UNIVERSIDADE FEDERAL DE SANTA MARIA
CENTRO DE TECNOLOGIA
PROGRAMA DE POS-GRADUAGCAO EM

ENGENHARIA ELETRICA

CONTRIBUICOES AO CONTROLE DO MOTOR
SINCRONO DE iIMA PERMANENTE COM
FCEM NAO SENOIDAL

TESE DE DOUTORADO

Cassio Luciano Baratieri

Santa Maria, RS, Brasil
2015






CONTRIBUICOES AO CONTROLE DO MOTOR
SINCRONO DE IMA PERMANENTE COM
FCEM NAO SENOIDAL

Cassio Luciano Baratieri

Tese apresentada ao Curso de Doutorado do Programa de Pods-Graduacao
em Engenharia Elétrica, Area de Concentracio em Processamento de
Energia Elétrica, da Universidade Federal de Santa Maria (UFSM,RS),
como requisito parcial para obtencao do grau de
Doutor em Engenharia Elétrica.

Orientador: Prof. Humberto Pinheiro

Santa Maria, RS, Brasil
2015



Ficha catalogréfica elaborada através do Programa de Geragdo Automatica
da Biblioteca Central da UFSM, com os dados fornecidos pelo(a) autor(a).

Baratieri, Cassio Luciano

Contribuicoes ao controle do motor sincrono de iméa
permanente com FCEM néao senoidal / Cassio Luciano Baratieri
- 2015

225 p.; 30 cm

Orientador: Humberto Pinheiro

Tese (doutorado) — Universidade Federal de Santa Maria,
Centro de Tecnologia, Programa de Pés-Graduacao em
Engenharia Elétrica, RS, 2015

1. Algoritmo super-twisting 2. Controle I-f 3. Controle
vetorial sensorless 4. Modos deslizantes em tempo discreto 5.
Motores sincronos de imas permanentes com FCEM néo
senoidal. I. Pinheiro, Humberto II. Titulo.

(© 2015

Todos os direitos autorais reservados a Céassio Luciano Baratieri. A reproducao de partes ou do
todo deste trabalho s6 podera ser feita com autorizacio por escrito do autor.

Endereco: Av. Roraima, N° 1000, Bairro Camobi, Santa Maria, RS, Brasil, CEP: 97105-900;
Endereco Eletronico: cassio.baratieri@gmail.com.




Universidade Federal de Santa Maria
Centro de Tecnologia
Programa de Pé6s-Graduacao em Engenharia Elétrica

A Comissao Examinadora, abaixo assinada,
aprova a Tese de Doutorado

CONTRIBUICOES AO CONTROLE DO MOTOR
SINCRONO DE iIMA PERMANENTE COM
FCEM NAO SENOIDAL

elaborada por
Céssio Luciano Baratieri

como requisito parcial para obtencao do grau de
Doutor em Engenharia Elétrica

COMISSAO EXAMINADORA:

Humberto Pinheiro, Ph.D.
(Presidente/Orientador)

Darizon Alves de Andrade, Ph.D. (UFU)

Felipe Bovolini Grigoletto, Dr. (UNIPAMPA)

Hilton Abilio Griindling, Dr.Sc. (UFSM)

Rodrigo Padilha Vieira, Dr. (UFSM)

Santa Maria, 20 de Agosto de 2015






Dedico & minha familia.






AGRADECIMENTOS

Meu sincero agradecimento ao Professor Humberto Pinheiro pela sua brilhante
orientacao durante toda a minha trajetoria académica na Universidade Federal de Santa
Maria. As discussoes, criticas, sugestoes e reflexoes contribuiram de forma significativa
para a minha formagao pessoal e profissional.

A Universidade Federal de Santa Maria, ao Programa de Pos-Graduagao em En-
genharia Elétrica (PPGEE) e, principalmente, & coordenagdo do PPGEE por propiciar a
oportunidade de acesso a um curso de Pés-Graduagao de alta qualidade. Agradeco aos
professores do PPGEE que colaboraram diretamente & minha formacao técnico-cientifica,
em especial, ao Professor Hilton Abilio Griindling.

Ao Grupo de Eletronica de Poténcia e Controle (GEPOC) por fornecer um ambi-
ente e recursos de trabalho que foram essenciais ao desenvolvimento desta tese.

Aos amigos e colegas do GEPOC pelo companheirismo, pelo agradavel convivio
diario e pela troca de conhecimento e de experiéncias.

A Coordenacao de Aperfeicoamento de Pessoal de Nivel Superior (CAPES) pelo
suporte financeiro durante o periodo do doutorado.

Minha sincera gratiddao ao Professor Pragasen Pillay pela sua excelente supervisao
durante o estagio de doutorado sanduiche na Concordia University, permitindo uma am-
pla troca de experiéncias bem como a expansao do meu conhecimento técnico-cientifico.
Estendo esse agradecimento ao Professor Luiz Antonio Correa Lopes e a todos os mem-
bros do Power Electronics and Energy Research Group (PEER), que permitiram tornar
essa parceria internacional possivel.

Aos grandes amigos Everton Soares Pivotto e Elisandro Machado pelo convivio
diario e pelo apoio pleno ao longo de toda a minha vida académica em Santa Maria.

A minha noiva pelo suporte, carinho, compreensio e auxilio, que foram fundamen-
tais ao desenvolvimento deste trabalho.

A minha mée, ao meu pai e a todos os membros da minha familia que me auxiliaram

e me apoiaram incondicionalmente.






“A person who never made
a mistake never tried
anything new.”

Albert Einstein
(1879-1955)






RESUMO

Tese de Doutorado

Programa de Pés-Graduacao em Engenharia Elétrica
Universidade Federal de Santa Maria, RS, Brasil

CONTRIBUIQOES AO CONTROLE DO MOTOR
SINCRONO DE IMA PERMANENTE COM
FCEM NAO SENOIDAL

AUTOR: CASSIO LUCIANO BARATIERI
ORIENTADOR: HUMBERTO PINHEIRO

Local da Defesa e Data: Santa Maria, 20 de Agosto de 2015.

Esta tese apresenta contribuicoes ao controle vetorial sensorless de Motores Sincro-
nos de Imas Permanentes (MSIP) com Forca Contraeletromotriz (FCEM) nao senoidal,
cujos imas sao alocados na superficie do rotor. A técnica proposta permite reduzir as
oscilagoes no conjugado eletromagnético e, dependendo da FCEM, as perdas no cobre
dos enrolamentos do estator. Para compreender a motivacao deste trabalho, as particu-
laridades que diferenciam os MSIPs sdo inicialmente discutidas. Desta forma, pode-se
contextualizar esse motor no desenvolvimento de produtos mais eficientes. Em seguida,
dois modelos dindmicos do MSIP nao senoidal sao derivados. O primeiro modelo, represen-
tado no referencial estaciondario o3, é usado para determinar um observador de corrente.
Esse observador é expresso em tempo discreto e baseia-se nos modos deslizantes de or-
dem superior, especificamente, no algoritmo super-twisting com uma nova modificacao,
que usa ganhos varidveis para a minimizacao do chattering. O segundo modelo, obtido
a partir de uma nova transformacao sincrona orientada ao vetor de FCEM, é usado no
controle vetorial do MSIP. Além disso, um processo de filtragem seletiva é incluido ao
sistema de controle, permitindo eliminar o chattering residual das estimativas da FCEM
e implementar a transformagao proposta em um sistema de controle hibrido, que propicia
o controle vetorial senoidal e nao senoidal. Em vista disso, é possivel obter o aprimora-
mento da eficiéncia energética do motor. De forma a suprir a operacao em baixas rotacoes
e na velocidade nula, o controle I-f é adotado com alguns aprimoramentos. Dentre esses
aprimoramentos, destaca-se a metodologia de projeto da partida e o método de transicao
bidirecional, que permite a transicao suave e rapida entre as estratégias de controle abor-
dadas. Por fim, resultados de simulagao e experimentais sao apresentados para validar os

desenvolvimentos tedricos bem como demonstrar a viabilidade de implementagao.

Palavras-chave: Algoritmo super-twisting. Controle I-f. Controle vetorial sensorless.
Modos deslizantes em tempo discreto. Motores sincronos de imas permanentes com FCEM
nao senoidal.






ABSTRACT

Doctoral Thesis

Programa de Pés-Graduacao em Engenharia Elétrica
Universidade Federal de Santa Maria, RS, Brasil

CONTRIBUTIONS TO CONTROL METHODS
OF PERMANENT MAGNET SYNCHRONOUS
MOTOR WITH NONSINUSOIDAL BACK-EMF

AUTHOR: CASsio LUCIANO BARATIERI
ADVISOR: HUMBERTO PINHEIRO

Place and Date: Santa Maria, August 20", 2015.

This thesis presents contributions to the sensorless vector control of Permanent
Magnet Synchronous Motors (PMSM) with nonsinusoidal back Electromotive Force (back-
EMF), whose magnets are allocated on the rotor surface. The proposed technique can
reduce the oscillations in the electromagnetic torque and the copper losses in the stator
windings depending on the back-EMF. In order to understand the motivation of this work,
the particularities that differentiate PMSMs are initially discussed. Thus, this motor
can be contextualized in the development of more efficient products. In the following,
two dynamic models of nonsinusoidal PMSM are derived. The first model represented
in af stationary reference frame is used to determine a stator current observer. This
observer is expressed in discrete time and is based on high order sliding mode, specifically,
in the super-twisting algorithm with a new modification, that uses variable gains for
chattering minimization. The second model that is derived from a new synchronous
transformation frame oriented on back-EMF vector, is used to vector control of PMSM.
In addition, a selective filtering process is included in the control system, allowing to
eliminate the residual chattering of the estimates of back-EMF and to implement the
proposed transformation in a hybrid vector control system, which provides the sinusoidal
and non-sinusoidal vector control. As result, it is possible to achieve improvements in the
motor energy efficiency. In order to allow the operation at low speeds and at standstill, I-f
control method is adopted with some enhancements. Among these enhancements, it can
be highlighted the methodology for motor starting design and the bidirectional transition
method that allows a smooth and fast transition between the control strategies. Finally,
simulation and experimental results are presented to validate the theoretical developments

and to demonstrate the feasibility of implementation.

Keywords: Super-twisting algorithm. I-f control. Sensorless vector control. Nonsinu-
soidal back-EMF permanent magnet synchronous motors. Discrete time sliding mode.
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1 INTRODUCAO

A melhoria da eficiéncia energétical em sistemas eletromecanicos que demandam
energia elétrica ¢ um tema atual e mundialmente discutido, cuja origem ocorreu ainda
no século passado?. Na década de 1970, o mundo sofreu um grande impacto econo-
mico diante da crise do petroleo, e notou a sua enorme dependéncia aos combustiveis
fésseis (COLOMBO, 1984). Desde entao, dois temas tém sido abordados de forma di-
reta pelos governos e entidades nao governamentais ao redor do mundo: o uso racio-
nal de energia e a busca por combustiveis alternativos (COLITTI; BARONTI, 1981).
Apesar dos avancos tecnoldgicos na procura e na extracao de petréleo que permitem um
aumento na oferta, a ideia de um mundo com energia ecologicamente sustentavel per-
manece ativa. FEssa ideologia é constantemente fortalecida por intermédio de estudos
e eventos internacionais como o Painel Intergovernamental sobre Mudancas Climaticas
(PIMC), a Convengao das Nagoes Unidas sobre Mudangas Climéaticas (CNUMC), o Pro-
tocolo de Quioto, a Conferéncia das Nac¢oes Unidas sobre Desenvolvimento Sustentavel
(CNUDS) e muitos outros. Tépicos sobre o meio ambiente, o desenvolvimento sustenta-
vel, as energias renovaveis e o conservacionismo sao tratados nesses eventos. Dentre as
principais pautas em estudo, a eficiéncia energética sempre ganhou destaque, e devido a
sua importancia, muitos pesquisadores a indicam como uma alternativa complementar a
reducao da taxa de crescimento do consumo de energia elétrica no mundo.

De forma geral, é possivel assumir que o aprimoramento da eficiéncia energética
é uma alternativa valida na reducao da demanda por energia, desde que agoes paralelas
sejam adotadas com o intuito de viabilizar esse incentivo. A¢oes sociais e governamentais
como a racionalizagdo do uso de energia, o fomento ao desenvolvimento tecnolégico, e
mudangas legislativas e normativas, tanto no a&mbito socioeconémico e educacional quanto
no setor industrial, sdo essenciais para concretizar esse propoésito. Além disso, um tema
a ser debatido concomitantemente é a conservacao de energia®, a qual tem um impacto
direto no modo de vida da sociedade moderna (LOPES; ANTUNES; MARTINS, 2012).

Em virtude disso, os paises desenvolvidos e emergentes, por intermédio dos érgaos
governamentais e pela propria sociedade, estao incentivando o uso conservacionista de
energia e a geragao de energia elétrica por fontes renovaveis. Ademais, medidas de curto,

médio e longo prazo para conter a taxa de crescimento da demanda de energia vém

1A eficiéncia energética refere-se como sendo a utilizacdo de uma menor energia para produzir a
mesma quantidade de servigos ou resultado util (PATTERSON, 1996), ou em outras palavras, a eficiéncia
energética significa conseguir mais resultado por unidade de energia paga (HERRING, 2006).

2Em 1973, os pafses arabes integrantes da Organizagdo dos Paises Exportadores de Petréleo (OPEP)
embargou o fornecimento de petréleo para os Estados Unidos e os paises europeus. Apds o embargo pela
OPEP, o fornecimento foi limitado e ocorreu um aumento abusivo nos precos do petréleo.

3Conservacdo de energia é a reducio do consumo de energia através de uma menor qualidade dos
servigos de energia (p.ex., baixos niveis de aquecimento residencial, limitagdo da velocidade de carros,
limites de capacidade e consumo em eletrodomésticos) (HERRING, 2006).
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sendo amplamente discutidas e planificadas nas principais agéncias e departamentos de
energia* do mundo. Dentre algumas propostas de curto prazo que visam a reducdo dessa
demanda, pode-se destacar a imposi¢cao de normativas para niveis minimos de eficiéncia
em equipamentos eletronicos e eletromecéanicos. Por essa razao, o investimento tecnologico
no setor industrial, para otimizar a eficiéncia energética, torna-se prioritario. Atualmente,
essa “imposi¢ao tecnolégica” pode ser constatada em varios produtos como refrigeradores,
condicionadores de ar, bombas de agua, ventiladores, etc. Existe um detalhe em comum
nesses produtos citados, todos eles requerem motores elétricos para a sua operacao.

Os estudos publicados por Falkner e Holt (2011) e Waide e Brunner (2011) na
International Energy Agency (IEA) revelaram que o maior consumo de energia elétrica
no mundo esta concentrado no setor industrial, seguido pelo setor residencial e comercial.
Além disso, os estudos estimam que os motores elétricos representam entre 43% e 46% da
demanda global de eletricidade, em que aproximadamente 64% desse percentual concentra-
se na industria, 20% no comércio, 13% nas residéncias, 2% no transporte e 1% na agricul-
tura. Embora esses dados estatisticos refletem o cenario energético de 2009-2011, é pos-
sivel inferir com base no crescimento populacional e econémico dos paises desenvolvidos
e emergentes, que esses dados percentuais nao sofreram alteragoes de modo significativo
nos ultimos anos, apesar da demanda por energia ter aumentado. De modo a aumentar
a eficiéncia energética em aplicagoes que demandam motores elétricos, os autores desses
estudos apontam algumas diretrizes e recomendagoes, tais como: o uso de componentes
eficientes no sistema integrado ao motor; a especificagao adequada do motor a carga; e o
acionamento com frequéncia variavel em aplicagoes com cargas variaveis.

Os acionamentos de alto desempenho com métodos de controle que proporcionam
a operacao em frequéncia variavel, tais como o controle por orientacao de campo ou
controle vetorial (BLASCHKE; HASSE, 1972, 1968 apud VAS, 1998) e o controle direto
de conjugado (DEPENBROCK, 1988; TAKAHASHI; NOGUCHI, 1986), sao tecnologias
consolidadas desde a década de 1990. Esses métodos de controle sao amplamente apli-
cados em Motores de Inducio (MI) e Motores Sincronos de Imas Permanentes (MSIP).
Por exemplo, um segmento de mercado com producao em larga escala que tem adotado

esses métodos de controle é a chamada linha branca®

. Na linha branca, sao produzidos
eletrodomésticos de médio a grande porte como refrigeradores e condicionadores de ar.
Nesse mercado bem como em outros, existe uma tendéncia pelo aprimoramento da efici-
éncia energética de uma maneira ecologicamente sustentavel, que ¢ popularmente deno-
minada como Ecodesign®. Essa vigorosa tendéncia e os indices minimos de eficiéncia que

tém se tornado cada vez mais rigidos, impoe diretamente ao setor industrial a motivagao

4Por exemplo: Department of Energy (DOE), Agéncia Nacional de Energia Elétrica (ANEEL), In-
ternational Renewable Energy Agency (IRENA), Energy Information Administration (EIA), Intelligent
Energy Europe (IEE), Ministério de Minas e Energia (MME), etc.

5No inglés, pode ser encontrado como major appliance, domestic appliance, white goods ou whiteware.

50 termo originou-se do conceito Design for Environment.
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necessaria para investigar novas solugoes tecnoldgicas ao projeto, acionamento e controle
de motores elétricos.

A implementacao de métodos de acionamento e controle de alto desempenho em
segmentos de producao em larga escala tornou-se possivel em razao da evolucao dos semi-
condutores de poténcia e do aumento da capacidade de processamento digital, ambos com
custos viaveis a essa categoria de producao, permitindo assim agregar novas tecnologias em
aplica¢oes com motores elétricos de baixo custo (BOSE, 2009). Além disso, outro aprimo-
ramento em func¢ao desses avangos tecnologicos, e que permite reduzir o custo de fabrica-
¢ao, é a substituicao de sensores de posi¢ao e de velocidade por técnicas computacionais de
estimagao (PACAS, 2011). De modo concomitante, ocorrem evolugoes nos processos de fa-
bricagao, os quais proporcionam a elaboragao de projetos e a producao de motores elétricos
de baixo custo com foco na eficiéncia energética. Em virtude disso, nas ultimas décadas,
o MSIP tornou-se uma opc¢ao atrativa a industria de producgao em larga escala, princi-
palmente, devido ao motor apresentar alta densidade de energia, excelente desempenho
dindmico e aumento de eficiéncia energética quando comparado com motores de Corrente
Continua (CC) e MIs (KRISHNAN, 2009; PILLAY; KRISHNAN, 1991; RAHMAN, 2013).

De fato, a viabilidade de novas tecnologias na area de maquinas elétricas e o in-
centivo pela melhoria da eficiéncia energética estabelecem desafios aos pesquisadores da
academia e da industria manufatureira, motivando a proposicao de novas solugoes a fim
de suprir tais incentivos, sem comprometer o desempenho operacional do motor. Desta
forma, é possivel inferir que o acionamento e controle do MSIP bem como de outros mo-
tores elétricos, serao foco continuo de pesquisas nas proximas décadas ou séculos, até o
surgimento de uma nova alternativa para substituir a fungdo do motor elétrico.

Em virtude dos avancos tecnologicos e dos desafios acima mencionados, esta tese
apresenta contribuicdes ao controle sensorless” do MSIP, especificamente para motores
com a Forca Contraeletromotriz (FCEM) nao senoidal. Em seguida, uma revisao biblio-
grafica dos tépicos correlacionados a esse tema serd apresentada, revelando os principais
métodos encontrados na literatura. Posteriormente, as contribuicoes especificas e a orga-

nizacao da tese serao descritas em detalhes.

1.1 Revisao bibliografica

Nesta se¢ao sera apresentada uma revisao bibliografica sobre o acionamento e con-
trole vetorial sensorless do MSIP com FCEM nao senoidal. Inicialmente, diversas téc-
nicas de acionamento e controle dos MSIPs com a FCEM senoidal e nao senoidal serao
discutidas. Logo apds, os principais métodos a operacao sensorless do MSIP e o uso de

observadores por modos deslizantes serao descritos evidenciando suas particularidades.

"Sem o uso de sensores mecanicos de posicdo ou velocidade, encoders, resolvers, tacometros, etc.
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1.1.1 Acionamento e controle do MSIP com FCEM nao senoidal

O uso de inversores de frequéncia de Corrente Alternada (CA) no acionamento de
motores elétricos iniciaram na década de 1950 (LIPO, 1988). Desde entéao, essa forma de
acionamento tem contribuido para a evolugao dos dispositivos semicondutores de poténcia
(do tiristor ao Insulated Gate Bipolar Transistor - IGBT), ao desenvolvimento de varias
topologias de conversores estaticos e ao aprimoramento dos métodos de controle sensorless
(BOSE, 2009). A partir da década de 1970, os esforgos tecnolégicos no acionamento e
controle de alto desempenho eram direcionados aos motores de indugao, pois esses motores
popularizaram-se mais do que os motores CC devido a robustez construtiva, reduzida
manutengao e ao baixo custo (SAWA; KUME, 2004). Posteriormente, as estratégias foram
adaptadas aos MSIPs. Uma vez que os custos e a tecnologia de fabricacdo dos imas com
terras raras e de ferrite tornaram-se economicamente viaveis e construtivamente flexiveis
a aplicacdo em motores elétricos, o MSIP conquistou o seu espago no mercado de motores
de alta eficiéncia (MELFI; EVON; MCELVEEN, 2009; RAHMAN;, 2013).

Conforme Krishnan (2009), o motor elétrico com excitagdo a imas permanentes
e sem escovas pode ser classificado em duas categorias: motor Brushless Direct Current
(BLDC) e o MSIP com FCEM senoidal®. A principal diferenca entre esses motores esta
na distribuicao do fluxo magnético no entreferro e, consequentemente, na forma de onda
da FCEM. De modo ideal, o motor BLDC exibe uma FCEM trapezoidal, enquanto que no
outro motor a FCEM ¢ senoidal. Por esse motivo, os requisitos e os aspectos operacionais
sdo convencionalmente distintos para esses dois motores (PILLAY; KRISHNAN, 1991).

