Springer-Verlag New York, 2013.
(Power Electronics and Power Systems). ISBN 978-1-4614-0399-9,978-1-4614-0400-2.

WANG, A.; JIA, X.; SHI, W. On-line parameter estimation method for ipmsm based on
decoupling control. World Electric Vehicle Journal, v. 4, p. 610-616, 01 2011.

WEIJIE L. DONGLIANG, W. Q. Z. X. L. On sliding mode control of permanent magnet syn-
chronous motor. In: The 26th Chinese Control and Decision Conference (2014 CCDC).
[S.l.: s.n.], 2014. p. 4555-4559.

ZHOU, K.; WANG, D. Relationship between space-vector modulation and three-phase
carrier-based pwm: a comprehensive analysis [three-phase inverters]. IEEE Transactions
on Industrial Electronics, v. 49, n. 1, p. 186—196, 2002.

ZHU, H.; XIAO, X.; LI, Y. A simplified high frequency injection method for pmsm sensorless
control. In: . [S.I.: s.n.], 2009. p. 401 — 405.


http://gen.lib.rus.ec/book/index.php?md5=d26a526a344fa01e4a9040de2b97da45
http://gen.lib.rus.ec/book/index.php?md5=d26a526a344fa01e4a9040de2b97da45

	Introdução
	Revisão bibliográfica
	Objetivos do trabalho

	Metodologia
	Modelagem da máquina IPMSM
	Transformações de coordenadas
	Transformada de Clark
	Transformada de Park


	Modelo elementar da máquina
	Máquina de imãs permanentes bifásica
	Modelagem elétrica em referencial estatórico
	Modelagem elétrica em referencial síncrono
	Modelagem mecânica
	Modelo discreto

	Controle da máquina IPMSM
	Controladores lineares
	Modelo linear da máquina IPMSM
	Projeto dos controladores lineares

	Controlador de Torque
	Controle linear de torque
	Controle de torque MTPA


	Topologia e modulação do conversor estático
	Inversor half-bridge trifásico
	Modulação do conversor


	Resultados
	Parâmetros calculados
	Ganhos dos controladores PIs
	Equações do controlador de torque MTPA

	Ambiente de simulação
	Ensaios
	Ensaio da modulação do conversor
	Limite de operação de modulação
	Análise da modulação

	Ensaio dos controladores de Corrente
	Ensaio do controlador de Torque
	Ensaio do controlador de Velocidade


	Conclusão
	 Referências Bibliográficas