De acordo com a abordagem classica, as correntes de fase de um motor BLDC
devem possuir a forma de onda retangular a fim de produzir um conjugado eletromagnético
constante. Por outro lado, no MSIP senoidal, as correntes devem ser senoidais. Do ponto
de vista da sintese de corrente por meio da abordagem classica apresentada na literatura, a
escolha da topologia do conversor estatico, a técnica de acionamento desse conversor, o uso
ou nao de sensores mecanicos e a técnica de controle sdo geralmente distintas para produzir
a forma de onda apropriada, proporcionando assim o maior rendimento com o menor
custo (KRISHNAN;, 2009). Usualmente, os MSIPs trifasicos sdo acionados por inversores
de tensao a trés bracos com MOSFETSs ou IGBTs. No motor BLDC, adota-se um padrao
de modulagao seis-pulsos 120° sintetizando correntes de fase retangulares. Enquanto que
no MSIP senoidal, todos os bragos comutam para sintetizar correntes senoidais. Detalhes
especificos sobre a diferenciacdo desses motores serdao discutidos no capitulo subsequente.

Apesar de existir essa diferenciacao operacional bem definida entre os dois motores,
a classificacdo do MSIP nas categorias mencionadas pode ser discordante por questoes

construtivas. Em outras palavras, um motor projetado para exibir uma FCEM senoidal,

8No inglés, popularmente conhecido como Permanent Magnet Synchronous Motor (PMSM).
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na pratica, pode apresentar componentes harmoénicas multiplas da fundamental, por exem-
plo, a quinta e a sétima componente harmonica. De forma semelhante, o motor BLDC que
por convencao deve apresentar uma FCEM trapezoidal, em muitos casos, exibe uma forma
de onda intermedidria, nem senoidal nem trapezoidal (HANSELMAN;, 2006). Essa parti-
cularidade foi discutida por Hanselman (1994) como “uma nova perspectiva alternativa ao
projeto e acionamento de MSIPs”, no qual um motor nao necessita ser senoidal ou trape-
zoidal para obter um conjugado eletromagnético constante, desde que as correntes apro-
priadas possam ser sintetizadas. Ademais, esse fato segue a nova tendéncia de projetos de
MSIPs com baixo custo de fabricagdo, otimizacao de material, enrolamentos concentrados
e bobinas com passo fraciondrio (BOGLIETTTI et al., 2014; EL-REFAIE, 2010).

Ao longo das tultimas décadas, os métodos de controle de velocidade e de conju-
gado, tradicionalmente aplicados ao MI, foram estendidos ao MSIP. Desde técnicas como
v-f (AGARLITA et al., 2013; ANDREESCU et al., 2012; PERERA et al., 2003), con-
trole direto de conjugado® e controle vetorial (VAS, 1998). Inicialmente, esse métodos
eram propostos para o MSIP com FCEM senoidal. Todavia, essas técnicas passaram a
ser aprimoradas e aplicadas em MSIP com FCEM nao senoidal (GRENIER; LOUIS,
1993; GRENIER et al., 1998; HEIDARI; MARKADEH; ABAZARI, 2011; OZTURK;
ALEXANDER; TOLIYAT, 2010; OZTURK; TOLIYAT, 2011; MONTEIRO, 2006). O
aperfeicoamento desses métodos tem se tornado factivel devido a possibilidade de imple-
mentacao de algoritmos cada vez mais complexos, visto que as tecnologias de processa-
mento digital de sinais e de medida tém evoluido rapidamente, assim como os dispositivos
semicondutores de poténcia com perdas reduzidas, alto rendimento e baixo custo.

O principal impacto da excitacdo inadequada do motor em relacao a distribui-
¢ao do fluxo no entreferro é a sintese de um conjugado eletromagnético com ondulacoes
(JAHNS; SOONG, 1996). De modo geral, a minimizagao dessas ondulac¢oes'® em um MSIP
com FCEM nao senoidal depende estritamente do espectro harmonico das correntes no es-
tator. Em vista disso, as metodologias adotadas para a defini¢do das correntes baseiam-se
na forma de onda da FCEM, que ¢é correspondente a taxa de variagao do fluxo magnético
concatenado devido aos imas em relagao a posi¢ao angular do rotor. Com base nessa
generalizacao, diversas alternativas para a determinagao das correntes de referéncia e ao
controle de corrente podem ser encontradas na literatura. Nesta tese, é feita a classificacao

dessas alternativas em duas categorias, de acordo com o método de sintese das correntes:

e Método direto (CLENET et al., 1993; FLIELLER et al., 2014; GUO; PARSA, 20009;
HANSELMAN, 1994; HUNG; DING, 1993; HEINS et al., 2007; LE-HUY; PERRET;,
FEUILLET, 1986; LU et al., 1999; NAKAO; AKATSU, 2013; PARK et al., 2000;
WU; CHAPMAN;, 2005);

9No inglés, Direct Torque Control (DTC).
190ndulacdes de conjugado miituo decorrentes da interacdo do fluxo magnético no entreferro e o fluxo
produzido pelas correntes do estator.
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e Método indireto (BOLOGNANI; TUBIANA; ZIGLIOTTO, 2003; CHEN; SONG;
SEKIGUCHI, 2000; GRENIER; LOUIS, 1993; LAZOR; STULRAJTER, 2014; OLI-
VEIRA et al., 2005).

No método direto, a forma de onda ou o espectro harmonico das correntes de re-
feréncia é preestabelecido com o conhecimento a priori da FCEM. Nesse caso, o controle
das correntes é frequentemente realizado em eixos de referéncia estacionaria abc ou af3, e
os controladores devem ter a capacidade de rastreamento de sinais oscilatérios no tempo
(p.ex. controladores por histerese como exibido na Figura 1.1). Por outro lado, no método
indireto, a insercao de componentes harmonicas nas correntes ocorre de forma indireta no
sistema de controle, ou seja, o conteiido harmonico é incluido apds o controle das correntes.
Por exemplo, a alimentacio direta de sinais'' nas acoes de controle da tensdo (feed-
forward), e a inje¢ao de harmoénicas por meio de transformagoes de referenciais (controle
vetorial) sao classificadas como métodos indiretos. As estratégias tratadas nesta tese estao

relacionadas ao método indireto, especificamente, ao método baseado no controle vetorial.

Tm/

Correntes —
U, | Inversor Sensor
de T s A
N « | Trifdsico Mecénico
Referéncia >

_

Figura 1.1 — Exemplo de método direto baseado em Hanselman (1994) e Park et al. (2000).

As principais contribui¢oes ao método indireto que empregam o controle vetorial
sdo propostas por Bolognani, Tubiana e Zigliotto (2003), Grenier e Louis (1993), Gre-
nier e Louis (1995), Kshirsagar e Krishnan (2010), Kshirsagar e Krishnan (2012), Lazor e
Stulrajter (2014), Monteiro et al. (2012) e Oliveira et al. (2005). Em geral, todas as propos-
tas possuem um objetivo comum relacionado ao controle, que é reduzir as ondulacées no
conjugado eletromagnético por intermédio de correntes invariantes no tempo, sem a neces-
sidade de elevar a banda passante da malha de controle (referencial sincrono). Para isso,
o conteudo harmoénico da corrente, necessario a sintese de um conjugado constante, é
determinado pela inclusao de uma alimentacao direta na acao de controle das malhas de
corrente (BOLOGNANI; TUBIANA; ZIGLIOTTO, 2003), ou por intermédio da modifi-
cagao da transformada de Park (GRENIER; LOUIS, 1993; OLIVEIRA et al., 2005).

A Figura 1.2 apresenta o controle vetorial proposto por Grenier e Louis (1993,
1995), cujos autores o denominaram como uma extensao da transformacao de Park

(PARK, 1929). Essa proposta fundamenta-se na inclusao de uma varidvel de compensagao

HInformacdo complementar com o contetido harménico apropriado.
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angular pu ao angulo de referéncia do rotor 6,. Logo, ambos sdo usados na transforma-
cao sincrona Tg,. Em virtude disso, correntes nao senoidais podem ser sintetizadas por
intermédio do controle de correntes de eixo direto e de quadratura invariantes no tempo.
Nessa técnica, a variavel de compensacao é obtida offline com base na derivada do fluxo
concatenado devido aos imas em funcao da posicao angular do rotor. Assim, pode-se
afirmar que a compensacao insere de forma indireta o contetido harmonico da FCEM
nas correntes de fase e, consequentemente, as ondulagdes do conjugado tendem a reduzir.
Entretanto, somente com a inclusdo de p, nao é possivel estabelecer as componentes
harmonicas de corrente necessarias a sintese de um conjugado eletromagnético constante
(KSHIRSAGAR; KRISHNAN, 2010). Por esse motivo, a proposta possibilita apenas a
reducao parcial das ondulac¢oes de conjugado eletromagnético. Os detalhes da modelagem

dessa estratégia podem ser encontrados em Grenier e Louis (1995, p. 447-448).
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Figura 1.2 — Diagrama de blocos do controle vetorial proposto por Grenier e Louis (1995,
p. 451) (figura adaptada).

A proposta de Bolognani, Tubiana e Zigliotto (2003) visa a aplicagao do controle ve-
torial em MSIPs usados na linha branca. O diagrama do sistema de controle proposto esta
ilustrado na Figura 1.3. E possivel observar que as componentes da FCEM estao represen-
tadas em eixos sincronos dg, armazenadas em tabelas de meméria (Loop-up Table LUP)
e indexadas em funcao da posicio angular mecanica. Essas componentes sdo adicionadas!?
as agoes de controle das malhas de corrente, proporcionando as compensacoes desses dis-
turbios. De maneira similar a componente da FCEM, a parcela oscilatéoria da corrente
de eixo de quadratura, que contém a informacgao necessaria a sintese de um conjugado
constante, é também armazenada em uma tabela. Por sua vez, essa componente CA é
adicionada ao sinal continuo da corrente de referéncia de eixo de quadratura ¢, 4., como
mostra a Figura 1.3. Paralelamente, i, .. ¢ alimentada diretamente na agao de controle,
com o intuito de definir o conteiiddo harmonico nas correntes, suprimindo a necessidade de

elevar a banda passante dos controladores de corrente. Nessa proposta, um filtro de Kal-

12 A¢goes Feedforward (FFW).
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man estendido (Extended Kalman Filter - EKF) é utilizado para determinar as estimativas
da velocidade e posi¢ao angular do rotor.

E importante enfatizar que a implementagao apresentada na Figura 1.3 requer o
conhecimento a priori da FCEM, o que em uma producao em larga escala como é a linha
branca, uma pequena dispersao em termos da repetibilidade de fabricacao, pode compro-
meter o desempenho da proposta em reduzir as ondulagoes de conjugado. Além disso, a
acao FI'W baseada em i, ,. depende diretamente dos parametros elétricos do motor, con-
sequentemente, o contetido harmonico pode ser introduzido de forma incompleta quando

ocorrem variagoes paramétricas, acarretando em ondulac¢oes de conjugado.
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Figura 1.3 — Diagrama de blocos do controle vetorial proposto por Bolognani, Tubiana e
Zigliotto (2003) (figura adaptada).

Além da varidvel de compensagao angular p proposta por Grenier e Louis (1993),
Oliveira et al. (2005) e Monteiro et al. (2012) apresentaram a inclusdo de uma varidvel
a,; que modifica o mdédulo dos vetores da matriz de transformacao de Park, conforme
mostrado na Figura 1.4. Essa abordagem permite minimizar as ondulagoes no conjugado
mutuo, tornando-o proporcional a corrente de eixo de quadratura. Embora a proposta
tedrica pode proporcionar um conjugado eletromagnético constante, a implementagao
exposta adota sensores de posigdo e também requer o conhecimento prévio da FCEM.

Lazor e Stulrajter (2014) adotam a mesma modificagdo na transformagao de Park
proposta por Oliveira et al. (2005). Contudo, os autores apresentam uma forma alterna-
tiva de obtengao das varidveis de compensagao. Diferentemente de Grenier e Louis (1993)
e Oliveira et al. (2005) que determinam essas varidveis com grandezas representadas em
eixos estacionarios a3, Lazor e Stulrajter (2014) propoem a obtengao a partir de gran-
dezas expressas no referencial sincrono dg com base na transformacgao de Park classica.
Detalhes sobre a forma de defini¢ao das variaveis de compensacao podem ser encontradas
em Oliveira et al. (2005, p. 1808-1810) e Lazor e Stulrajter (2014, p. 182).
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Figura 1.4 — Diagrama de blocos do controle vetorial proposto por Oliveira et al. (2005)
e Monteiro et al. (2012) (figura adaptada).

Com base na proposta de Oliveira et al. (2005), Kshirsagar e Krishnan (2012)
utilizaram o controle vetorial modificado!® de forma hibrida, ou seja, as varidveis de
compensac¢ao angular 4 e de moédulo a, sao somente adotadas a inser¢ao de harmonicos
em uma determinada faixa operacional de velocidade, como representado na Figura 1.5.
Em altas velocidades de rotacao, as variaveis sao ponderadas, tornando o controle vetorial
nao senoidal no controle vetorial classico (senoidal), o que reduz as perdas no ferro, visto
que a forma de onda das correntes é senoidal. As variaveis sdo determinadas por intermé-
dio da FCEM normalizada e indexada em funcao da velocidade angular e da constante da
FCEM. Além disso, Kshirsagar e Krishnan (2012) comparam a eficiéncia do motor e a re-
ducao das ondulacoes do conjugado eletromagnético para trés formas de onda de corrente:
correntes retangulares sintetizadas por uma estratégia seis pulsos 120°, correntes senoidais
e correntes com injecao de harmonicos. Esse estudo comparativo aponta que a injecao de
harmonicos propicia a menor ondulagao no conjugado eletromagnético com a menor cor-
rente Root Mean Square (RMS) (para os motores em questao). Apesar disso, a principal
desvantagem da proposta é a necessidade de um comissionamento para determinar a mag-
nitude das componentes harmonicas da FCEM. A partir dessa informagao, a forma de onda
da FCEM pode ser tabelada e reconstituida com o intuito de obter as variaveis p, e K,.
No comissionamento, o efeito da indutancia é desprezado, e assume-se o motor operando a
vazio, o que em algumas aplica¢oes nao ¢é possivel devido a integracao direta do motor em
outros elementos mecanicos (p.ex. compressores). Em vista disso, é importante enfatizar
que a FCEM obtida corresponde apenas a condi¢cdo de operagdo sem carga. Ademais,
a magnitude e distribuicao do fluxo dos imas permanentes sofrem variagoes em funcao da
temperatura, alterando a forma de onda da FCEM (GIERAS, 2008).

Monteiro et al. (2012) e Kshirsagar e Krishnan (2012) revelaram em suas propostas

que o controle vetorial modificado ou nao senoidal proporciona a minimizagao das ondu-

BTambém denominado de controle vetorial ndo senoidal.
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Figura 1.5 — Diagrama de blocos do controle vetorial proposto por Kshirsagar e Krishnan
(2012) (figura adaptada).

lacoes de conjugado e a redugdo as perdas no cobre, aumentando a eficiéncia do motor
em uma determinada faixa operacional de velocidade. A reducao das perdas depende da
relacao entre a velocidade de rotagao do motor e as perdas associadas a excitagdo do mo-
tor (perdas no cobre e no ferro). Em outras palavras, essa estratégia de controle permite
a injecao de harmonicas de corrente, que reduz a corrente RMS necesséria a sintese de
um mesmo conjugado eletromagnético, quando comparado com o acionamento por cor-
rente senoidal ou retangular. Embora Kshirsagar e Krishnan (2012) tenham analisado
essa abordagem para diversas FCEMs nao senoidais, as formas de onda escolhidas, em
um tentativa de generalizacao, representam apenas um conjunto limitado de MSIPs. Essa
limitacao pode ser constatada ao comparar as FCEMs exibidas por Kshirsagar e Krishnan
(2012) com os exemplos de diversos MSIPs mostrados em Hanselman (2006, p. 229-333).

Como reportado anteriormente, o controle sem sensores de posicao e de velocidade
para o MSIP tem se tornado um atrativo a industria, principalmente por questoes de redu-
cao de custo. Por essa razao, as principais técnicas sensorless que podem ser encontradas

na literatura serao abordadas na proxima secao.

1.1.2 Estratégias sensorless aplicadas em MSIPs

A substituicdo dos enrolamentos de campo por imas permanentes em maquinas
sincronas permite o aumento da densidade de energia por volume e a reducao da perdas
associadas ao rotor (PILLAY; KRISHNAN, 1991). Entretanto, essa alteragdo impoe a
necessidade de sincronismo do acionamento com a posi¢ao angular relativa dos imas, a fim
de obter a operagao adequada dessa maquina elétrica. Por essa razao, adota-se a posicao

angular mecéanica do rotor como referéncia de sincronismo. Para mensurar essa grandeza,
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sao usados sensores mecanicos como encoders, resolvers ou tacometros'® (PACAS, 2011).
Todavia, os avangos tecnolégicos no processamento digital de sinais permitiram substituir
0s sensores mecanicos por técnicas computacionais de estimacgao. Desta forma, é possivel
reduzir os custos de fabricacao, e ainda, aumentar a confiabilidade e robustez estrutural
do sistema mecéanico (BETIN et al., 2014; BRIZ; DEGNER, 2011).

De fato, a utilizacao de sensores mecanicos nao é exclusiva de MSIPs. Inicialmente,
os sensores de posicao e de velocidade foram empregados em motores CC visando o con-
trole de velocidade variavel. Em seguida, seu uso foi estendido ao controle por orientagao
de campo de MIs (SAWA; KUME, 2004). Desta forma, foi possivel agregar alto desempe-
nho dinamico, regulacao de velocidade e confiabilidade a operacdo dos motores elétricos.

Diversos métodos sensorless que estimam a posicdo ou a velocidade angular de
rotacao aplicadas em motores CA podem ser encontradas em Holtz (1995). Abordagens
especificas aplicadas ao MSIP sao discutidas em revisoes bibliograficas apresentadas por
Acarnley e Watson (2006), Benjak e Gerling (2010a, 2010b, 2010c), Briz e Degner (2011)
e Pacas (2011). Convencionalmente, os métodos sensorless podem ser divididos em duas
categorias (BETIN et al., 2014; PACAS, 2011): (i) sinais de excitagdo fundamental, e
(ii) injegao de sinais de alta frequéncia. Na primeira categoria, os métodos baseiam-se
no modelo dindmico do motor. Logo, a posicao e a velocidade angular do rotor, ou ou-
tras grandezas de sincronismo (p.ex. FCEM, ou fluxo magnético concatenado) sdo de-
terminadas diretamente ou indiretamente a partir do modelo matematico que governa o
comportamento dindmico do motor. Por outro lado, na segunda categoria, os métodos de
injecao de sinais de alta frequéncia permitem detectar a posicao do rotor por intermédio
das saliéncias do motor, ou seja, por meio das anisotropias do rotor e/ou da saturacao do
circuito magnético. Nessa ultima abordagem, sinais de alta frequéncia sao introduzidos
nos sinais de excitacao do motor, permitindo estimar a posi¢ao do rotor mesmo na veloci-
dade nula (BRIZ; DEGNER, 2011). Embora os métodos da primeira categoria possuam
limitacoes operacionais em velocidades préximas de zero, eles sao amplamente usados em
aplicagoes que nao exigem a operacao em baixa rotagdo, ou ainda, quando as saliéncias
do rotor sdo inapropriadas aos métodos de injecao de sinais. Além disso, Benjak e Ger-
ling (2010a) apresentaram outra classificacdo dos métodos, como mostrada na Figura 1.6.
Nessa classificagao, as estratégias baseadas em inteligéncia artificial, redes neurais e Fuzzy-
Neural sao diferenciadas dos métodos por excitagao fundamental.

A metodologia tratada nesta tese estd relacionada a primeira categoria, em que
a partir do modelo dinamico do motor, é obtida uma estimativa da FCEM. Entao, com
base nessa grandeza, determina-se a transformacao sincrona dg requerida na nova téc-
nica de controle vetorial, que sera apresentada ao longo deste documento. Contudo,

essa abordagem sensorless possui restricoes operacionais em velocidades baixas, pois a

14 Sensores utilizados na medida da velocidade angular de rotacdo que ao integrar a grandeza é possivel
obter a posi¢ao angular.
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[Estimagﬁo da Posicao Angular do Rotor]
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Figura 1.6 — Classificacao das técnicas de estimacao da posi¢do angular do rotor com base
em Benjak e Gerling (2010a).

magnitude da FCEM ¢é diretamente proporcional a velocidade de rotagao. Portanto, nesse
caso, a limitagdo operacional em velocidades proximas de zero é devido a perda de ob-
servabilidade da FCEM (ZALTNI; GHANES, 2013). Uma alternativa de contornar esse
problema ¢ empregar um método adicional visando a partida do motor e a operagao em ve-
locidades baixas. Dois métodos em malha aberta de velocidade sdo usualmente adotados:
controle de variagao de tensao-frequéncia (v-f) e controle de variagao de corrente-frequéncia
(I-f). Métodos baseados no controle v-f sao apresentados em Wu e Slemon (1991),
Ogasawara e Akagi (1991), Qi et al. (2009) e Lee et al. (2008). Apesar de esses mé-
todos serem de facil implementacao, pois nao exigem sensores de corrente, o controle
v-f de MSIPs ¢ intrinsecamente instavel e nao é robusto as variagdes paramétricas.
Por outro lado, o controle I-f é uma abordagem robusta a essa classe de varia¢gbes como
demonstrado em Wang, Lu e Blaabjerg (2012), Fatu et al. (2008) e Stirban, Boldea e
Andreescu (2012). Nessa ultima técnica, a magnitude das correntes sdo controladas em
malha fechada impondo a frequéncia de acionamento de forma similar ao controle v-f.
Os métodos de partida fundamentados no controle I-f apresentam um bom desem-
penho de aceleragao e robustez a diferentes niveis de carga (WANG; LU; BLAABJERG,
2012; FATU et al., 2008; STIRBAN; BOLDEA; ANDREESCU, 2012). Além disso, essa
técnica previne a desmagnetizacdo dos imas permanentes por sobrecorrente. No entanto,
uma preocupagao nessa metodologia ¢é a transicao entre a malha aberta de frequéncia e o
controle vetorial sensorless, uma vez que a transicao deve ser suave a fim de evitar falhas
de partida, e ainda, transitérios abruptos na velocidade e no conjugado eletromagnético
do motor. Em Fatu et al. (2008), um compensador de primeira ordem ¢é utilizado para as-
segurar uma transicao ao controle vetorial. Esse compensador permite a comutacao suave
entre os angulos de referéncia dos eixos sincronos dgq de partida e do método sensorless.

No entanto, a convergéncia entre as orientagoes depende do projeto do compensador, que
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pode variar de motor para motor assim como entre as aplicagoes. Limitagao similar pode
ser encontrada em Stirban, Boldea e Andreescu (2012), no qual um ganho em fungao
da frequéncia é adotado para proporcionar a transicao suave. Por outro lado, Wang, Lu
e Blaabjerg (2012) propoem a redugdao da corrente de referéncia de eixo de quadratura
em rampa visando minimizar o erro de orientacao durante a transicdo. Embora todos
os métodos possam resultar em uma transicao adequada, um procedimento adicional que
depende de um projeto minucioso e complexo é requerido a transi¢ao suave.

Apesar de existirem diversas alternativas a operacao semsorless como foram ex-
postas nesta secao, esta tese tratara de apenas uma abordagem: observadores por modos
deslizantes em tempo discreto. A escolha desse observador baseia-se nas propriedades de
robustez oriundas da técnica de modos deslizantes. Além disso, a implementagao é feita
com o suporte de um Digital Signal Processor (DSP), o que exige um algoritmo em tempo
discreto. Tendo em vista essas delimitagoes, as principais propostas relacionadas a essa

estratégia serao apresentadas a seguir.
1.1.3  Observadores por modos deslizantes — Algoritmo Super-Twisting

A teoria de Sistemas de Estrutura Variavel (SEV) no controle por modos desli-
zantes foi primordialmente proposta na Unido Soviética em meados da década de 1950
por Emelyanov e colaboradores (HUNG; GAO; HUNG, 1993; YU; XU, 2002). Contudo,
somente na década de 1970, os SEVs tornaram-se efetivamente atrativos ao ramo da enge-
nharia em fungao do reconhecimento da sua robustez e invariancia (GAO; HUNG, 1993).
Ainda nessa década, contribuigdes como Itkis (1976) e Utkin (1977) proporcionaram a,
popularizacao dos SEVs na area do controle. Desde entao, essa teoria tem conquistado o
seu espac¢o em pesquisas aplicadas ao controle de sistemas lineares e nao lineares.

SEVs consistem na combinagao de sistemas continuos no tempo por meio de uma
légica de comutagao (UTKIN, 1993). Utkin (1977) exemplifica que um sistema assintotica-
mente estavel pode ser obtido pela combinacao de subsistemas assintoticamente instaveis.
Assim, a trajetoria dos estados do sistema descreve um movimento distinto das trajetérias
de cada subsistema. Esse tipo de comportamento é denominado de modo deslizante!®,
em que a trajetoria dos estados é confinada em uma superficie de deslizamento.

Na area de maquinas elétricas, o SEV por modos deslizantes foi inicialmente
aplicado com o objetivo de controle (SABANOVIC; IZOSIMOV, 1981; UTKIN, 1993).
Em seguida, a abordagem passou a ser adotada em observadores de estados visando esti-
mar grandezas como fluxo magnético concatenado, FCEM, posicao e velocidade angular,
como apresentado em Chen et al. (2000), Corradini et al. (2012) e Yan e Utkin (2002).

A aplicacdo de SEV em observadores é inerente as suas propriedades intrinse-
cas (HUNG; GAO; HUNG, 1993; UTKIN, 1977), tais como: redugdo de ordem, re-

15No inglés, conhecido como sliding mode.
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jeicdo de disturbios, robustez a variacado paramétrica e as dindmicas nao modeladas.
No entanto, a principal desvantagem do controle ou observacao por modos deslizantes
é o chattering. Esse fendomeno é caracterizado pela oscilacdo em alta frequéncia das tra-
jetorias dos estados em torno da superficie de deslizamento, cuja origem decorre das nao

1'6. Frequentemente, a reducao do chattering

idealidades presentes em um sistema fisico rea
é obtida por filtros ou aprimoramento das fungoes de chaveamento (HUNG; GAO; HUNG,
1993; KIM; SON; LEE, 2011; YUAN et al., 2013). Por outro lado, uma solugao paralela de
minimizagao é o uso dos Modos Deslizantes de Ordem Superior (MDOS) (LEVANT, 1993).
A abordagem de MDOS proposto por Levant (1993, 2003) proporciona a minimizagao do
chattering, a preservagao da caracteristica de modo deslizante de primeira ordem e a ope-
ragao com sistemas de alta ordem relativa. Exemplos dessa abordagem sao propostos por
Emel’yanov, Korovin e Levant (1996), Levant (1993) e Pisano e Usai (2011).

Uma das estratégias de MDOS que demonstra um bom desempenho na redugao do
chattering, e esté presente no escopo desta tese, ¢ o Algoritmo Super-Twisting'™ (AST).
O AST é uma abordagem de segunda ordem proposta por Levant (1993), desenvolvida
para sistemas com grau relativo um. Ao longo da tltima década, o AST e similares tém
sido amplamente aplicados no controle e na observagdo de estados (MORENO, 2009;
DELPOUX; FLOQUET, 2014; GENNARO; RIVERA; CASTILLO-TOLEDO, 2010; EZ-
ZAT et al., 2010; LASCU; BOLDEA; BLAABJERG, 2013; UTKIN, 2013; BASIN; RA-
MIREZ, 2014; GENNARO; DOMINGUEZ; MEZA, 2014). Além disso, essa estratégia é
foco de aperfeigopamentos, como a inclusdo de ganhos variaveis ou adaptativos (DAVILA;
MORENO; FRIDMAN, 2010; GONZALEZ; MORENO; FRIDMAN, 2010; SHTESSEL
et al., 2010). E importante ressaltar que a variacao dos ganhos foi introduzida com o
objetivo de atenuar o chattering residual devido as nao idealidades, e ainda, compen-
sar perturbagdes, cujos limitantes sdao variantes no tempo (UTKIN; POZNYAK, 2013).
Nos tltimos anos, o AST com ganhos varidveis tem sido adotado por diversos autores (DA-
VILA; MORENO; FRIDMAN, 2010; GONZALEZ; MORENO; FRIDMAN, 2010; GON-
ZALEZ; MORENO; FRIDMAN, 2012; EVANGELISTA et al., 2013; ZHAN; GUO; ZHU,
2013; MISHRA; KURODE, 2014; EVANGELISTA; PULESTON; KUNUSCH, 2014).
Embora essas propostas revelem efetivamente os potenciais da inclusao de ganhos va-
riaveis, todas elas foram desenvolvidas e analisadas em tempo continuo.

Conforme Gao, Wang e Homaifa (1995), um SEV em tempo discreto, teoricamente,
nao pode ser obtido a partir da abordagem continua por meio de uma simples equivaléncia.
Além disso, Furuta (1990) afirma que a implementacao digital de sistemas continuos com
ganhos elevados requer um apropriado intervalo de amostragem, pois além de provocar
o chattering, pode levar o sistema a instabilidade quando se mantém tais ganhos, ou

seja, ganhos projetados em tempo continuo podem ser inadequados em tempo discreto.

16 As ndo idealidades sdo usualmente negligenciadas na modelagem por méritos de simplificacio.
1"No inglés, Super-Twisting Algorithm.
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Logo, as condic¢oes suficientes e necessarias para a existéncia e convergéncia do modo des-
lizante em tempo discreto é distinto do tempo continuo (GAO; WANG; HOMAIFA, 1995;
BARTOSZEWICZ, 1998). As principais contribuigoes nessa linha de pesquisa ocorreram
a partir da década de 1980, e podem ser encontradas em Bartoszewicz (1998), Barto-
lini, Ferrara e Utkin (1995), Furuta (1990), Gao, Wang e Homaifa (1995), Hung, Gao
e Hung (1993), Levant (2011), Milosavljevic (1985 apud SARPTURK; ISTEFANOPU-
LOS; KAYNAK, 1987, p. 931), e Sarpturk, Istefanopulos e Kaynak (1987). Em virtude
da convergéncia tecnoldgica de implementacao em sistemas digitais, os esforgos ao apri-
moramento e a proposi¢ao de novos métodos em tempo discreto ¢é irrefutavel e inevitavel.

Motivados pelos potenciais e consideragoes expostas anteriormente, o estudo sobre
o AST bem como outros MDOS para tempo discreto tém conquistado a atencao de muitos
pesquisadores nos ultimos anos (SALGADO et al., 2014). Uma proposta de AST discreto
para sistemas nao lineares é apresentada por Salgado et al. (2011) e Salgado et al. (2014).
Para analisar a estabilidade do sistema proposto, os autores adotam fungoes de Lyapunov
discreta e de desigualdades matriciais lineares. Por intermédio dessas ferramentas mate-
maticas é possivel provar que a trajetoria dos estados do sistema convergem assintotica-
mente a uma regiao limitada em um tempo finito. Apesar disso, essa metodologia nao ga-
rante a existéncia do modo deslizante ou convergéncia a superficie de deslizamento. Logo,
os autores demonstram a existéncia e a convergéncia a superficie por simulacao numérica.
Em Dominguez et al. (2014), um AST discreto baseado em Salgado et al. (2011) é usado
em um observador de FCEM senoidal, em que por meio dessas grandezas, realiza-se o
controle sensorless do MSIP, conforme mostrado no diagrama em bloco da Figura 1.7.
Os resultados apresentados pelos autores indicam que o chattering aumenta conforme a
frequéncia de rotagao do motor. Nesse trabalho, os ganhos constantes do AST sao projeta-

dos apenas para estimar a componente fundamental da FCEM. Portanto, é possivel inferir
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Figura 1.7 — Diagrama de blocos do controle sensoriless proposto por Dominguez et al.
(2014) (figura adaptada).
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que essa proposta resultaria em um chattering significativamente alto, caso fosse necessario

estimar uma FCEM nao senoidal para uma ampla faixa de velocidade, visto que o ganho

do observador dever ser suficientemente elevado para aumentar a sua largura de faixa.

Logo, o uso de ganhos varidveis poderia suprir a necessidade de definir ganhos constantes

e elevados, e ainda, poderia reduzir o chattering em toda a faixa operacional do motor.

Ao longo dessa revisao bibliogréfica, os topicos correlacionados ao controle sensor-

less do MSIP foram discutidos, revelando lacunas que permitem contextualizar, justificar

e inserir as contribui¢oes propostas nesta tese no cendrio técnico-cientifico atual.

1.2

1.3

Contribuicoes da tese

As principais contribuicoes desta tese podem ser sumarizadas da seguinte maneira:

A proposicao de uma alternativa ao controle vetorial sensorless do MSIP com FCEM

nao senoidal baseada em uma nova transformacao sincrona;

A proposi¢ao de um observador de FCEM por MDOS usando um AST com ganhos

variaveis;
Analise de estabilidade e convergéncia do observador proposto;

Controle vetorial hibrido com a filtragem seletiva de componentes harmonicas da

FCEM visando a melhoria da eficiéncia energética em baixas rotagoes;

Apresentacao de um estudo complementar a fim de revelar possiveis FCEMs a mi-

nimizacao da perdas no cobre;

A proposicao de uma metodologia a avaliacdo das perdas no ferro e no cobre em

MSIPs utilizando um aplicativo gratuito baseado no método de elementos finitos;

Melhorias ao controle I-f incluindo o projeto de partida do motor, operagao em

baixa rotagao e transicao bidirecional suave ao controle vetorial sensorless;

Implementagao experimental das técnicas propostas de modo a validar os desenvol-

vimentos teodricos, e ainda, demonstrar as limitagoes, as vantagens e as desvantagens.

Organizacao do documento de tese

O documento esté organizado da seguinte forma:

O Capitulo 1 contextualiza a importancia dos motores elétricos no cenério energético

mundial e sua relagao no incentivo a melhoria da eficiéncia energética, introduzindo
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a motivacao desta tese. Posteriormente, uma revisao bibliografica sobre o tema e os
topicos correlacionados sao apresentados e discutidos em detalhes, a fim de revelar
as lacunas que propiciaram o desenvolvimento deste trabalho de tese. Por fim, as
contribuigoes sao sumarizadas, permitindo assim, uma compreensao prévia sobre os

topicos tratados neste documento;

e O Capitulo 2 descreve as caracteristicas construtivas e operacionais dos MSIPs e
as principais perdas associadas a conversao eletromecéanica. Além disso, é proposta
uma representacao vetorial com orientagdo no vetor FCEM normalizado em uma
modelagem alternativa do MSIP. As vantagens e desvantagens sao explanadas jun-

tamente com as restrigoes da abordagem:;

e O Capitulo 3 propoe um observador de FCEM por MDOS com um AST com ganhos
variaveis. A abordagem é proposta em tempo discreto e o observador é empregado
para determinar uma estimativa da FCEM, a qual é adotada na estimagao da velo-

cidade angular de rotacao e na transformacao sincrona do sistema de controle;

e O Capitulo 4 apresenta a integragao das estratégias propostas e o desenvolvimento
do controle vetorial sensorless bem como o projeto dos controladores de corrente e
de velocidade. As particularidades como o desacoplamento das malhas de controle

e a abordagem ao controle hibrido sdo descritas em detalhes nesse capitulo;

e O Capitulo 5 trata da estratégia complementar a operacao sensorless do MSIP em
baixas rotacoes e na partida, o controle I-f. O projeto da partida e a proposi¢cao da

transicao bidirecional rapida e suave sao exibidos em detalhes;

e O Capitulo 6 valida os desenvolvimentos tedricos desta tese. Esse procedimento é

realizado por intermédio de simulagoes computacionais e de testes experimentais;

e O Capitulo 7 discute as conclusdes da tese e apresenta sugestoes para trabalhos

futuros;

e O Apéndice A revela um estudo complementar que avalia e indica possiveis FCEMs

a minimizacao das perdas no cobre;

e O Apéndice B mostra uma metodologia proposta a predi¢do das perdas no ferro
utilizando um aplicativo baseado no método de elementos finitos. Por meio dessa

metodologia é possivel obter a informagcao necessaria ao controle vetorial hibrido;

e O Apéndice C descreve a plataforma experimental adotada na validacdo dos desen-

volvimentos tedricos;

e O Anexo A trata das principais transformacoes lineares que podem ser encontradas

na area de controle de maquinas elétricas, dentro do escopo desta tese.
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As primeiras maquinas elétricas de excitagdo com imas permanentes foram desen-
volvidas no século 19. Apesar da iniciativa tecnoldgica proporcionar um novo cenario em
maquinas elétricas, a baixa qualidade dos imas resultou no desencorajamento dessa alter-
nativa diante da excitagdo puramente eletromagnética (GIERAS, 2002, p. 1). Contudo,
essa categoria de maquinas somente prosperou com a evolugao dos imas permanentes.
Primeiro, com o desenvolvimento dos imas de AINiCo e de ferrite, e em seguida, com
os fmas de terras raras de elevado produto de energia! (RAHMAN, 2013). Uma vez
economicamente viavel, a aplicacdo dos imas em maquinas elétricas aumentou de forma
consideravel a partir da década de 1960, permitindo a denominacdo de mercado como
motores de alta eficiéncia. Desta forma, esse tipo de motor tornou-se uma opcao atrativa
e concorrente aos motores de indugao. Visto que os MSIPs sao caracterizados por uma
alta densidade de energia, excelente desempenho dindmico, alto fator de poténcia e efici-
éncia, baixa temperatura do rotor e operagao sincrona quando comparados com motores
de indugao (MELFT; EVON; MCELVEEN, 2009).

De forma geral, agregar imas permanentes aos motores elétricos propicia a melho-
ria da eficiéncia energética. No entanto, essa forma de excitacdo somente tem sido possivel
devido ao fato da constante evolugao dos processos de fabricagao. Logo, a industria de ma-
nufatura desenvolveu a capacidade de produzir diversos MSIPs construtivamente distintos
para uma ampla faixa de aplicacoes, desde refrigeradores até veiculos elétricos.

O projeto, a producao e a operagao do MSIP dependem da compreensao do seu
comportamento dinAmico de forma qualitativa e quantitativa. Para realizar esse processo,
a principal ferramenta é a representagao e andalise do motor por intermédio de modelos
matematicos. Esses modelos sdo compostos por equagodes que governam o comportamento
dindmico do motor, ou seja, do sistema elétrico e mecanico bem como do acoplamento
eletromagnético entre esses sistemas. Em virtude disso, delimitacoes de modelagem sao
estabelecidas por meio de hipoteses e restrigoes, as quais sao definidas com o propé-
sito de simplificar ou contemplar aspectos operacionais e construtivos da méaquina. Por
exemplo, um modelo pode ser derivado a fim de analisar o circuito magnético do motor,
enquanto que um outro modelo simplificado de parametros concentrados para a mesma
maquina pode ser obtido apenas ao projeto do sistema de acionamento e controle.

De acordo com a natureza construtiva da maquina, o modelo dindmico resultante
pode ser relativamente complexo, o que dificulta a analise da maquina. Para contornar
esse problema, o modelo pode ser manipulado matematicamente por meio da aplicagdao
de transformacoes lineares, que permitem alterar a representacao quantitativa do modelo,

mantendo o seu comportamento qualitativo, porém de um ponto de vista simplificado.

!Produto de energia é o produto entre a densidade de fluxo magnético e a intensidade do campo
magnético.
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Essa forma de manipulagao é uma abordagem amplamente utilizada em maquinas elétri-
cas, pois permite desacoplar equacoes e representar parametros e grandezas fisicas vari-
antes no tempo em invariantes no tempo (KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF, 2002).

Ao longo deste capitulo, os aspectos gerais que definem os MSIPs serao discutidos
em detalhes com foco na diferenciacao construtiva e operacional. As caracteristicas que
relacionam as perdas no motor e formas de minimiza-las serao descritas. Em seguida, a
sintese do conjugado eletromagnético do motor em questao sao analisadas. Logo apos,
visando a modelagem dos MSIPs com FCEM nao senoidal e imas de superficie, sera
proposta uma nova transformacao linear de orientacao ao vetor de FCEM, cujo modelo
dindmico pode ser usado no controle do motor a fim de produzir um conjugado eletro-
magnético constante, de forma similar ao controle vetorial de MSIPs senoidais. Ao final
do capitulo, os modelos dinamicos do motor representados nos referenciais estacionarios

e sincrono serao apresentados, almejando as suas aplicagoes nos capitulos subsequentes.

2.1 Aspectos gerais do MSIP

Segundo Hanselman (2006), os motores elétricos podem ser classificados conforme
o diagrama ilustrado na Figura 2.1. Nessa classificacao, os MSIPs sao convencionalmente

separados em duas categorias: motores BLDC e motores senoidais.
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Figura 2.1 — Classificagdo dos motores elétricos conforme Hanselman (2006).

A diferenciagdo convencional entre o motor BLDC e o motor senoidal é atribuida
a forma de onda da FCEM (PILLAY; KRISHNAN, 1991). Essas formas de onda sao
mostradas na Figura 2.2. Os motores com FCEM senoidal e FCEM trapezoidal requerem
correntes senoidais e retangulares para produzir um conjugado eletromagnético constante,

como ilustrado nas Figuras 2.2(a) e 2.2(b), respectivamente. Além disso, conforme Krish-
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nan (2009, p. 50-51), as diferencas entre as duas maquinas podem ser sumarizadas como:

e O motor BLDC possui 15,4% a mais de densidade de energia do que o MSIP senoidal

assumindo perdas resistivas iguais;

e As perdas no conversor estatico sao menores no motor BLDC devido a forma de

onda da corrente exigida?;

e A sintese de correntes retangulares com frequéncia variavel pode ser menos complexa

quando comparada com a sintese de correntes senoidais de frequéncia varidvel;

e A resolucao angular de sincronismo a posi¢ao do rotor para o acionamento do motor
BLDC é menor, por isso sensores mais baratos podem ser empregados, tais como

sensores de efeito Hall;

e Os motores BLDC apresentam comutacao entre fases, que, por consequéncia, cau-

sam ondulagoes indesejadas no conjugado eletromagnético.

Figura 2.2 — Sintese convencional do conjugado eletromagnético constante: (a) FCEM
senoidal; (b) FCEM trapezoidal.

Ressalta-se que os dois motores sdo construtivamente semelhantes. Contudo, par-
ticularidades na configuracdo dos enrolamentos do estator, da orientacdo magnética e da

alocacdo dos imas influenciam diretamente na distribuicao do fluxo magnético concate-
nado e, consequentemente, na forma de onda da FCEM (HANSELMAN, 2006).

20 conversor estatico ¢ usualmente acionado em seis pulsos 120° para motores trisaficos.



2 MODELAGEM DO MSIP COM FCEM NAO SENOIDAL 56

Como essas duas categorias de motores usam imas, ambos necessitam do sincro-
nismo entre o acionamento do conversor estatico e a posicao angular do rotor a fim
de sintetizar o conjugado eletromagnético de modo adequado. A resolugao da informa-
¢ao de sincronismo depende do padrao de acionamento aplicado ao conversor estatico.
Convencionalmente, o motor BLDC requer a informacao com uma resolugao de 60° elétri-
cos. Por outro lado, o MSIP senoidal necessita a informacao com uma resolugao superior
devido a sintese de correntes senoidais (PILLAY; KRISHNAN, 1991). As formas de como
obter a informagao da posicao angular foram reportadas no capitulo anterior.

Como descrito anteriormente, a literatura distingue de maneira especifica, o mo-
tor BLDC e motor MSIP senoidal, com respeito a forma de onda da FCEM. Entre-
tanto, por especificagoes e limitagdes construtivas, alguns desses motores possuem uma
FCEM intermediaria, ou seja, sua forma de onda é nao senoidal, porém nao trapezoidal.
Na maioria dos casos, os motores sao classificados de forma erronea. Logo, a principal
consequéncia ¢é a sintese de um conjugado eletromagnético com ondulacoes indesejaveis.
Com o objetivo de uma classificacao adequada, nesta tese assume-se que os motores com

imas permanentes e sem escovas podem ser classificados em:

e Motores BLDC com FCEM trapezoidal e excitados com correntes retangulares

conforme Figura 2.2;
e MSIPs com FCEM senoidal,

e MSIPs com FCEM nao senoidal;

As estratégias abordadas nesta tese sao direcionadas aos MSIPs senoidais e nao
senoidais. Salienta-se que um motor com FCEM trapezoidal pode ser considerado um
MSIP nao senoidal. Nesse caso, as correntes de fase a sintese de um conjugado constante
nao sao retangulares. No entanto, a reciproca dessa consideracao nao é verdadeira. Em
outras palavras, o tipo de acionamento contribui na classificagdo do motor. Em seguida

serdao apresentados os principais aspectos construtivos que diferenciam os MSIPs.

2.1.1 Aspectos construtivos

O MSIP pode ser projetado para suprir a uma ampla faixa de poténcia nas mais
diversas aplicagoes (GIERAS, 2002), tais como: robética, eletrodomésticos, informatica,
processos industriais, transporte, etc. Todavia, o espaco fisico disponivel a alocagao do
motor é geralmente distinto em cada tipo de aplicacao, o que exige um projeto com uma
geometria especifica. Desta forma, os motores também podem ser projetados com dife-
rentes dire¢oes de fluxo magnético: motores de fluxo axial ou radial, conforme ilustrados
na Figura 2.3. Em motores de fluxo axial, a direcdo do fluxo é paralela ao eixo de rotagao,
enquanto que em motores de fluxo radial, a direcao do fluxo é ortogonal. Nesta tese, as

estratégias sao avaliadas apenas em motores radiais com rotor interno.
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Figura 2.3 — Classificagdo conforme a diregao do fluxo magnético do rotor: (a) Motores
de fluxo radial; (b) Motores de fluxo axial.

De acordo com GIERAS (2002, 2008), o uso de imas permanentes em maquinas
elétricas proporciona diversas vantagens, tais como: aumento na eficiéncia do motor de-
vido a redugao significativa das perdas associadas ao campo de excitagao, alta densidade
de energia, melhor resposta dinamica em comparagao com as maquinas de excitacao ele-
tromagnética, facilidade construtiva e reduzida manutencao. Além disso, as alternativas
construtivas podem ser consideradas mais flexiveis do que em outros tipos de motores
como o MI ou o motor CC. A flexibilidade estd principalmente relacionada a especificagao
do ima permanente. Isso inclui por exemplo, a composicao do ima, a direcdo de mag-
netizacdo e a geometria. E possivel ainda combinar configuracoes de rotores com uma
variedade de estatores (enrolamento distribuido ou concentrado, modular ou inteiro). Em
virtude disso, esse tipo motor pode ser projetado para atender tanto aplicagoes de baixo
custo quanto de alto custo.

Diante da ampla gama de alternativas construtivas do MSIP, aspectos gerais sobre
os imas permanentes, os tipos de rotores e estatores serao brevemente discutidos a seguir
de forma a permitir uma compreensao bésica sobre a construgao dos MSIPs. Detalhes es-
pecificos sobre os aspectos construtivos e operacionais do MSIP podem ser encontrados em
Miller (1989), Krishnan (2001), Gieras (2002), Gieras, Wang e Kamper (2005), Chiasson
(2005), Gieras (2008), Krishnan (2009). Por outro lado, particularidades de construgao
e metodologias de projeto sao apresentadas em Hendershot e Miller (1994), Hanselman
(2006), Pyrhonen, Jokinen e Hrabovcova (2009), Pyrhonen, Jokinen e Hrabovcova (2014).

2.1.1.1 [mas permanentes

Os imas permanentes sao desenvolvidos a partir de materiais que apresentam a
propriedade ferromagnética na temperatura ambiente (cobalto, ferro e niquel). Desses
materiais, varias ligas sao sintetizadas e disponibilizadas para o uso em maquinas elétricas
(KRISHNAN;, 2009), tais como: AINiCo, ferrite, samério-cobalto e neodimio-boro-ferro.
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Esses imas permanentes apresentam propriedades magnéticas distintas entre si, como
apresentado na Tabela 2.1. O segundo quadrante tipico da curva B-H desses tipos de

imas é mostrado na Figura 2.4.

Tabela 2.1 — Caracteristicas tipicas de imas permanentes usados em MSIPs

Propriedade Ferrite AINiCo | SmCo NdFeB
Material Ceramico 8 Liga Sm2Col7 | Sinterizado
B, [T] 0.4 1.25 1.0—-1.1 | 1.25—-1.35
H. [kA/m] 270 55 | 600 — 800 | 950 — 1040
ap [%/°C] 020 | —0.020 | —0.03 —0.11
ay [%/°C] —027 | —0.015 | —0.15 —0.65
Tewrie [°C] 460 890 800 330
Fonte: Dados apresentados por (GIERAS, 2008).
B, - Densidade de fluxo magnético remanescente.
H_. - Intensidade de campo magnético coercitivo.
ap - Coeficiente de variacdo de By.
ay - Coeficiente de variagdo de H.
Teurie - Temperatura de Curie.
1.8
0
1.4 Material
Lo pery | T NdEeB
: ...... SmCo
I 0.6 ---- AINiCo
: -------- Ferrite
' ) | 0.2 ~— @
-1200 -800 400 0
H (kA /m)

Figura 2.4 — Curva B-H comparativa entre imas de terras raras, de AINiCo e de ferrite
(adaptada de Petrov e Pyrhonen (2013)).

Ferrite, também denominados de imas cerdmicos, foram utilizados em maquinas
elétricas a partir da década de 40 (RAHMAN, 2013). Esse ima é usualmente encontrado
em duas composigoes, ferrites de Bario ou Estroncio. Em relagao aos outros imas, o
ferrite possui a menor densidade de fluxo magnético remanescente. Entretanto, o seu uso
é justificado pelo menor custo de fabricacao e a alta resisténcia elétrica do material que
proporciona a reducao das perdas por correntes induzidas (GIERAS, 2002). A principal
desvantagem ¢ a baixa coercitividade acarretando em uma facil desmagnetizacao.

O AINiCo é uma liga composta por aluminio, niquel, cobalto, ferro e outros ma-
teriais. Essa liga pode exibir uma densidade de fluxo remanescente superior ao ferrite
e ao samario-cobalto, porém a coercitividade é menor, restringindo a sua aplicacao em

maquinas elétricas.
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Uma grande evolugao do MSIP ocorreu a partir da década de 1960 quando fo-

3 como forma de excitacao

ram adotados os imas compostos por metais de terras raras
(RAHMAN, 2013). Uma vez que a densidade de fluxo remanescente e o campo magnético
coercitivo desses imas sao superiores ao de ferrite, esses materiais tornaram-se, de forma
quase imediata, atrativos as maquinas elétricas. Em termos de disponibilidade, a China
detém a maior parte das reservas mundiais de terras raras, definindo-a como a principal
fornecedora. Diante deste fato, a industria tem procurado alternativas como o ferrite ao
invés de ficar restrito a um tnico fornecedor, o qual tem aumentado consideravelmente o

preco das terras raras na ultima década (SEKERAK et al., 2013).

Magnetizagao Magnetizagao
Paralela Radial

Figura 2.5 — Tipos de magnetizacdo de imas permanentes.

Como mencionado anteriormente, os imas permanentes podem ser fabricados em
qualquer geometria, e ainda, serem magnetizados em diversas orientagoes, o que permite
flexibilizar a producdo do MSIP. Um exemplo de duas dire¢oes tipicas de magnetizacao,
a paralela e a radial, sao ilustradas na Figura 2.5. O principal efeito das diferentes mag-
netizacgoes esta na distribuicdo do fluxo no entreferro e, consequentemente, na forma de
onda da FCEM*.

2.1.1.2 Rotor

A denominagao do tipo de rotor no MSIP é dada convencionalmente pela forma
que os fmas sdo posicionados no rotor (HANSELMAN, 2006; PYRHONEN; JOKINEN;
HRABOVCOVA, 2009; KRISHNAN, 2009). Os imas podem ser fixados na superficie,
inseridos ou alocados internamente, como mostrado na Figura 2.6. Um aspecto a ser
destacado nas diferentes configuracoes é a diferenca entre a indutancia de eixo direto e
de quadratura. A alocacido dos imas tem influéncia direta na variacdo de relutancia ao
longo do entreferro e, consequentemente, nessas indutancias. Em vista disso, o motor pode
apresentar um conjugado de relutancia significativo. Outro efeito imediato da configuragao

e da magnetizacao dos imas, é na forma de onda da FCEM nos enrolamentos do estator.

3Samario e neodimio.
4A diferenca da distribuicdo do fluxo magnético no entreferro para o exemplo em questio pode ser
verificada nas formas de onda da FCEM apresentadas ao longo do Apéndice B.
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CTN

(d)

Figura 2.6 — Tipos de Rotores (figura baseada em Hanselman (2006, p. 118) e Krishnan
(2009, p.32)).

Os rotores ilustrados nas Figuras 2.6(a)-(d) sao rotores com imas de superficie.
Esses imas sao tradicionalmente fixados na superficie por meio de resinas Epoxi ou Kavilor
Tape (KRISHNAN, 2009). Contudo, essa forma de fixagdo impoe limitagao a operagao do
motor em alta rotacao. Em alguns casos, uma pelicula adesiva ou metélica é inserida em
torno do rotor com o propésito de aumentar a robustez estrutural. Entao, torna-se possivel
a ampliacao da faixa operacional de velocidade. O posicionamento dos imas na superficie
proporciona uma maior concentragao da densidade de fluxo e a reducao da variacao de
relutancia ao longo do entreferro. Logo, a diferenca entre as indutancias de eixo direto e
quadratura é pequena, acarretando em um conjugado de relutancia desprezivel.

A insercao dos imas em ranhuras na superficie do rotor, como mostrado nas Fi-
guras 2.6(e) e 2.6(f), permite aumentar a robustez estrutural do rotor mantendo uma
expressiva concentracao de fluxo magnético no entreferro. Apesar disso, a insercao dos
imas em lacunas provoca a variacao da relutancia ao longo do entreferro. Nesse caso, as
indutancias de eixo de quadratura e de eixo direto sao distintas resultando no aumento
do conjugado de relutancia. Destaca-se que as variacoes dessas indutancias devem ser
levadas em consideragao na modelagem e controle do MSIP.

O rotor com imas internos ¢ ilustrado nas Figuras 2.6(g) e 2.6(h). Essa configura-
¢ao aumenta a confiabilidade estrutural do rotor, proporcionado a aplicagdo desse rotor
em sistemas de alta velocidade de rotagdo. Deve ser ressaltado que o custo de fabricacao
é usualmente maior assim como a complexidade construtiva, o que pode tornar invia-
vel essa configuracao em aplicagbes de baixo custo. Outra propriedade deste rotor é a
grande variacao de relutancia ao longo do entreferro, que pode produzir um conjugado
de relutancia significativo e ampliar a regiao de operagao com enfraquecimento de campo
(HANSELMAN, 2006). E importante ressaltar que esse conjugado pode contribuir® ao
aumento da eficiéncia do motor (MORIMOTO et al., 1994).

5A contribuicdo depende da técnica de controle adotada & minimizacdo de perdas.
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2.1.1.3 Estator

O estator do MSIP, por meio da sua geometria e distribuicdo dos enrolamentos,
define a forma de onda dos fluxos magnéticos que concatenam as bobinas, e que con-
sequentemente, estabelecem as FCEMs do motor. Em vista disso, o enrolamento pode
ser, por exemplo, do tipo concentrado com camada simples, dupla (Figura 2.7) ou multi-
camadas, podendo também ser distribuido ou modular. Diversas configuragbes podem ser
encontradas em Hanselman (2006) e Pyrhonen, Jokinen e Hrabovcova (2014). Quando
h& mais de uma bobina em uma mesma fase, a conexao entre elas é tipicamente em série.
Desta forma, a FCEM resultante é a soma da tensao induzida em cada bobina.

O uso do enrolamento estatérico concentrado de passo fracionario em MSIP é
uma tendéncia atual (BOGLIETTI et al., 2014). Uma configuracao tipica é mostrada na
Figura 2.7(a). Essa tendéncia é justificada pela redugao do cobre no estator e do tamanho

axial, simplicidade construtiva e redu¢ao nos custos de fabricacao (EL-REFAIE, 2010).

Figura 2.7 — Estator trifisico com enrolamento de duas camadas: (a) Enrolamento con-
centrado; (b) Enrolamento distribuido.

2.1.2 Perdas no MSIP

Um motor elétrico é um sistema de conversao de energia do tipo eletromecéanico
como ilustrado na Figura 2.8. A energia elétrica é convertida em energia mecéanica, cujo
campo de acoplamento ou interacao entre o sistema elétrico e mecanico é de origem
eletromagnética. Em virtude disso, o comportamento dinamico de interagao entre esses
sistemas fisicos é governado pelas equacoes de Maxwell, pela equacao da Forca de Lorentz
e pelo principio da conservacao de energia.

Um sistema eletromecanico real possui perdas associadas ao sistema elétrico, ao
campo de acoplamento e ao sistema mecéanico. De forma geral, essas perdas sao indese-
jéveis, pois uma parcela de energia ¢ transformada na forma de calor e de som. Conse-

quentemente, as perdas acarretam na reducao da eficiéncia de conversao, e ainda, causam



2 MODELAGEM DO MSIP COM FCEM NAO SENOIDAL 62

Campo
Sistema Elétrico de Sistema Mecanico
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Figura 2.8 — Conversao de energia em um MSIP.

aumento de temperatura que tem influéncia direta na variagdo paramétrica do motor.
Além disso, as perdas nao podem ser eliminadas do sistema, apenas minimizadas. Para
isso, é necessario conhecer qualitativamente e quantitativamente a natureza que esta re-
lacionada as perdas. Desta forma, é possivel leva-la em consideragdo no projeto do motor
e no acionamento e controle, permitindo aprimorar a eficiéncia energética da maquina.
As perdas associadas ao MSIP serao analisadas a seguir com o objetivo de estabe-

lecer uma percepcao geral sobre esse assunto.

2.1.2.1 Perdas no cobre

Uma parcela da energia elétrica ¢ dissipada na forma de calor nos enrolamentos do
MSIP devido a resistividade do condutor. A resisténcia de uma bobina com condutores

de cobre para uma corrente CC pode ser determinada por:

Nesplm

Scond

Rec = peu (2.1)

onde p., € a resistividade do cobre, N, é o nimero de espiras de uma bobina, [,, ¢
o comprimento médio de uma espira da bobina e S.,,q ¢ a area da secao do condutor.
Destaca-se que a temperatura provoca a variagao da resisténcia dos condutores, o que
aumenta as perdas no cobre.

Além das perdas causadas por (2.1), dois fend6menos também contribuem para
as perdas no cobre (IWASAKI et al., 2009): o efeito pelicular (do inglés skin effect) e
o efeito de proximidade. No efeito pelicular, as correntes alternadas que circulam nos
enrolamentos do estator produzem fluxos magnéticos nos préprios condutores, que conse-
quentemente, induzem uma corrente elétrica no préprio condutor. Nesse caso, as correntes
induzidas aumentam a densidade de corrente de forma exponencial com relacao as bor-
das do condutor, ocorrendo assim, o aumento da resistividade do condutor, visto que a

densidade de corrente nao é uniforme. A profundidade de penetragao para um condutor
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2 cu
5y = |2 (2.2)
Wacilbeu

onde wgy.; € a frequéncia de acionamento e p., ¢ a permeabilidade magnética do cobre.

de cobre pode ser obtida por:

Por outro lado, correntes elétricas sao induzidas em um condutor quando este é
submetido a campos magnéticos externos variantes no tempo, que podem ser produzidos
por condutores adjacentes ou de outra bobina. Esse efeito é denominado efeito de pro-
ximidade que pode ser expressivo em maquinas elétricas que adotam a modulagao por
largura de pulso (BOGLIETTTI et al., 1991; ISLAM; ARKKIO, 2009).

2.1.2.2 Perdas no ferro

A perdas no ferro representam uma parcela significativa das perdas totais em uma
maquina elétrica (IBRAHIM; PILLAY, 2013). Logo, para projetar uma maquina elétrica
de alta eficiéncia é necessario conhecer as origens dessas perdas. Embora existam contradi-
¢Oes entre fisicos e engenheiros sobre a separagao das perdas no ferro, é possivel encontrar
na literatura que as perdas em motores elétricos podem ser separadas em trés componentes
(HANSELMAN;, 2006; ROSHEN, 2007; KRISHNAN;, 2009; KRINGS; SOULARD, 2010):
(i) perdas por histerese; (ii) perdas cléssicas por correntes induzidas; e (iii) perdas exces-
sivas ou anomalas.

As perdas por histerese dependem do deslocamento das paredes dos dominios mag-
néticos®. Com a aplicacdo de um campo magnético externo no material, os dominios
rearranjam-se a fim de manter a energia minima no sistema. Nesse processo pode ocorrer
o deslocamento reversivel ou irreversivel das paredes dos dominios e a rotagao reversivel
dos momentos magnéticos.

Correntes de Foucault, correntes parasitas ou correntes induzidas (do inglés eddy-
currents) sao causadas pela indugdo de correntes no material ferromagnético, quando
nesse, é aplicado um fluxo magnético variante no tempo. A perda oriunda dessas correntes
é usualmente minimizada por intermédio da laminacao do ferro no rotor e no estator, ou
em alguns casos, por meio do uso de ligas amorfas de resistividade elevada.

As perdas excessivas sdo causadas pela inducdo de correntes parasitas em uma
escala microscopica nas paredes dos dominios. Essas perdas em muitos casos podem ser
superiores as perdas por histerese ou perdas por correntes induzidas. O mecanismo fisico
das perdas excessivas foi analisado por Bertotti (1985), onde foi desenvolvido um modelo
estatistico para determinar as perdas no ferro. Para permitir a andlise, o autor introduziu

o conceito de objetos magnéticos”.

60s momentos magnéticos de cada dtomo ordenam-se de forma a minimizar a energia total do sistema.
Esse minimo é obtido com o aparecimento de sub-regides denominadas dominios magnéticos.
"Conjunto de dominios magnéticos com comportamento independente.
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Como discutido anteriormente, as origens fisicas dessas perdas sao bem conhecidas,
mas a aplicacdo desse conhecimento para determinar um modelo preciso e exato ainda
nao é possivel por diversas razoes (HANSELMAN, 2006). Dentre as razoes apresentadas

por Hanselman (2006, p. 217-218, tradugao nossa), pode-se destacar:

® As perdas no ferro sdo criadas em uma escala microscépica dentro do material, enquanto que a
predicao das perdas utiliza uma escala macroscopica baseadas em hipoteses de campo magnético
uniforme. Portanto, a exatidao das predi¢ées depende de como é escolhido o modelo das regides

macroscopicas sobre a escala microscépica;

e As perdas no ferro sdo influenciadas pelas forgas e esforgos mecanicos, internamente no material,
sobre a superficie e nas bordas. Por isso, a necessidade de um tratamento térmico nas laminas
ap6s a sua estampagem ou corte. Por intermédio desse tratamento térmico é possivel
recuperar as caracteristicas magnéticas dessas regioes parcialmente comprometidas
durante o corte ou estampagem. Apesar disso, os modelos de perdas ndo contem-

plam esses aspectos construtivos;

® As perdas podem ser facilmente estimadas com uma boa exatiddo em regides do motor onde
somente a magnitude do campo magnético varia com o tempo, [...]. Em regides onde a amplitude
e a direcao angular do campo magnético varia com o tempo, uma componente adicional de perda
aparece. Fssa perda é denominada perda rotacional. Em um motor, essas perdas

estao presentes na regiao de transicao entre o dente e a culatra.

Devido ao fato da natureza nao uniforme da distribuicao do fluxo magnético no
ferro, uma modelagem analitica das perdas é complexa e inexata. Apesar disso, diversos
modelos que apresentam uma boa correlacao com as perdas medidas podem ser encontra-
dos na literatura (DENG, 1999; REINERT; BROCKMEYER; DONCKER, 2001; VEN-
KATACHALAM et al., 2002; CHEN; PILLAY, 2002; BARBISIO; FIORILLO; RAGUSA,
2004; FAIZ et al., 2006; IONEL et al., 2006; IONEL et al., 2007; MANYAGE et al., 2007,
EBRAHIMI; FAIZ, 2010; GANJI et al., 2010; AKIROR; RAHMAN; PILLAY, 2012).

Para os estudos de perdas em MSIP, o equacionamento e a andlise das perdas
associadas devem levar em consideragao a distribuicao de fluxo magnético nao senoidal
(FIORILLO; NOVIKOV, 1990; AMAR; KACZMAREK, 1995; MTHOMBENTI; PILLAY,
2004; IBRAHIM, 2011). Para isso, a informagao mensurada experimentalmente e utilizada
no desenvolvimento dos modelos deve considerar a excitacdo em alta frequéncia.

De forma a propiciar uma visdo geral, Krings e Soulard (2010) apresentam uma
revisdo e uma andlise comparativa entre os métodos de predi¢io das perdas no ferro.
Os métodos analizados estao sumarizados na Figura 2.9. Entre os critérios de compa-
racao usados pelos autores, pode-se destacar: complexidade das formas de onda, campo
rotacional, conhecimento do material e exatiddao. Com base nos resultados, os métodos

baseados no modelo matematico da histerese apresentam um excelente desempenho de
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predi¢do, porém sdo mais complexos e exigem o conhecimento prévio do material. Equa-
¢oes de extrapolagdo baseadas na equagao de Steinmetz e na separacao das perdas podem
exibir resultados satisfatorios, e sdo amplamente utilizadas devido a sua simplicidade de
implementacao computacional. Nesses métodos, o erro de predi¢ao depende diretamente
da qualidade das informacoes adquiridas experimentalmente sobre as perdas, as quais sao

utilizadas na determinacao dos coeficientes dos modelos de predicao.

[ Modelos de Perdas no Ferro ]
|

[Equa(;zio de Steinmetz] Separagao das Perdas: Modelo Separagao das Perdas
Histerese e Correntes Induzidas Matemdtico da pelo Processo de
(Jordan) Histerese Magnetizagao

| I ! l

[ E‘l‘}?fﬁﬁo ] [ Equa(f‘zio ] [E{(tCHSiO] Fator de Separacao das Loss Viscosity-based | |Friction Like Energy-Based
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Figura 2.9 — Modelos de perdas no ferro (figura adaptada de Krings e Soulard (2010)).

2.1.2.3 Perdas mecanicas

As perdas mecanicas correspondem a uma parcela de energia transformada na
forma de calor devido ao atrito entre as pecas que promovem o movimento de rotacao.
Além disso, existem as perdas devido a aerodindmica da parte mével do motor e, em

alguns casos, do préprio sistema de ventilagao.

2.1.2.4 Perdas adicionais

As perdas adicionais sdo definidas pela diferenca entre as perdas totais e o soma-
tério das perdas resistivas, das perdas no ferro e das perdas mecanicas (PYRHONEN;
JOKINEN; HRABOVCOVA, 2014). A norma IEC 60034-2-1 estabelece os métodos de

medida para a determinacao das perdas adicionais.

2.1.2.5 Minimizacao das perdas

De forma geral, as perdas em MSIPs podem ser mitigadas basicamente durante
dois processos: (i) projeto construtivo do motor (HENDERSHOT; MILLER, 1994;
MI; SLEMON; BONERT, 2005; HANSELMAN, 2006; PYRHONEN; JOKINEN; HRA-
BOVCOVA, 2009; YAMAZAKI et al., 2013); e (ii) o acionamento e o controle do
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motor com minimizagao de perdas (CAVALLARO et al., 2005; KAZMIERKOWSKI;
KRISHNAN; BLAABJERG, 2002; KSHIRSAGAR; KRISHNAN, 2012; LEE et al., 2009;
MADEMLIS; MARGARIS, 2002; MONTEIRO et al., 2012; MORIMOTO et al., 1994;
VAEZ; JOHN; RAHMAN, 1997; XU; LORENZ, 2014). Embora ambos os processos sao
complementares entre si, a fim de obter um motor operando com alta eficiéncia e desempe-
nho, o projeto e a especificagao construtiva do motor sao primordiais para estabelecer os
limites maximos de eficiéncia. Em outras palavras, o projeto do motor determina o quanto
eficiente esse pode ser, enquanto que o acionamento e o controle sao responsaveis por obter
a operacao desse motor préoximo da eficiéncia projetada. Quanto maior a interagao entre
0s processos, maior a possibilidade de aprimorar a eficiéncia energética do motor.

Em seguida sera apresentada a modelagem de MSIPs com FCEM nao senoidal. O
modelo proposto é representado em um novo conjunto de eixos sincronos que permite o
controle vetorial usando o mesmo sistema multimalhas de controladores classicos. Além
disso, sera discutido que essa proposta possibilita minimizar ondulagoes do conjugado

mutuo e, dependendo da FCEM do motor, reduzir as perdas no cobre.

2.2 Modelo dindmico do MSIP

Para determinar as equagoes que regem o comportamento dinamico do MSIP re-

presentado na Figura 2.10, sao assumidas as seguintes hipdteses:

e Motor trifasico;

Estator com enrolamentos concentrados, simétricos, defasados 120° entre si e conec-

tados em Y;

e O campo magnético concentrado no entreferro do motor;

As perdas no ferro e a saturagdo do circuito magnético sao negligenciadas;

A distribuicao do fluxo magnético no entreferro é simétrica;

e A variacdo da relutancia ao longo do entreferro é desprezivel,

As magnitudes dos conjugados de borda e de relutdncia sao insignificantes de tal

forma que esses conjugados possam ser desprezados da modelagem;
e Os imas sao alocados na superficie do rotor.

As equagoes que descrevem as tensoes de fase do motor ilustrado na Figura 2.10

podem ser expressas na seguinte forma:

d
Vabe = Rsiabc + a)\fwc (23)
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Figura 2.10 — MSIP: (a) Estrutura construtiva do MSIP; (b) Conexao das bobinas nos
enrolamentos estatoricos; (c¢) Circuito elétrico equivalente de pardmetros concentrados.

onde o vetor das tensoes de fase do motor ¢ definido por
Vae = [va v vl (24)
o vetor das correntes de fase do motor é dado por
e = [ia iy id] (2.5)
e a matriz das resisténcias do estator é expressa por
Rs = RsI3xs. (2.6)
Os fluxos magnéticos concatenados no estator podem ser determinados por:
ave = Lislabe + Ape (2.7)
em que o vetor de fluxo do rotor devido aos imas é representado como
abe = P\m Arb )\rc}T : (2.8)

A matriz de indutancias é dada por:

La Mab Mac
Ly= My Ly M| - (2.9)
Mca Mcb Lc

Devido a simetria dos enrolamentos conectados em Y, a matriz de indutancias

pode ser reescrita na seguinte forma:

Ly 0 0
L,=1|0 L, 0. (2.10)
0 0 L

s

onde L, = Ly =L, 2 L, My, = My = Myy = My, = Mpy = My, = M, e Ls =L — M.
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As equagodes diferenciais que governam o comportamento dindmico mecénico do

MSIP podem ser expressas por:

thwr =T,— Bw, — T, (2.11)
d
Lo =, 2.12
0 =u (2.12)

onde J ¢é o coeficiente de inércia do sistema mecanico, w, é a velocidade angular mecanica
do rotor, B é o coeficiente de atrito viscoso, T, é o conjugado eletromagnético, T, é o
conjugado de carga, e 0, é a posicao angular mecanica do rotor.

A relagdo entre a posicao angular mecanica do rotor e a posicao angular elétrica é
dada por:

2
6, = -0 (2.13)

onde P é nimero de polos do rotor.
2.2.1 Sintese do conjugado eletromagnético

O objetivo de um motor elétrico é converter energia elétrica em energia mecanica
por meio de um campo de interacao eletromagnético, ou seja, proporcionar movimento me-
canico a partir de uma fonte de energia elétrica. A aceleracao, velocidade e deslocamento
sao grandezas vetoriais relacionadas a esse movimento, que pode ser linear ou angular.
Em um motor com imas permanentes, a forca convencional responsavel pelo movimento
controlado ¢ sintetizada pela interacao entre o movimento de cargas elétricas e uma den-
sidade de fluxo magnético, cuja forca pode ser determinada pela equacdo de Lorentz®.
O produto entre a forga e o raio do rotor resulta na grandeza denominada de conjugado.

O conjugado de um MSIP possui trés componentes: (i) conjugado de borda (no
inglés, cogging torque); (ii) conjugado de relutancia; e (iii) conjugado mituo;

O conjugado de borda é criado pelo efeito de borda (GIERAS, 2004), ou seja, a
interacao entre o fluxo magnético do rotor produzido pelos imas e a variacao de relutancia
ao longo do estator. As linhas de fluxo magnético do rotor tendem o caminho de menor
relutancia produzindo uma forga tangencial no rotor. Por outro lado, o conjugado de
relutancia é resultado da interacdo entre o fluxo magnético produzido pelas correntes e a
variacao das indutancias® das bobinas do estator com relacao a posicao angular do rotor.
Por fim, o conjugado mutuo é criado pela interacao do fluxo magnético produzido pelas

correntes do estator e o fluxo magnético oriundo dos imas (PARK et al., 2000).

8A forca que age em uma carga em movimento submetida & presenca de um campo elétrico é deter-
minada pela Lei de Coulomb, e a que age devido a presenca de um campo magnético é denominada forga
magnética de Lorentz.

9Causada pela variacio da relutancia ao longo do entreferro devido aos aspectos construtivos do rotor.
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O conjugado de borda é uma grandeza indesejada que depende da geometria cons-
trutiva do motor. Esse conjugado é caracterizado por apresentar frequéncias multiplas do
produto entre o nimero de ranhuras por par de polos e a frequéncia angular elétrica de
rotacdo (PETROVIC et al., 2000). A redugao do conjugado de borda baseia-se principal-
mente no projeto construtivo da maquina. Formas de reduzir esse conjugado podem ser
encontradas em (AZAR; ZHU; OMBACH, 2012; CHOI; BAEK, 2009; DOSIEK; PILLAY,
2007; FAVRE; CARDOLETTTI; JUFER, 1993; HWANG et al., 2000; ISLAM et al., 2011;
KOH; SEOL, 2003; WU et al., 2012; XINTONG et al., 2009)

Como o MSIP é um sistema de conversao eletromecanico, o conjugado pode ser

determinado por:
d

T = @ch (2.14)

T
onde W, é a co-energia associada ao campo de acoplamento entre o sistema elétrico e o
sistema mecanico do motor. Assumindo que o circuito magnético é linear, a co-energia
é igual a energia presente no campo de acoplamento, W, = W,.. Assim, a co-energia do

campo de acoplamento em um MSIP trifasico pode ser expressa na forma:
1
W., = 3 SN Lumininm + D Arniin + Wina (2.15)

onde n = m = {a,b,c}, i sdo as correntes de fase n ou m, A, é a parcela do fluxo
magnético do rotor concatenado nas bobinas de fase n do estator, W;,, é a energia
associada a interagao do fluxo dos imas do rotor com o estator.
Com base nas componentes do conjugado discutidas anteriormente, o conjugado
pode ser representado por:
T =Tea+ Tou + Toor (216)

onde T, € o conjugado de relutancia, T;,,; ¢ o conjugado mutuo, e T, ¢ o conjugado de
borda.
Analisando (2.14), (2.15) e (2.16), é possivel concluir que:

1 d -
Trel = 5 ; ; dier(an) Inlm (217)
d :
d d ,
Tbor - diervvima - _dﬁr (éR) (bima (219)

onde R é a relutancia no entreferro, e ¢;,, ¢ o fluxo magnético no entreferro devido aos

imas.
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Assumindo que o conjugado de borda e de relutancia sao suficientemente pequenos
de tal forma que possam ser desprezados da modelagem, o conjugado eletromagnético!®

do MSIP pode ser obtido por:

T =Thu = T&Mm)za + T&QM)M + T&(ATC)ZC (2.20)
e reescrito na forma
1 /d d d
T,=—|— ] — ) — ) 2.21
“= (dt()\m)za + dt()\rb)zb+ d9r<>\m)zc> ( )

Considerando a lei de Faraday,

= — 2.22
e= A, (222

a equacao acima pode ser expressa na seguinte forma:

1
T. = — (€qiq + €pip + €cie) , (2.23)
Wy

onde e,, €, e e. sao as FCEMs de fase.
Na hipétese de um motor trifasico, equilibrado e com a distribui¢cao do fluxo mag-
nético rotérico nao senoidal, as FCEMs de fase podem ser expressas em uma série de

senos na seguinte forma,

eq(0,) = Kew, i_o:l a, sin (nd,) (2.24)
eb(er) = €q (97« - 2;-) (225>
eelf) = € (eT + 2;) (2.26)

onde K, é a constante da FCEM do motor, a,, ¢ a magnitude da componente harmonica
de ordem n, 6, é posicdo angular mecanica.

De forma similar, as correntes de fase do motor sao expressas por:

i0(0eq) = i by, sin (mb,,) (2.27)
m=1
i0e) = (G0 = ) (2.28)
i0(0ug) = i (96q + 2;) (2.29)
onde 0., = 0, + Ocor, Ocor é 0 angulo entre a FCEM e a corrente de fase (dngulo de

acionamento) e b, é a magnitude da componente harménica de ordem m.

10 Assume-se a hipStese de corrente constante com base em (HANSELMAN, 2006, p. 59).
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Substituindo (2.24)-(2.26) e (2.27)-(2.29) em (2.23) e expandido a equagdo resul-

tante em uma série de cossenos, obtém-se:

T.(0,,0.) =K. i i Anbm { [COS (W) + ;] cos (Mbey — nb,)—

n=1m=1

27(m +n) 1
— lcos (3) + 2] cos (mbeq + n@r)} : (2.30)

onde n=1{1,3,5,7...} em={1,5,7,11,13.. .}

Analisando (2.30), é possivel observar que na presencga de harménicos haverd on-
dulagoes multiplas de seis da frequéncia angular elétrica, desde que sejam assumidas as
hipoteses estabelecidas anteriormente. Como o motor ¢ trifasico e equilibrado, as FCEMs
e as correntes de fase sintetizadas contém apenas componentes senoidais impares. Quando
os enrolamentos do motor sao conectados em Y, as componentes multiplas de trés da cor-

rente sao nulas, ou seja, nao ha corrente de sequéncia zero.
2.2.2 Modelo dindmico no referencial estacionario «/30

O modelo do MSIP expresso no referencial estacionario é determinado por meio de
uma transformagao linear aplicada as varidveis do modelo (2.3) e (2.7). Por defini¢do, a
transformacao de Céncordia invariante em poténcia, apresentada no Anexo A, tem sido

adotada nesta tese. Essa transformacao pode ser representada na forma
X050 = TeoXabe = TapoXabe (2.31)
cuja transformacao inversa é dada por
Xape = Tapo ™ Xago - (2.32)
Aplicando a transformagao linear (2.31) na variaveis de (2.3), obtém-se:
-1 —1ys d —~lys
Tapo™ Vapo = Rs(Tago  iago + i (Tcxﬁo Aam) : (2.33)

A equacao acima pode ser simplificada e expressa na seguinte forma:

—1\: d - s 1y d s
Vapo = Ta,BORs(Ta,BO 1)1a,80 + Ta,é’oa (Ta,BO l) AaﬁO + TaﬂO(Ta,BO 1) % ( a,BO) (234)
—_—

-0 =I3xs

que resulta nas equagoes das tensoes do motor no referencial estacionario a0, as quais

sao dadas por:

. d s
VaBo = RslaﬁO + %Aaﬁo . (235)
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Aplicando (2.31) na variaveis de (2.7), obtém-se
TQBO_IAZQO = LS(TQBO_I)ia,BO + TO{BO_lAgﬁo (236)

que simplificando resulta nas equacoes que determinam os fluxos magnéticos concatenados

no estator do MSIP. As equagoes podem ser expressas na seguinte forma:

Com base na Lei de Faraday, é possivel expressar:

d

Entao, substituindo (2.37) em (2.35) e de (2.38), obtém-se as equagoes das tensoes do

motor em funcdo das correntes do estator, as quais sao dadas por:

d
Vapgo = RsiaﬁO + Lsaiaﬁ() + €00 - (239)

2.2.2.1 Conjugado eletromagnético no referencial estacionario

Aplicando (2.31) nas varidveis de (2.23), determina-se:

1 _ T 1y
Te: 7(Ta60 1ea50) (TaﬁO 1)10450 (240)
Wy
que apos simplificacao resulta na equacao do conjugado eletromagnético no referencial

estacionario a0, que pode ser expresso por:

1 .
T, = C(T(eaﬁoT)lom. (2.41)

T

2.2.3 Referencial sincrono orientado ao vetor de FCEM normalizado

Nesta se¢ao, é proposta uma nova matriz de transformacao do referencial estacio-
nario o ao sincrono dgq, cujos eixos de referéncia sao orientados nas FCEMs normalizadas
em relagdo ao fluxo concatenado de pico e a velocidade de rotagao. Diferentemente dos
métodos reportados no Anexo A, essa abordagem nao utiliza a transformacao de Park
como base inicial. Além disso, sera revelado na préxima secao, que com essa orientacao di-
reta nas grandezas associadas a sintese do conjugado eletromagnético, independentemente
da forma de onda da FCEM, é possivel produzir um conjugado eletromagnético constante
por meio de correntes de fase invariantes no tempo. Desta forma, o conjugado eletromag-

nético pode ser sintetizado de forma andloga ao controle vetorial de MSIPs senoidais.
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Com base nas formas de onda dos fluxos magnéticos concatenados!! no estator e
das FCEMs mostradas na Figura 2.11, podem-se estabelecer as relagdes entre os eixos de

referéncia e vetor de FCEM ilustrados na Figura 2.12.

1.5 ¢ A Ay A
-1.5 -
15 Ca e ce
=
£ 9 ~—_ / ~
o)
-1.5 - .
X, X,
1.5 r ‘
— T
o}
B ok
::%
-1.5 = €q €3
1.5
S \
2 9
i Xﬁ/
]
-1.5 : : !

0 90 180 270 360
Posigao do Rotor (graus)

Figura 2.11 — Formas de onda dos fluxos magnéticos concatenados e das FCEMs repre-
sentadas em eixos abc e af.

Conforme Figura 2.12, o vetor de FCEM esta denominado como vpcgy, € pode

ser expresso pela seguinte combinacao linear:

oy e
VroEM = ot k—iﬂ (2.42)

n

onde k, é o normalizador definido por:

k, = \/gwr)\pm, (2.43)

e {a, B} sdo vetores unitarios no sentido dos eixos de referéncia « e (3.
A defini¢do do normalizador baseia-se na proporcionalidade da FCEM com relacao
a velocidade angular de rotacao e ao fluxo concatenado a partir dos imas permanentes. O

fator multiplicativo 1/3/2 deve-se a transformagdo invariante em poténcia do referencial

HParcela referente ao fluxo magnético do rotor.
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Figura 2.12 — Representagao do vetor de FCEM no referencial estacionario af.

estaciondrio a3, uma vez que A, ¢ a magnitude correspondente ao valor méximo do fluxo
concatenado devido aos imas. Visto ainda que o normalizador possui unidade de tensao,
as componentes do vetor de FCEM sao adimensionais.

Para obter um referencial ortogonal em R? e sincrono ao vetor de FCEM, dois
vetores devem ser determinados. Assim, por defini¢do, o vetor de eixo de quadratura é

dado por:

qrcEM = VFCEM - (2.44)

Um vetor ortogonal ao qrcgas pode ser obtido aplicando-se a transformacao linear
de rotacao de 90° no sentido horédrio ou anti-horario no vetor qrcgy. Nesta tese, a
rotagao de 90° no sentido horario tem sido adotada a determinacao do vetor de eixo

direto. Portanto, é possivel expressar:

0 1

dFCEM = [_1 0

] VECEM - (245)

Os vetores no novo referencial dg podem ser escritos na forma:

€q e
dFCEM = /?a + kfﬁﬁ

e” e” (2.46)
drepn = */804 - =

k, kn,

De acordo com (LIPSCHUTZ; LIPSON, 2009), uma matriz de transformagao para
uma nova base pode ser obtida por intermédio da matriz transposta dos coeficientes dos

vetores na base antiga. Logo, de (2.46) é possivel expressar:

Ca S8
Zqq k L ToOX

= | b . 2.47
el e 2

ko kn
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Entao, trocando a ordem dos vetores ¢qd do sistema de matrizes, a matriz de transformacao

de eixos estacionarios a8 para eixos sincronos dq pode ser escrita na seguinte forma:

€ _Ca
Ty = % %ﬂ . (2.48)
kn ko

Os vetores coluna da matriz (2.48) sdo linearmente independentes, e o produto interno
desses vetores é nulo. Portanto, a matriz (2.48) é uma base, se e somente se, k, # 0 e
eq = eg # 0, os quais sao satisfeitos quando a velocidade do rotor é diferente de zero.

A representacao dos eixos sincronos e sua relacado com a posi¢ao do rotor estao
apresentadas na Figura 2.13. Analisando as componentes da matriz de transformacao,
verifica-se que a base é variante em moédulo, e ainda, variante em dngulo com relacao ao
eixo magnético do rotor. Além disso, por meio da simetria das ondas, a Figura 2.11 revela
que a média dessa variacao corresponde ao caso do MSIP senoidal. Essa afirmativa serd
comprovada em seguida por intermédio da modelagem do motor representada nos novos
eixos sincronos dq.

Na proxima se¢ao, o modelo dindmico representado no referencial sincrono dg sera
determinado para uso posterior no controle vetorial sensorless que sera tratado no capitulo

a seguir.

.« Eixo Magnético

‘4

d

Figura 2.13 — Referencial sincrono dg.

2.2.4 Modelo dinamico no referencial sincrono dg

O modelo dindmico no referencial proposto, orientado no vetor de FCEM, é obtido
aplicando a matriz de transformagao (2.48) nas varidveis do modelo expresso no referencial
af. Devido ao fato do MSIP ser conectado em Y sem a conexao do ponto central, a
componente de sequéncia 0 serd omitida da modelagem. Uma vez que nessa configuragao,

a corrente de sequéncia 0 é nula. Salienta-se que pode existir uma FCEM de sequéncia 0
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nao nula que depende do contetido harménico dessa grandeza, porém essa tensao nao tem
impacto sobre a operacao do motor. Portanto, a representacao matricial da transformacao

linear é simplificada para
Xdqg = quXaﬁ (249)

onde a representagao da transformacao inversa é expressa por
XaB = quflxdq. (250)
Aplicando (2.49) nas varidveis de (2.35), obtém-se:

) d
qu_lvdq = Rs(qu_1>ldq +

o (T ') (2.51)

Entao, simplificando a equacdo acima, determina-se as equacoes das tensoes do

motor no referencial sincrono dq que podem ser expressas por:

. d -1 S d s
Vdg = Rsldq + qu% (qu ) dg + % (Adq) : (252)
Aplicando (2.49) em (2.37), tem-se,
Tay ' Ny = (TasLaTapo ") Tag Hag + Tag ' Ny (2.53)

cuja simplificacao resulta na equacao dos fluxos magnéticos concatenados no estator,

podendo ser expressa na forma:
Aig = Lagiag + Ay, (2.54)
onde as indutancias de eixo direto e de quadratura sdo determinadas por:
Lag = Tag (TasLaTag ") Ta, " (2.55)

Os fluxos magnéticos concatenados no estator devido ao fluxo magnético do imas

sao determinados por:

dqg = TagAip (2.56)
onde e — 5N
h= (2.57)
‘ e+ ey
N = (2.58)

Substituindo (2.54) em (2.52), determina-se as equagoes dindmicas das tensoes em

relacao as correntes ¢4 € ;. As equagoes podem ser representadas na seguinte forma:

: d o - .o d , d,. . d,.,
Vay = Ry + Tag o (Tay ™) (Lagiag + Xig) + 0 (Liag) bag + Lty o (lag) + 2 (X)) - (259)
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O termo qu% (qu’1> é responsavel pelo acoplamento entre as equagoes dindmicas
de eixo d e g, e pode ser expresso em funcao de duas frequéncias angulares w, e w}. Entao,

esse termo pode ser reescrito na forma:
d 4 Wo —W;
qu% (qu ) = [ " ] (2~60)

onde a frequéncia angular w, é expressa por:

ii _ ea%ea + 65%65
k, dt " eq? + e’

(2.61)

Wy =

a qual pode ser representada na forma:

d k
W= —In | —n |, (2.62)
dt (,/ea2+652>

Enquanto que a frequéncia angular w} pode ser expressa por:

d d
Caseg — €g4e,
wi = 2ab P (2.63)
eqx” + €3
e escrita na forma;: p p
—e

*— — arcta 2 = —6r. 2.64
e dtrn<eﬁ> dt (2.64)

Analisando (2.64), (2.12), (2.13) e a referéncia sincrona proposta na subsegao an-

terior, é possivel estabelecer que w? pode ser reescrito como:
Wi =we + (2.65)

onde w, ¢ a velocidade angular elétrica do rotor determinada por

P
We = Swr (2.66)

e w é uma frequéncia angular com componentes alternadas e de média nula.
De (2.59) é possivel determinar que as FCEMs de eixo direto e de quadratura

podem ser calculadas por:

0
d — r d r
€dqg = qu% (qu 1) ( dq) + %Adq = €a2 + 652 . (267)
kn

Considerando que o MSIP possui o rotor com imas de superficie, é possivel afirmar

que Lg =~ L, logo, define-se que Ly = L, = Ls. Assim, as equacoes das tensoes de eixo
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direto e de quadratura do motor podem ser expressas na formas:

d
Vg = Rgtg + woligiy — w:Lsiq + szid + eq
¢ (2.68)

d
Vg = Ryig + wolsiy + w, Lgiqg + L%iq te,.

As equacoes das tensoes de fase do motor podem ser representadas por meio do

circuito elétrico equivalente ilustrado na Figura 2.14.

Figura 2.14 — Circuito equivalente dgq.

Para um MSIP de FCEM senoidal, (2.62) e (2.64) resultam em w, = 0, e w} = we.
Logo, o modelo dindmico proposto torna-se semelhante ao modelo classico do MSIP que

utiliza a transformada de Park.

2.2.4.1 Conjugado eletromagnético no referencial sincrono

Para determinar o conjugado eletromagnético no referencial sincrono aplica-se a
transformada proposta por (2.49) nas varidveis de (2.41). A equagao resultante pode ser

expressa por:

1P B T ..
T, = 565 (qu 1edq) qu 1ldq ’ (269)
cuja simplificagao resulta em
1P NT .
T. = @Eequ(qu 1) Taq lldqa (2.70)
onde )
kn
T 1 e 2 + 652 0
(Tag ™) Tag ' = | 2 (2.71)
O n
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Substituindo (2.71) em (2.70), advém-se:

k2

_ 1P ea? + €52 id
Te = 565 [ed €q} knz Z.q (272)
6042 + 652

As FCEMs representadas no referencial sincrono podem ser determinadas por:

g = Tag@ap , (2.73)
onde,
€4 — 0
2 2
eg = 6“;65 (2.74)

Substituindo as FCEMs de eixo direto e de quadratura em (2.72), obtém-se:

P
T, = —kniq.
2w,

Simplificando a equagao acima com o normalizador definido por (2.43), determina-
se o conjugado eletromagnético representado no referencial sincrono dq, cuja equacao pode

Ser expressa por:

3
T. = |/ 3ol (2.75)

2.3 Consideracoes finais

Como discutido neste capitulo, o MSIP pode ser dividido em trés categorias: os
motores BLDC e os MSIP de FCEM senoidal e nao senoidal. As principais diferencas en-
tre esses motores foram apresentadas revelando as vantagens e desvantagens. Além disso,
os aspectos construtivos foram descritos permitindo a compreensao basica sobre a com-
posicao estrutural do MSIP. De modo a complementar as particularidades operacionais
do MSIP, foram analisadas as perdas associadas a conversao eletromecanica.

Este capitulo ainda tratou da modelagem do MSIP de FCEM nao senoidal. Ini-
cialmente, foram estabelecidas hipoteses e restrigoes para determinar as equacao dina-
micas que governam o sistema elétrico e o sistema mecanico bem como do campo de
acoplamento. Em seguida, foi proposta uma transformagao linear de orientacao ao vetor
de FCEM de componentes normalizadas, cujo modelo resultante permite produzir um
conjugado eletromagnético diretamente proporcional a corrente de eixo de quadratura.
No final do capitulo, os modelos dinamicos do MSIP nao senoidal representados nos refe-
renciais estacionarios e sincrono foram estabelecidos visando a aplicagdo em um observador

de estados e no controle vetorial sensorless.






3 OBSERVADOR DE FCEM POR MDOS: ALGORITMO
SUPER-TWISTING

No controle de maquinas elétricas, ¢ indesejavel ou até mesmo impossivel mensurar
a partir de sensores todos os estados ou disturbios do sistema requeridos a implementacao
do controle (YAN; UTKIN, 2002). Em vista disso, o aprimoramento e o desenvolvimento
de observadores de estado ou de distirbios sao de grande interesse nessa area de controle.
Dentre os métodos sensorless expostos no Capitulo 1, uma abordagem que tem se mos-
trado promissora nas tltimas décadas é o observador por modos deslizantes.

O motivo desse interesse sdo as propriedades inerentes do controle ou observagao
por modos deslizantes (UTKIN, 1977; HUNG; DING, 1993), tais como: robustez aos
disturbios end6genos e exdgenos, insensitividade a variacao paramétrica, redugao de ordem
e baixa complexidade de implementagao. Entretanto, um fendomeno presente na pratica
dessa abordagem ¢ o chattering, uma oscilacao de alta frequéncia indesejada em torno da
superficie de deslizamento. Para minimizar o chattering, podem ser adotados métodos que
modificam o termo associado a descontinuidade no sistema (GAO; WANG; HOMAIFA,
1995). Todavia, as propriedades inerentes do modo deslizante podem ser descaraterizadas
ao modificar essa dindmica associada ao chaveamento (HUNG; DING, 1993). Conforme
Levant (1993) e Perruquetti e Barbot (2002), uma solu¢ao alternativa é MDOS, que
permite reduzir o chattering mantendo as propriedades do modo deslizante classico.

Uma dificuldade na implementacao do MDOS é o aumento de informacgao requerida
com relagao a funcao de chaveamento s (PERRUQUETTI; BARBOT, 2002). Um sistema,
de ordem r necessita de s, $, 5, ..., s"~! para manter o modo deslizante. A tinica excecao
é o MDOS denominado AST, proposto por Levant (1993), e que depende apenas de s.

No capitulo anterior foi proposto uma nova transformacao sincrona que depende
da FCEM. No entanto, essa grandeza nao pode ser medida diretamente por meio de
sensores quando adota-se o controle vetorial. Visando contornar essa restri¢ao, e pro-
piciar a operacao sensorless, sera desenvolvido um observador de corrente que permite
obter uma estimativa das FCEMs no referencial estacionario af. Para isso, um observa-
dor em tempo discreto baseado no AST sera proposto a partir do modelo dindmico do
motor expresso no referencial estacionario aff. Logo, para contextualizar a abordagem
adotada ao longo deste capitulo, uma perspectiva geral sobre os SEVs por modos desli-
zantes serd inicialmente descrita. Em seguida, o desenvolvimento tedrico do observador
em tempo discreto serd apresentado. Logo apds, a andlise de estabilidade bem como as
condicoes de alcance e de existéncia do modo quase deslizante serao investigadas. Por
fim, a metodologia de projeto dos ganhos do observador sera proposta, evidenciando que

os ganhos variaveis podem ser projetados com base em critérios de desempenho.
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3.1 Aspectos gerais sobre SEV por modos deslizantes

Como mencionado no Capitulo 1, a abordagem de SEVs consiste na combinagao de
sistemas continuos no tempo por meio de uma légica de comutagao (UTKIN, 1993). Sendo
que a trajetéria dos estados do SEV possui um movimento peculiar, especifico e distinto
das trajetorias de cada subsistema. Recapitulando, esse comportamento é denominado de
modo deslizante, e caracteriza-se pelo confinamento da trajetoria dos estados do sistema
em uma superficie de deslizamento.

Considere o sistema dinamico descrito pela seguinte equagao:

d
%x(t) = f(x,t) + u(t) (3.1)
onde x € R" é vetor de estado e u € R™ é vetor de entrada ou controle.

O sistema dindmico mostrado em (3.1) pode ser denominado um SEV na aborda-
gem de controle de Utkin (1977), se u(t) for composto por termos descontinuos e definidos

por uma légica de comutacao, tal que,
; 7t ) i >0
w; = { uy (x ; ° (x; (3.2)

ondei = 1,...,m; u;, u; sdo fungdes continuas, e s;(z) é a funcio de chaveamento escalar.
+

e u; , bem como das fungdes de chaveamento s;(z) (UTKIN, 1977). A defini¢ao de (3.2)

deve satisfazer a condi¢ao de convergéncia em tempo finito a superficie de deslizamento

No contexto do controle de sistemas, o desafio é a escolha adequada das fungoes u

si(z) = 0 bem como a existéncia desta.

A condicao suficiente e necessaria que garante a existéncia do modo deslizante
depende das trajetérias do sistema, as quais devem apontar para a superficie de desliza-
mento. Desta forma, a condicdo pode ser representada pelas seguintes equacoes:

lim+ <0
s—0 (33)
lim s > 0.

s—0~

Um critério equivalente & (3.3) pode ser expresso por:
55 < 0. (3.4)

As equagoes apresentadas em (3.3) e (3.4) sdo validas somente na abordagem em
tempo continuo. Sistemas dindmicos por modos deslizantes em tempo discreto apresentam
critérios distintos para as condigoes de alcance e de existéncia do modo deslizante (GAO;
WANG; HOMATFA, 1995). O termo convencionalmente utilizado no tempo discreto para
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descrever o modo deslizante ¢ denominado de modo quase deslizante! (MILOSAVLJEVIC,
1985; GAO; WANG; HOMAIFA, 1995; BARTOSZEWICZ, 1998).

Abordagens em tempo discreto das condigdes de alcance sao discutidas em (SARP-
TURK; ISTEFANOPULOS; KAYNAK, 1987; FURUTA, 1990; GAO; WANG; HOMAIFA,
1995). Em Sarpturk, Istefanopulos e Kaynak (1987, p. 931) é exibida a seguinte condigao?:

[t | < ISl (3.5)

a qual pode ser expressa na seguinte forma equivalente:

[3(k+1) - S(k)} sign(s()) <0 (3.6)

[S(kJrl) + S(k)} sign(sg) > 0

Em Furuta (1990), a definicdo da condi¢do de alcance baseia-se na forma equi-
valente em tempo discreto da abordagem por fungoes de Lyapunov. As equacgoes dessa

abordagem podem ser expressas na forma:

1
Viksn) — Vi <0, tal que Vi) = §S(k)2 (3.7)
onde V' é a funcao de Lyapunov.
De acordo com as definigoes de Gao, Wang e Homaifa (1995), as condigoes apre-
sentadas acima sao incompletas para uma caracterizacao satisfatéria do modo deslizante

em tempo discreto. Em vista disso, autores propoem a seguinte condi¢do de alcance:

S(ht1) — Sy = —qLsS) — €sign(s()) (3.8)

onde 1 — g7, > 0, ¢ >0, e ¢ > 0 tal que as trajetérias sejam convergentes a uma banda.
A condicao expressa em (3.8) considera o modo quase deslizante definido em Gao,
Wang e Homaifa (1995) que estabelece: a fungao de chaveamento cruza a superficie de
deslizamento em tempo finito e em um movimento monotonico, em seguida ela deve cruzar
a superficie a cada instante de amostragem, e por fim, a sua magnitude torna-se limitada
a uma banda. Em contrapartida, essa definicao é distinta da proposta de Bartoszewicz
(1998), em que o autor afirma que o modo quase deslizante nao necessita cruzar a superficie
a cada instante de amostragem, desde que a fun¢do de chaveamento esteja limitada a uma

banda. Logo, a condigao de alcance proposta por Bartoszewicz (1998) é representada por:
Sy > € = —€ < Sr1) < S(r)
Sy < —€ = Sy < S(hg1) < € (3.9)
st < €= [sprn| <€

onde € é uma constante positiva.

!No inglés, o termo é denominado quasi-sliding mode.
2A condicdo (3.5) pode ser relaxada tal que [S(k+1) +5(k)]sign(sx)) > 0. Logo, as trajetérias da fungao
de chaveamento podem também ficar confinadas em uma banda.
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De um ponto de vista similar as definicbes de modo quase deslizante propostas
por Gao, Wang e Homaifa (1995) e Bartoszewicz (1998), nesta tese, assume-se que o
movimento da fun¢do de chaveamento é limitado a uma banda e entorno da superficie
de deslizamento, e pode exibir comportamentos oscilatorios oriundos de um disttrbio
limitado d() presente no sistema. Dessa forma, a fun¢ao de chaveamento pode nao cruzar
a superficie de deslizamento a cada instante de amostragem, e ainda, a funcdao pode
oscilar entorno da superficie, ou seja, a trajetoria da fungao de chaveamento pode apontar

momentaneamente em uma dire¢ao contraria a superficie.

Definicao 3.1: Modo quase deslizante é denominado como sendo o movimento do sistema
entorno da superficie de deslizamento definida por s, = 0 tal que [sp)| < €, em que € é

uma constante positiva denominada de largura da banda do modo quase deslizante.

Defini¢ao 3.2: Um sistema na presenca de um distirbio d(;) limitado que satisfaz as

seguintes condi¢oes

. _ |
Jim o[ <€ (3.10)

Sk) > € :>{—€ < S(k+1) < S(k)}
{sman = s09 = —Cwsign(sw) + g <0, Y dy < o } (3.11)

Sy < —€ :>{S(k) < S(k+1) < 8}
{S(k:-i-l) — S(k) = _C(k) Sign(S(k)) + (5(@ >0, V (5(@ > _C(k)} (3.12)

st| < € =lspen] < e (3.13)

¢ dito um sistema que satisfaz as condig¢oes de alcance e existéncia do modo quase des-
lizante. Sendo que € é uma constante positiva, () é uma funciao definida positiva, N ¢

um numero inteiro e finito, e £ = cte > 0.
3.1.1 MDOS: Algoritmo Super-Twisting

O AST foi desenvolvido para o controle de sistemas com grau relativo 1 visando a
reducao do chattering (LEVANT, 1993). Ao contréario das outras abordagens de segunda
ordem, o AST requer apenas da informacao relativa a s, o que simplifica a implementacao.

Conforme Levant (1993, p. 1257), o AST pode ser expresso na seguinte forma:

1
wwy = v — Kilsw|? sign(se) (3.14)
d

ay(t) = —KQ sign(s(t)) (315)

onde K e K, sao ganhos constantes e positivos, e v(;) ¢ uma varidvel auxiliar do AST.
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De acordo com Perruquetti e Barbot (2002, s. 3.6.4), as condigbes suficientes para

a convergéncia em um tempo finito do AST a superficie de deslizamento sdo dadas por:

10) ﬁFM(KQ-f—(ﬁ)

K — K
2= LT TR T (Ks — 9)

3.16
Fm ? ( )

onde ¢, I, e Iy sdo constantes positivas, cujas restrigoes podem ser encontradas em
Perruquetti e Barbot (2002). Condigbes equivalentes bem como a prova matemética
podem ser encontradas também em Pisano e Usai (2011, p. 965).

Um AST em tempo discreto aplicado em sistemas nao lineares é proposto por
Salgado et al. (2011, p. 499) e reutilizado em Salgado et al. (2014, p. 804). O sistema pro-
posto baseia-se na discretizagao pelo método de Euler, seguido de pequenas modifica¢oes

na equacao da variavel auxiliar z5. Logo, as equagoes dindmicas podem ser escritas por:

i) = P11y + Towagey — ToK |21 Fsign () (3.17)
x2(k+1) = pgxg(k) — TSKQSign($1(k)) (318)

onde ;) € N sdo os estados do sistema, p; € N+, p; < 1, K; € R para i = {1,2}, e T} é
o periodo de amostragem no sistema (vide Salgado et al. (2011, p. 499)).

Para analisar e estabelecer as condi¢oes de estabilidade do sistema acima, os au-
tores adotam fungoes de Lyapunov na abordagem discreta e desigualdades matriciais
lineares®. Usando essas ferramentas, os autores demonstram que as trajetérias dos esta-
dos do sistema podem ser limitadas em um tempo finito. Além disso, a convergéncia a

superficie de deslizamento é verificada por simula¢oes numéricas.
3.2 Observador de corrente em tempo discreto: Estimativa das FCEMs

O modelo dindmico em tempo discreto do MSIP no referencial estacionario of
pode ser obtido aplicando o método de discretizagao de Euler em (2.39). Logo, a equagao
dindmica das correntes pode ser representada na forma

) T.R,\ T, T,
lopkrn) = <1 - L) lag(k) T 7 Vas(k) = 7 Caplk) - (3.19)

s

Entéao, assumindo que as FCEMs em (3.19) sao disturbios limitados e ndo mode-

lados, um observador de corrente baseado em (3.19) pode ser expresso por

R T.R,\ » T
ap(ki1) = (1 - ) iag(k) + 7 Vas(k) ~ Uas(k) (3.20)

Ly L,
onde i = [1 15]7 é 0 vetor de estimativas das correntes do estator, e Unp = [uq us]T &
o vetor de funcgoes forcantes que tém o propodsito de minimizar o erro de observacao das

correntes. Logo, uma estimacao das FCEMs pode ser realizada por intermédio de u,g.

3 Linear Matriz Inequalities (LMI).



3 OBSERVADOR DE FCEM POR MDOS: ALGORITMO SUPER-TWISTING 86

Nesta tese, as fungoes forcantes sao baseadas no AST em tempo discreto. Além
disso, de forma a minimizar o chattering em toda a faixa operacional do MSIP operando
em velocidade variavel, é proposto a melhoria do AST com a inclusao de ganhos variaveis.

Desse modo, as fungoes forcantes sao definidas na seguinte forma:
1,
uaﬁ(k) = Vaﬁ(k) — k‘l(k)|sa5(]€)|QSlgIl(Sag(k)) (3.21)
Va,B(k+l) = Kyl/ag(k) — Tsk‘g(k) Sign(Sag(k)) (3.22)

onde v,5 = [V, v5]T é 0 vetor de varidveis auxiliares do AST, K, ¢ um ganho constante
tal que 0 < K, < 1, e as fungoes de chaveamento sdo definidas como
Sap(k) = lag(k) — las(h) - (3.23)

Além disso, os ganhos varidveis ki) e ka(r) sao definidos como

ki 2K >
1k) =K1/ fow) (3.24)

kary =Ko for)

onde K, e K, sao ganhos constantes € R*, e f,x) é uma funcao limitada de adaptacéo
dos ganhos representada por
Omin € 0 < O (k) < Omin

A

fo(k) = Ok) S€ Omin < O (k) < Omaz (325)

Omaz S€  O(k) > Omax

onde o3 = (1— Ky) |z, x5 é 0 estado interno de um filtro passa-baixa que aprimora a

dindmica de adaptagao dos ganhos, K; é o ganho do filtro determinado por K; = e=“s7s
e wy ¢ a frequéncia de corte do filtro tal que wy € R*.
O limite superior 0,,.,; ¢ dado por
T
Omaz é prmwmax (326)

onde wyq, € a frequéncia angular elétrica maxima de operagao do MSIP. Em contrapartida,
o limite inferior o,,;, é obtido por

T
Omin é prmwmin (327)

onde wy,;, é a frequéncia angular elétrica minima de operagao sensorless do MSIP.
O filtro passa-baixa é incluido no sistema com o propésito de aprimorar e suavizar
a adaptagdo dos ganhos, que estd diretamente relacionada a operacdo do MSIP com

velocidade variavel. O comportamento dinamico do filtro é governado por

Tee+1) = K xp) + fo (3.28)
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onde a funcao de entrada f,(k) é definida como:

VOé 0< Va < maxr
fy(k)é{n sl se 0 < [IWasgoll < v (3.2

Vmaz S€ ||Va6(k)’| > Vmaz

onde ||Va,8(k)’| = ng(k) + Vé(k) € Vmaz S Omazx-

Lema 3.1: A funcdo f,u) definida por (3.29) é proporcional a velocidade angular de
rotacdo quando Sqgk) = Sagkt+1) = 0, ou seja, quando a fungao de chaveamento (3.23)

estd em um modo deslizante ideal.

Prova: A partir de (3.23), é possivel assumir que

SaB(k+1) = laB(kt+1) — lag(k+1) - (3.30)

Assim, substituindo (3.19) e (3.20) em (3.30), a dindmica das fun¢oes de chaveamento

pode ser descrita por

Sap(k+1) = KaSapk) — Ko€ap(k) T Uap(k) (3.31)

onde os parametros do observador siao definidos por K, = 1 — (T,R,/Ls) e K, = (T,/L,).

Entao, considerando a existéncia do modo quase deslizante ideal representado por

Saf(k+1) = Sap(k) = 0 (3.32)

e de (3.32) em (3.31), as fungoes forgantes resultam em
Uask) = Kp€apk) - (3.33)
Além disso, substituindo (3.21) em (3.33), é possivel expressar
Vas(k) = KoCap(k) - (3.34)
De acordo com a Lei de Faraday, e,k o< we, por consequéncia, Vag(k) X We, 0 que implica
[Vapul| o< we . (3.35)

Logo, ¢é possivel concluir que f,x) também é proporcional a velocidade angular elétrica

de rotacao, o que prova a afirmativa do Lema 3.1.
[ |

Corolario 3.1 do Lema 3.1: A prova do Lema 3.1 revela ainda que existindo o modo
quase deslizante ideal é possivel obter estimativas das FCEMs a partir de (3.33). Dessa
maneira, constata-se que

A

ap(r) ~ Ky uapm (3.36)

quando s,k — 0, em que €,3() ¢ o vetor de estimativas das FCEMs.
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Por fim, substituindo (3.21) em (3.31), obtém-se
1
Sag(k+1) = KaSapk) = Ko€asr) T Vask) = ki [Sape) |2sign(Saser)) - (3.37)

Essa equagdo em conjunto com (3.22)-(3.29) regem o comportamento dindmico do erro

de observacao das correntes.

3.3 Analise de estabilidade do observador proposto

O sistema dindmico nao linear representado por intermédio de (3.22), (3.24)-(3.29)

e (3.37), descreve o comportamento dindmico das fungbes de chaveamento em tempo

discreto. Esse sistema pode ser reescrito na seguinte forma:

X(kt+1) = AXk) + bySw) + W
onde

T
X(k):[xl(k) L2(k)  T3(k)  Ta(k) 335(1{)}

N T
:[Sa(k) Sp(k)  Va(k) VB(k) xf(k)}

K, 0 1 0 0]
0 K, 0 1 0
A=(0 0 K, 0 0
0 0 0 K, 0
0 0 0 0 K
b w1 |2 0
0 bi iy w2y |2
by = D) 0
baw)
0

T
S(k) = [Sign(%(k)) Sign(xZ(k))}

T
Wi = [—wig) Wy 0 0 fup)

big) £ — (Knu/fa(k))

bo) = — (Kn2fa(k))

(3.38)

(3.39)
(3.40)

(3.41)

(3.42)

(3.43)

(3.44)

(3.45)

(3.46)
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mE Ky, s LK, (3.47)
nEKn, 72 Ty (3.48)

Wik = Koy, War) = Kpepw) (3.49)
foy & (L= Kp)lzsmls 0 < fotr) < Oman (3.50)
Foty & [%aamlls 0 < forr) < Vinaw - (3.51)

Teorema 3.1: Seja o sistema nao linear expresso por (3.38), em que os ganhos K, , K,,,
Ky, e K, sao dados tais que K,, >0, K,, > 0,0 < Ky <1,e 0 < Ky < 1. Entao, se a
seguinte LMI

AT(P+P(A +A)P)A—(1-pP+Q<0

possuir uma solucéo definida positiva P = P7 > 0 tal que Q = QT > 0, Ay = A7 > 0,
Ay = AT >0, e Ay = AT > 0, as trajetérias do sistema convergem assintoticamente

.~ . A . . 7 .
para a regido centrada na origem O = {z : ||x||* < r}, cujo raio é estabelecido por

r=—
p
onde

(0%
0O<p<lc2_=2

2/ar
= Amin(Q) , @2 £ Amaz(Z)B , a3 £ Amaz(Z) 5+ Amaz(H) (Winaz + Vmaz2)
ZEP+A '+PA;T'P HAPH A ' +A;,Z=Z"T>0,H=H" >0
0 < B8 < Kp2Omar + K> Omaz .

+063

Prova: A prova do Teorema 3.1 é baseada na abordagem de Salgado et al. (2014). Desta

forma, assumindo a seguinte func¢ao como uma candidata a Lyapunov:
Vi = [1xwll7 - (3.52)
Entao AViy) = Vig41) — Vir) pode ser reescrito como
AVigy = Xy 1y PX(er1) — X( Pxe) (3.53)

onde P = PT > (.
Substituindo (3.38) em (3.53), obtém-se
AVigy = x(p) (ATPA = P) x+
+ 2x () ATPbgyspy + 2x(n ATPwy+ (3.54)
+ 259 by PW(r) + 804 by Pbiysa +
+ W@)PW(]C) .
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Assim, aplicando a Desigualdade Lambda® de Poznyak (2008, p. 213), nos termos
2X%;€)ATPb(k)S(k), ZXZC)ATPW(;C), 2Sﬁ)ba)PW(k) s (355)

é possivel expressar

QXE‘,];)ATPb(k)S(k) S Xg];)ATPTAlpAX(k) + Sa)ba)Al_lb(k)S(k) (356)
WA TPw(y < x(yATPTAPAXG) + WAy Wy (3.57)
2s(k)b(k)Pw(k) < Wiy Aswiry + S{yb(n P Az Pbgys (3.58)

onde Ay = A" >0, Ay = A" >0, e A3 =A5" > 0.
Substituindo (3.56), (3.57) e (3.58) em (3.54), e simplificando, resulta em

AVigy < X {AT [P+ P(As + Ag)P] A—
1—p)P}txuy — pViey+
b@ (P + Al‘ +PA;'P)bgy+
onde B(k) £ b(k)S(k)‘
Se existe uma solucdo Q = Q7 > 0 para a LMI
AT[P+P(A; +A)PJA - (1 -p)P =-Q, (3.60)
entao, (3.59) pode ser reescrito na forma:
AViy < =llxwllg + [owllZ + w7 — oV (3.61)
onde
ZEP+A ' +PA;T'P (3.62)
H2P+ Ay '+ A3 (3.63)
Z—=77>0cH=H">0.
Os termos ||xm |13, | 1%, [|[W |3 podem ser representados na forma
B1lQ (K)z (k) 11H
Anin( Q)X |I* < x| < Amaa(Q)l 1% |
Min(Z) | [I* < by 17 < Amaar(Z) [y | (3.64)

i ()| [W o |1 < W 177 < Ao (D) [ W[

onde A\in € Amae correspondem ao autovalor minimo e maximo da matriz referida.

4Desigualdade Lambda: X7Y + YTX < XTAX + YTA7YY | tal que A = AT > 0.
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Entéo, (3.61) pode ser simplificado para

AV(lc) < - /\min(Q)||X(k)||2 + )‘mam(Z)HB(k)HQ"'

) (3.65)
+ Amaz (H)[[Wiy[[* — pViny -
Em seguida, expandindo |[bgy||? e ||w||?, advém-se
1Dy 17 = b1y * |18 | + Doy’ |28 | + rgay” + baey” (3.66)
W |* = wim? + wam? + Fly » (3.67)
e considerando que |1 (k)| < ||x@)|| e |w2(k)| < |[xw)||, obtém-se
ol P < Bl | + 5 (3.68)
HVV(k)H2 S Winaz + Vmaoc2 (369)
sendo
6 £ bl(lc)2 + bZ <K nl Uma:t + K n2 Umax2 (370)
fuo(k) £ wig® + wagr)’® (3.71)
fuw (k) < Winag - (3.72)
Substituindo (3.68) e (3.69) em (3.65), é possivel obter
A‘/(k:) S - /\mzn(Q)||X(k)||2 + /\maa:<Z) <6||X(k)|| + 5) (3 73)
+ /\mar<H) (wmar + Vmam2) - p‘/(k)
e rearranjando a equagao, advém-se
2
AV < = <\/ I ) (3.74)
2./« 21 /o
onde aq é )\mzn(Q)a %) é )\max(z)ﬂ> € a3 é Amax(z>6 + /\max(H) (wma:c + Vma:cz)'
Entao,
AV < —=pViwy +¢ (3.75)
onde ¢ £ s /(2 /ar) + as, e ag > 0.
A equacao acima pode ser representada na forma que segue:
Vi) < (1= p)Viwy + ¢ (3.76)
cuja solucao ¢é dada por
k—1 .
Viy < (1= )V (0) + 3 (1 - )i (3.77)
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e o limite superior pode ser obtido por

Tim Vi) < ;. (3.78)

k—o0

Portanto, a partir de (3.78), o raio da regido de convergéncia é determinado por

r< . (3.79)

o

Por fim, é possivel concluir que os estados do sistema convergem assintoticamente

a uma regiao limitada em tempo finito, concluindo a prova do Teorema 3.1. -

Comentario 3.1: O Teorema 3.1 estabelece condig¢oes para que o observador proposto
seja estavel, e com os estados do sistema limitados. Essa tltima particularidade sera de
suma importancia a prova do Lema do alcance e existéncia do modo quase deslizante que

sera enunciado abaixo.
3.4 Analise do alcance e existéncia do modo quase deslizante

Lema 3.2: Seja o sistema dindmico representado por (3.22) e (3.37), em que K, as-
sume um valor tal que 0 < K, < 1, e que os ganhos k), ko) e K, sejam dados por
0 < ki) < K1 mazs 0 < ko < Ky paes € 0 < K, < 1. Seja ainda o disturbio Kyeqs(k)
limitado, entdo, os estados do sistema convergem em um tempo finito ao modo quase

deslizante conforme a Definicao 2.

Prova do Lema 3.2: Subtraindo s,s(x) em ambos os lados de (3.37), obtém-se:

1,
Sap(k+1) — Saptk) = —(1 = Ka)Sapm) — Kv€ap) + Vash) — k1w[Sapr) |2 sign(sasw)) - (3-80)

A demonstragao a seguir baseia-se na prova por contradi¢ao (reductio ad absurdum)
da hipotese de divergéncia da fungao de chaveamento (3.23) em relagao a superficie de
deslizamento, fundamentando-se na dindmica associada a (3.80). Desta forma, assumindo

a hipotese que s,g(k) — +00 V Sagx) > 0, entao sag(k+1) — Sapk) > 0, portanto a condigao
1 .
Vask) — Kpeapy > (1 — Ka)Sapk) + kik)[Sas)|? sign(Sask)) (3.81)

deve ser sempre satisfeita. Contudo, se sqpk) — +00 em (3.22), voa,) — —00, logo
existe um & > N com N finito > 0 tal que vosp) — Kv€apry < (1 — Ko)Sapm) +
kl(k,)|sa5(k)|% sign(sap(k)) resultando na condi¢do Sqgr+1) — Sapk) < 0, que é necessé-
ria a convergéncia ou cruzamento da superficie de deslizamento. Portanto, a hipotese
Sap(k) — +00 nao € verdadeira V sagx) > 0, visto que Kpeqg) ¢ limitado. Por analogia,
a hipétese s,gx) — —oo também nao é verdadeira V s,gx) < 0. Em outras palavras, a

fungdo de chaveamento (3.23) nao diverge da superficie de deslizamento para k — oo, e



3 OBSERVADOR DE FCEM POR MDOS: ALGORITMO SUPER-TWISTING 93

dada a caractetistica de integracdo de (3.22) com diregao a superficie de deslizamento,
Vag(k) tende para Kyeqgr), resultando em sqgxy — 0.

Por outro lado, assumindo que o movimento da funcao de chaveamento esteja na
superficie de deslizamento, Sag(r+1) = Sagk) = 0, entao vagr) = Kpeapr). Assim, a con-
di¢do necessaria para a funcao de chaveamento permanecer na superficie de deslizamento

apds k + 1, baseada em (3.22), é dada por:

(Vasr) = Kveapr) = {(Vapr1) = Ke€ap+1)) < (Kpaprr1) = KuKp€apm))} - (3.82)

Todavia, se Kyeqsi+1) # Ko Kpeqsr), a funcao de chaveamento ndo permanecera

na superficie de deslizamento apés k + 1. Portanto, advém-se
Sap(k) = 0 = Vapk) = Ki€ap(k) + Vap(k) (3.83)

onde Dagay = Ki(eapr) — Kveapr—1)) — Tskor) sign(sapm)). Sendo Kyeqs) limitado,
o erro da varidvel auxiliar D,p) também é limitado, pois Tko) sign(sas)) tende a
compensar o erro de convergéncia.

Entao, definindo

A

dap(k) = —Kpeapr) + Vas(r) (3.84)

Caﬁ(k) Sign(saﬁ(k)> é(l — K )Sa/g -+ kl(}g |Sa6(k ’2 81gn(sa5( ))

) (3.85)
= [(1 = Ka)lsasum)| + kiey[Sase 2] sign(sasm)
e substituindo em (3.80), obtém-se
Saf(k+1) — Sas(k) = —Cas(k) SI8N(Sask)) + Gas) (3.86)
Uma vez que (1 — K,) > 0 e ki (k) > 0, pode-se inferir que
Ca,@(k) = (1 — Ka)|Sa5(k)| + kl |Sa5 |2 >0& SaB(k) 7é 0. (3.87)
De (3.83) em (3.84), obtém-se
Oupk) = Vapk) -~ k> N. (3.88)
Portanto,
Saf(k+1) — Sap(k) = —Cas(k) SISN(Sask)) + Pas(r) - (3.89)

Com base na analise apresentada acima é possivel concluir que para um k£ > N
quando [Sak)| < Pa € |05 < s, [Sapm)| < € € [Saprt1)| < €, satisfazendo a definicao de

modo quase deslizante proposta anteriormente.

Corolario 3.2: Dado o comportamento dindmico de (3.22) e (3.37), assume-se que
Zam| < & [Zpm] < & = lim - [dagn| < &,y i {0509| < & (3.90)

onde N é um ntumero finito > 0, e §, = cte > 0.
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Prova do Corolario 3.2: Conforme o Teorema 3.1, os estados do sistema formado por
(3.22), (3.28) e (3.37), convergem a uma regiao limitada em um tempo finito. Portanto,
se e somente se, as condigdes do Teorema 3.1 forem satisfeitas, os estados do sistema sao

limitados e o Corolario 3.2 é verdadeiro.
[ |

Com base no Corolario 3.2 e na andlise apresentada previamente nesta prova, o
sistema descrito no Lema 3.2 satisfaz as condigoes da Definicao 3.2, o que garante o

alcance e a existéncia do modo quase deslizante da Definicao 3.1.

[ |
3.5 Projeto dos ganhos do observador
Do Lema 3.2, é possivel inferir que quando k — N, sz — 0, entao
VagB(k) — Kbea/g(k) + Daﬂ(k); tal que ’)aﬁ(k) << Kbeag(k) (391)

se 0 < K, <1, Kb € R, 0 < ki) < K1 jaas 0 < ko) < Ko jaw € 0 < K, < 1,
(vide (3.31), (3.21), (3.22) e (3.24)).

Com base em (3.22) e (3.91), conclui-se que o ganho ko) esta relacionado direta-
mente com a convergéncia de V,g(x) a FCEM. De forma geral, a dinamica de integracao
da varidvel auxiliar v,s1), que estd associada ao termo T,ko), deve ser concordante com
o disturbio Kye,p(x), para que o erro de convergeéncia ,g(x) seja pequeno ou nulo, e assim
assegurar uma convergéncia adequada. Em vista disso, o ganho ky(;y deve ser selecionado

tal que satisfaca as seguintes desigualdades:
0< K2_min < k?(l@) < K2_mam- (392)
O limite superior K5 4, pode ser determinado a partir da seguinte consideragao

Sap(k) — 0= Vap(k) = Kbeag(k) . (393)

Assim, de (3.22), pode-se constatar que

T ko sign(sap )| << |max (Kyeasm))| - (3.94)
Consequentemente,
| max (Kveap)| _ Imax(easm))|
kory << = . 3.95
" = ° (5.99

Por outro lado, o limite minimo K5 ., € estabelecido assumindo que exista um
N tal que
NlTSkQ(k) Sign(Sag(k)ﬂ Z | maXx (Kbeag(k)” . (396)
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Desta forma,
o Imax (Kyeap))|

kagry > NT. : (3.97)

sendo
NTs =27, 7.>0 (3.98)

onde 7, é o tempo de convergéncia ao disturbio Kpe,s) com relacao a condigao inicial
Vag(k) = 0.
Uma vez definido ko) e considerando que (1 — Kv) = 0, é proposto que o ganho

1) seja inicialmente ajustado tal que

Tsk2(k2) S Caﬁ(k)|sa/3(k>:K<Tsk2(k) (399)
onde K. € R*, e K. < 0.5. Assim, simplificando (3.99) e evidenciando ky(x), advém-se:

Tokor

ki) >
1(k) = K.

(1- RTSIQ) . (3.100)
L

Se |Ky(eapr) — Kve€apr-1)|) # 0 em (3.83), entao a diferenca produzida serd in-
tegrada a variavel auxiliar, fazendo com que a banda do modo quase deslizante € seja
ligeiramente maior que Tikar), resultando momentaneamente em C,g00) < [Pap@)]- En-
tretanto, se Kj(€ask) — Kyeag(k_l)) = 0, entao ¢ ~ 0.5 Tko), se e somente se, k) for
selecionado tal que K¢ — 0.5, Tikyp) = Caﬁ(k)lsaﬂ(k):KgTSk;Q(k), e Tskoy = cte. Essa andlise
revela que a magnitude do chattering esta diretamente relacionada ao termo Tskoy).

Conforme exposto no capitulo anterior, as FCEMs no referencial estacionario a3
sdo variantes no tempo e com frequéncia angular entorno de w.. Logo, o tempo de
convergéncia 7. deve ser muito menor que o periodo das FCEMs regido por w,, ou seja,

Te << Trcenm, como mostra a Figura 3.1. Em virtude disso, define-se:

Te £ Kc TFC’E’M'we:wmal 3 0< Kc << 1. (3101)
t imax (K, €.t ))|
=
.2
200 .
: ¢ Tempo (s)
: :
TF(?‘E}U
T(,’ :

Figura 3.1 — Definicao do tempo de convergéncia 7.
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A partir das andlises anteriormente discutidas, é possivel afirmar que
|max (Kbeaﬂ(k)” ~ Hyaﬁ(k‘)H < SaB(k) — 0. (3102)

Entdo, os ganhos ki) e ky(x) podem ser reescritos na seguinte forma:

1
Fag) =—[[Vasin |

T (3.103)

k >
1(k) = K.

R 1
1 - -T,K —||Va .
(1= F1Ee) y s |

Com base em (3.29) e (3.25), (3.103) pode ser expresso por:

T, R .
Ry 2 K. (1 - LTsKg) \/chk) = Knl\/f?k) (3.104)

1
Fa k) :?fo(k) £ Koafotr) - (3.105)

Desta forma, os ganhos K,; e K, sao escritos como:

T. R
K, > > 1--T.,K 3.106
= TCKQ“ ( L C) ( )
1
KW2 = ch (3.107)

E importante ressaltar que a frequéncia wy do filtro passa-baixa deve ser ajustada
tal que a constante de tempo do filtro seja ligeiramente menor ou igual a constante de
tempo do sistema mecanico. Desta forma, o filtro suavizara o efeito de distirbios do sis-
tema elétrico, e a variacdo dos ganhos sera concordante a operacao em velocidade variavel.
Consequentemente, o tempo de convergéncia do observador estard também adequado a

esse modo de operacao.
3.6 Consideracoes finais

Este capitulo propos um observador de corrente em tempo discreto baseado em
uma nova modificagdo do AST, em que foram incluidos ganhos variaveis. Esse observador
tem o intuito de obter estimativas das FCEMs, necessarias a implementacao da transfor-
macao sincrona proposta no Capitulo 2. Deste modo, apresentou-se o desenvolvimento
tedrico do observador em tempo discreto bem como a analise da estabilidade do observador
e das condigoes de alcance e existéncia do modo quase deslizante. Por fim, a metodologia
de projeto dos ganhos do observador foi discutida em detalhes. Salienta-se que resultados
de simulagao e experimentais que irao prover a validagao dos desenvolvimentos tedricos

serao analisados em um capitulo subsequente.



4 CONTROLE VETORIAL SENSORLESS ORIENTADO AO
VETOR FCEM

O controle vetorial surgiu na década de 1960 com trabalhos propostos por Blaschke
e Hasse (VAS, 1998). Inicialmente, a abordagem foi aplicada em motores de indugao, que
na época eram concorrentes aos motores CC. Nas décadas seguintes, essa abordagem
passou a ser adotada no controle de outras maquinas elétricas, tais como o MSIP. Como
mencionado em capitulos anteriores, esse fato teve contribuicao devido a evolugao do
processamento digital de sinais e dos dispositivos semicondutores de poténcia.

O potencial do controle vetorial estd na possibilidade de controlar o conjugado
eletromagnético e o fluxo magnético concatenado de maneira independente por meio do
estator. Esse objetivo de controle é facilmente implementado em maquinas CC com exci-
tagdo independente, em que o fluxo concatenado é controlado pela corrente de campo e o
conjugado eletromagnético é controlado por intermédio da corrente de armadura.

De forma geral, o controle vetorial baseia-se no modelo dindmico da méaquina elé-

1. Por isso, o controle vetorial também ¢é

trica representado em um referencial sincrono
conhecido como controle por orientacao de campo, pois as varidveis a referéncia sincrona
sdo usualmente o fluxo magnético do rotor e do estator (KRAUSE; WASYNCZUK;
SUDHOFF, 2002; VAS, 1998). E importante enfatizar que essa técnica foi primordi-
almente desenvolvida para a aplicacdo em maquinas senoidais?.

Como exibido no Capitulo 2, o MSIP possui diversas possibilidades construtivas,
mas nem todas resultam em uma maquina com o fluxo magnético concatenado senoidal.
O uso do controle vetorial em tais maquinas provoca oscilagoes indesejadas no conjugado
eletromagnético (JAHNS; SOONG, 1996). Apesar disso, Grenier e Louis (1993) e Mon-
teiro et al. (2012) apresentam alternativas ao controle vetorial de MSIPs com FCEM nao
senoidal, como discutido na revisao bibliografica do Capitulo 1. De forma geral, essas
alternativas partem do principio da modificacdo da matriz de transformacao de Park,
permitindo reduzir as oscilagoes no conjugado eletromagnético de forma indireta.

Neste capitulo, contribui¢des ao controle vetorial sensorless do MSIP com FCEM
nao senoidal serao apresentadas. Diferentemente do controle vetorial mencionado acima e
das alternativas apresentadas por Grenier e Louis (1993) e Monteiro et al. (2012), a orien-
tacdo vetorial e a matriz de transformacao sao baseadas no vetor de FCEM normalizado.
O modelo dinamico do MSIP nesse referencial foi descrito no Capitulo 2. Para aplicar a
nova matriz de transformacdo e permitir a opera¢do sem sensores mecanicos, o método

proposto no Capitulo 3 serd usado para estimar as FCEMs no referencial estacionario.

LA analise de maquinas elétricas neste referencial surgiu na década de 1930 em trabalhos fundamen-
tados na transformagdo de Park (PARK, 1929).

2A maquina elétrica é projetada de tal forma que as grandezas fisicas como tensdo, corrente e fluxo
magnético sejam senoidais com relagdo ao tempo.
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Entao, a partir dessas estimativas, a velocidade angular de rotacao serd determinada e
adotada tanto no controle vetorial hibrido (operacao senoidal e nao senoidal) quanto no
controle de velocidade do motor. Ainda neste capitulo, a implementacao da transfor-
macao proposta e do processo de filtragem seletiva, que define o contetido harmonico da
matriz de transformacao, serao descritos revelando as vantagens e as limitagoes. Por fim,
os filtros digitais requeridos na filtragem seletiva e na estimacao de velocidade, e ainda,

o projeto dos controladores de corrente e de velocidade serao apresentados em detalhes.

4.1 Descri¢ao do controle vetorial proposto

O controle vetorial sensorless proposto baseia-se no novo modelo dindmico do
MSIP com FCEM nao senoidal, que foi desenvolvido no Capitulo 2, e é descrito por (2.11),
(2.12), (2.68) e (2.75). Nesse modelo, as correntes do estator sao invariantes no tempo
de maneira analoga ao controle vetorial classico. Em vista disso, a estrutura do sistema
de controle é semelhante ao método convencional aplicado em MSIP senoidais, ou seja, o
conjugado eletromagnético é controlado diretamente pela corrente de eixo de quadratura,
e o fluxo magnético concatenado no estator é controlado pela corrente de eixo direto.
Além disso, o projeto das malhas de controle das correntes e da velocidade de rotagao
¢ fundamentado na metodologia multimalhas, em que utiliza-se uma malha interna de
corrente e uma malha externa de velocidade. Deste modo, a banda passante da malha
interna deve ser suficientemente maior que a banda passante da malha externa, a fim de
permitir um desacoplamento dindmico entre as malhas.

A Figura 4.1 apresenta o diagrama de blocos que sumariza o controle vetorial
proposto nesta tese. Como mencionado acima, a estrutura das malhas de controle é se-
melhante ao controle vetorial do MSIP senoidal, que pode ser encontrado em Vas (1998),
Krause, Wasynczuk e Sudhoff (2002) e Krishnan (2009). Além disso, é possivel constatar
que a forma de aquisicao das correntes de fase bem como a sintese das tensoes do esta-
tor sdo tradicionais a area de acionamento e controle de MSIPs. Portanto, os métodos
propostos nesta tese podem ser facilmente adotados em aplicagoes preexistentes, que ja
possuem um circuito de controle compativel ao esquema exposto na Figura 4.1.

Em seguida, os detalhes de implementacao sensorless da transformagao sincrona

serdao expostos, demonstrando como o controle hibrido é inserido na técnica proposta.

4.2 Metodologia de implementacao sensorless da transformacao sincrona

A implementagao sensorless da matriz de transformacao (2.48) no sistema do con-
trole vetorial requer duas informagoes: as estimativas das FCEMs no referencial estaci-

onario a3, e o normalizador k,. Primeiramente, as estimativas sao adquiridas a partir
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Emulacao de
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Figura 4.1 — Diagrama de blocos do controle vetorial sensorless proposto.

do observador de corrente descrito no Capitulo 3. Entao, essas estimativas sdo tratadas
em um processo denominado de filtragem seletiva e, paralelamente, é realizada a esti-
macao da velocidade angular elétrica de rotagao. No processo de filtragem seletiva, as
FCEMs sao processadas por um conjunto de filtros passa-faixa, os quais sdo sintonizados
em frequéncias miltiplas da velocidade angular elétrica. Em vista disso, pode-se selecio-
nar o conteido harmonico presente nos elementos da matriz de transformacao, a qual é
responsavel pela insercao indireta de componentes harmonicas nas correntes de fase. Por
fim, o normalizador é determinado com base na estimativa da velocidade de rotagao.
Analisando a Figura 4.1, verifica-se que a matriz de transformacao é utilizada em
apenas duas etapas. A primeira etapa visa expressar as correntes do estator no referencial
dq para as suas realimentacoes nas malhas de controle. Na segunda etapa, a transformacao
inversa estabelece as tensoes modulantes de fase, que deverdo ser sintetizadas pelo inversor

de tensdo, conforme mostrado na figura acima.
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4.2.1 Estimacao da velocidade angular elétrica de rotagao

Em virtude da FCEM ser proveniente da variacao de um fluxo magnético concate-
nado, cuja variagdo decorre de um movimento angular do rotor, pode-se inferir que a infor-
macao a respeito da velocidade de rotacao esta contida na frequéncia angular da FCEM.
Por conseguinte, uma aproximacgao da velocidade angular elétrica de rotacao pode ser de-
terminada a partir da frequéncia elétrica das estimativas da FCEMs. Entao, assumindo

que essas estimativas convergem as grandezas reais, e substituindo-as em (2.64), advém-se:

~ A~ da ~ da
—Cq eaaeﬁ — Gﬁaea
° dt

2 (€a)? + (85)? (4.1)

@wF =— arctan
€s

=W, + We .

Examinando (4.1), constata-se que a frequéncia elétrica da FCEM contém a velocidade
angular elétrica de rotacao somada a um erro @.. Esse erro é proveniente da forma de
onda nao senoidal da FCEM e possui o seu valor médio nulo.

Com base na analise acima, a velocidade angular elétrica de rotagao pode ser obtida
pelo valor médio de (4.1). Desta forma, a estratégia proposta a obtencao desse valor é

apresentada no diagrama de blocos da Figura 4.2 e expressa na seguinte forma:

~ yayﬁ - yﬁya
o (M) 42

onde @, ¢ a estimativa da velocidade angular elétrica de rotacao, y, e ys sao as estima-
tivas de FCEM filtradas, e 9, e y3 sao as derivadas dessas estimativas filtradas. A linha

horizontal superior em (4.2) é denominada como sendo o valor médio.

( \ y{ X

X
fpr(Z) > (s
%/ y{\' + CDE
. ( ) I?‘ Gfpbiz(z)
- — U 4"_X—_|—’ -
x|

+

O/

Figura 4.2 — Diagrama de blocos da estimacgao da velocidade angular elétrica do rotor.

Ys

Conforme Figura 4.2, filtros passa-baixa Butterworth de segunda ordem Gy 4
atenuam as componentes de alta frequéncia das estimativas de FCEM. Em seguida,
o filtro G, 2 reduz ainda mais a magnitude das componentes oscilatérias residuais da
velocidade estimada, obtendo assim, o valor médio. Para evitar o erro por divisao por
zero, um saturador com valor minimo maior que zero é adicionado a estratégia proposta.
Nesta tese, definiu-se o valor como 0.001% do quadrado do pico da FCEM maéxima, ou

seja, a saturacao deve garantir a estimacao na velocidade minima do controle sensorless.
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4.2.1.1 Filtro passa-baixa Butterworth de segunda ordem

A definicao da funcao de transferéncia do filtro passa-baixa Butterworth de se-
gunda ordem baseia-se na metodologia do filtro Butterworth normalizado (SCHILLING;
HARRIS, 2011). Desta maneira, a fun¢ao de transferéncia para um filtro de segunda

ordem no dominio da frequéncia complexa s pode ser expressa por:

Cpnls) = (4.3)

onde p(y,) é um polinémio normalizado caracteristico, e w, é a frequéncia angular de
corte do filtro. Essa frequéncia de corte deve ser maior que a banda passante da malha
de controle de velocidade.

O polinémio normalizado que especifica o filtro pode ser encontrado em Schilling

e Harris (2011, p. 521) e ser escrito na forma
p(yp) = 4p” + \/Eyp +1. (4.4)

Substituindo (4.4) em (4.3) e simplificando, obtém-se:

wp?

2+ V2w, + w,?

G rp(s) = (4.5)

Entéo, aplicando a Transformada z em (4.5), a fungao transferéncia do filtro passa-

baixa no dominio complexo z pode ser representado por:

Alz + AO

G _ 4.6
fpb<z> BQZ2 + B12 —+ BO ( )
onde os coeficientes Ag, Ay, By, B; e By sao dados na seguinte forma:
Ay =1—e X [cos (x1) +sin(x1)], Ao =e 2" 4+ e X [—cos(x1) + sin (x1)] )
By=1, B; =— [26”“ COS (Xl)} , By=e '
com
T/ 2w
12 5 (4.8)

Visando a implementagao digital, o filtro G s,,(2) pode ser representado em equa-

¢oes de diferencas e expresso na seguinte formas:

T fpbi(k+1) = L fpb2(k) (4.9)
T pb2(k+1) = —Bo gpvi(k) — B1 ppv2(k) + U gpb(k) (4.10)
Yiky = Ao pp1 (k) + A1 ppp2(k) (4.11)

onde T fpp1 € T pp2 20 0s estados internos do filtro na representacao em espago de estados,

uspp ¢ a entrada do filtro, e y ¢ a saida do filtro.
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Por intermédio dos mesmos estados internos, é possivel obter a diferenciacao da
variavel de saida do filtro com base na metodologia da diferenga posterior. Dessa maneira,
a equacao de diferencas pode ser dada por:

i = Yke+1) — Y(k)

(k) T.

Ao+ A1 B —Ay+ABi+ A A
_ _<0T10)x fpm(k)—( 0 Tl ! 1)xfpb2(k)+T1ufpb<k> (4.12)

onde gy é a derivada da variavel de saida do filtro.

O diagrama de bode do filtro descrito por (4.9)-(4.12) é mostrado na Figura 4.3.
Observa-se que esse filtro permite atenuar as altas frequéncias e, simultaneamente, deter-
minar a derivada do sinal filtrado, utilizando os estados internos da mesma implementacao.
Em vista disso, o tempo de processamento digital é reduzido, pois nao existe a necessidade

de incluir uma outra abordagem a diferenciacao da grandeza filtrada.

20 T
= 0 7
Z 20 H
<
z 60 7
= :
e -100 g
= :
-140 :
0 3
— :
=} .
= -90 N
=0 :
2 -180 o
= :
=270
60 T
=) :
Z 40 N
= :
R
§= :
2 o :
=l
-20 :
90
& 45 H
= :
B0 :
- 5
= -45 -
_90-1 I U I I””;;i1 I 2 — 3 I 4
10 10 10 10 10 10

Frequéncia (Hz)

Figura 4.3 — Diagrama de Bode do filtro passa-baixa Butterworth de segunda ordem
(wy, = 2w35 rad/s; Ts = 0.0001s).
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4.2.2 Filtragem seletiva da FCEM

O processo de filtragem seletiva consiste em extrair um conjunto predefinido de
componentes harmonicas das estimativas de FCEM, e a partir desse conjunto, o con-

tetdo harménico das varidveis®

associadas a matriz de transformacao sincrona é definido,
ponderando a reducao das ondulagoes de conjugado eletromagnético e o aprimoramento
da eficiéncia energética. Paralelamente, a diferenciacdo dessas varidveis® com relacio ao
tempo e a reconstituicao® da FCEM nao senoidal sdo realizadas com a finalidade de esti-
mar as variaveis de desacoplamento e compensacao de disttirbio de tensao (FCEM).

A Figura 4.4 mostra o diagrama de blocos do conjunto de filtros passa-faixa G, (2)
utilizados na filtragem seletiva. Esses filtros sao sintonizados em frequéncias miltiplas da
componente fundamental elétrica, cujo conjunto de frequéncias contém as componentes
harmonicas mais significativas da FCEM. Com base em exemplos de MSIPs apresentados
por Hanselman (2006), e no MSIP que sera usado a validagao das estratégias, define-se
que o conjunto compode-se da quinta, sétima, décima primeira e décima terceira compo-
nente harmoénica. Evidentemente que essa definicao esta relacionada, indiretamente, as
particularidades construtivas do motor, em que sdo distintas nos mais diversos MSIPs,
conforme discutido no Capitulo 2. Desta forma, para um dado MSIP, componentes harmo-
nicas podem ser adicionadas ou retiradas do processo de filtragem seletiva.

Nessa proposta, um filtro passa-baixa G (z) é também utilizado para a operacao
em velocidades baixas a fim de aumentar a robustez do processo de filtragem durante
variacoes de velocidade nessa regiao operacional.

O principal objetivo da inclusao da filtragem seletiva fundamenta-se na implemen-
tagao do controle vetorial hibrido, que permite sintetizar correntes de fase nao senoidais
ou senoidais, conforme a velocidade angular de rotacao. Essa motivagao visa propiciar
o aprimoramento da eficiéncia energética em aplicacbes com velocidade variavel, e foi
recentemente revelada por Kshirsagar e Krishnan (2012). Nesta tese, uma metodologia
sobre como mapear a faixa operacional de melhoria da eficiéncia energética por simula-
¢ao é apresentada no Apéndice B. Além disso, o algoritmo de selecao das componentes
harmonicas, que sera discutido a seguir, depende dos dados oriundos dessa metodologia.

Além do controle vetorial hibrido, a eliminacao do chattering residual das esti-
mativas de FCEM e a flexibilidade de definicio do conteiiddo harmonico da matriz de
transformacao sao consideradas vantagens do processo de filtragem seletiva. Entretanto,
uma desvantagem desse processo é a propagacao do erro da estimacao de velocidade ao
erro de orientacao vetorial, pois os filtros passa-faixa sao sintonizados a partir dessa esti-

macao de velocidade. Detalhes sobre os filtros passa-faixa sdo apresentados em seguida.

3 As varidveis que compdem a matriz de transformacio sdo é/ e ég.

4As derivadas das varidveis que compdem a matriz de transformacio sio &/ e ég.

5 As varidveis reconstituidas da FCEM néo senoidal sdo &% e 3.
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p| Algoritmo de L. &/
S| Selegao das | | .,
- Componentes

2| Harménicas [~ €,

" p Algori:omo de s ¢
Selecao das .
> — el
Componentes|
L N\ N N > 5f
! 7| Harmonicas €3
€5
Gfpb_ 5(2) €3

Figura 4.4 — Diagrama de blocos do processo de filtragem seletiva.

4.2.2.1 Normalizador k,

De forma concordante a matriz de transformacao sincrona proposta no Capitulo 2,

3. .
k, = \gApmwe. (4.13)

Desse modo, substituindo (4.13) em (2.75), o conjugado eletromagnético do MSIP ¢ rees-

o normalizador é redefinido por:

crito na forma:
P /3 .
Te = 5 §Apmzq . (414)
Com base no processo de filtragem seletiva e (4.13), a matriz de transformacao

sincrona ¢é redefinida na seguinte forma:

eh el

Taq = ]f? g (4.15)
f %
kn  kn

tal que |k,| > 0e & — e;, com i = {«, 5}.
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4.2.2.2 Filtro digital passa-faixa de segunda ordem com frequéncia de corte variavel

Com os propésitos de atender a operagao do MSIP em velocidade variavel e de
permitir a selegdo do contelido harmonico associado a matriz de transformacao, adotou-se
o filtro passa-faixa de segunda ordem com frequéncia de corte varidvel. Esse filtro é
definido de tal maneira que a largura de banda é preservada em toda a faixa de velocidade.

Por esse motivo, o filtro é descrito pela seguinte funcao de transferéncia:

Grpr(s) = © (4.16)

onde Ny, é a ordem da componente harménica da FCEM dada por N, = {1,5,7,11, 13},
@, € a estimativa da velocidade angular elétrica e () é o fator de qualidade do filtro.
Para obter o filtro digital, a equagao (4.16) é discretizada usando a transforma-
¢ao Bilinear com pré-warping (ASTROM; WITTENMARK, 1997). Definiu-se essa téc-
nica devido & simplicidade de implementacdo e principalmente pela compensacio® do
warping na frequéncia de interesse, aprimorando assim, a propriedade de rastreamento.

A aproximacao é expressa na seguinte forma:

Ni@e ~1
5 — AW & (4.17)

<Nh@eTs> z+1
tan 5

onde T} é a frequéncia de amostragem do filtro.
Substituindo (4.17) em (4.16), determina-se a fun¢ao de transferéncia do filtro

digital passa-faixa de segunda ordem no dominio z, cuja representagao ¢ dada por

sin (T, Np&e) (22 — 1)

i) = g MNGTE — 4Qeos (LNG): + 20 —sm(TNa)] 1Y

e reescrita na forma

_ Cy np 22 + Co nn
Dy np22+ Dy npz+ Do i

Gips(2) (4.19)

onde Co nn, Co Nhy D2 Ny, D1 Nk e Do np s@o os coeficientes da funcao de transferéncia

do filtro dados por

sin (TsNp@e)
C! = C =-C
2 Nh =3 O+ sin (T.NyGon)’ 0 Nh 2 Nh o)
4Q) cos (T, Ny, 20Q — sin (T, Np&, '
Dy np =1, D yy=— Q cos (T Ny Dy nn © (T Nococ)

2Q + sin (TsNy@e)’ - 2Q + sin (TsNp@e)

6A transformacdo Bilinear provoca uma distorcdo na escala de frequéncia devido a compressiao nao
linear do mapeamento de s em z (ASTROM; WITTENMARK, 1997).
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Analogamente ao filtro passa-baixa, o filtro Gy,f(2) pode ser representado em

equagoes de diferencas, as quais podem ser escritas na seguinte forma:

Lfpfi(k+1) = L fpfa(k)

Trprakrr) = — (Do nn) Tppriey — (D1 nn) Tpppak) + i) (4.22)

éz]‘\([lfrl) =(Co_~nn — Co_nn Do_~n) Tpppir) — (Co_nn D1_nn) Typragry + (Co_nn) Ciry (4:23)

onde T pp1 € Zfpp2 sS40 0s estados internos do filtro na representacao em espago de estados,
€i(ky ¢ a entrada do filtro e éﬁ\(f,?) ¢ a saida do filtro com i = {«, B}.
A diferenciacdo da variavel de saida do filtro baseia-se no método da diferenca

anterior. Logo, derivada da variavel de saida em relacao ao tempo ¢ calculada por:

vn i — i
e :%, para i = {a,}. (4.24)

A Figura 4.5 mostra o diagrama de Bode do filtro passa-faixa para duas frequén-
cias de corte distintas. Analisando as curvas de magnitude, é possivel constatar que a
largura de banda entorno da frequéncia de corte é preservada, como previamente discutido.

Salienta-se ainda que essa largura de banda é estabelecida pelo fator de qualidade Q).

40 J T T J A J HE N S T L—
= e R .1 1 1 ]Frequéncia de Corte
= :
o) .
r—U .
g X
* :
| :
bD .
o :
o :
= o
1 M| 1
180 T A J A " HE R T T
oL oo : . o 1 ]Frequéncia de Corte || : : ::
£ | B
© P e 950Hz
=0 7
<]
<
&
-180 . M | . M | . M | . M
0 1 2 3 4
10 10 10 10 10

Frequéncia (Hz)
Figura 4.5 — Diagrama de Bode do filtro passa-faixa (@ = 50, T = 0.0001s).

A influéncia do fator de qualidade na resposta do filtro é evidenciado na Figura 4.6.
Para um @ menor, o tempo de acomodagao é reduzido, como mostrado na Figura 4.6(a).
Por outro lado, quando aumenta-se o fator de qualidade, o tempo de acomodacao também
aumenta, conforme exibido na Figura 4.6(b). Portanto, a sintonia de @) deve levar em
consideracdo o tempo de acomodagao do filtro, e esse tempo deve ser coerente com a
resposta dinamica do motor e dos elementos mecanicos acoplados, a fim de evitar erros

significativos de orientacao durante variagoes de velocidade.
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Figura 4.6 — Resposta do filtro passa-faixa para um sinal de entrada senoidal de 50 Hz
com sintonia em 50 Hz: (a) @ =25 e T = 0.0001s; (b) Q =50 e Ty = 0.0001s.

4.2.3 Algoritmo de sele¢ao das componentes harmonicas da FCEM: Controle hibrido

Como discutido em capitulos anteriores, a sintese das correntes nao senoidais pode
proporcionar, dependendo da FCEM do motor, a redugao da corrente RMS e, consequen-
temente, a redugao das perdas no cobre. Entretanto, essas correntes provocam o aumento
das perdas no ferro em altas rotacdes. Desta forma, existe’ uma faixa operacional de
velocidade, em que as perdas no cobre sao menores do que as perdas no ferro, tornando o
acionamento com correntes nao senoidais atrativo, principalmente, devido ao possivel au-
mento de eficiéncia energética e a reducao das ondulagoes de conjugado eletromagnético.

Em vista da analise acima, o algoritmo de selecdo das componentes harmonicas
deve ter a capacidade de permitir a sintese de correntes nao senoidais e senoidais, em
funcao da velocidade de rotagdo. Logo, denomina-se a nomenclatura de controle vetorial
sensorless nao senoidal e senoidal, fundamentado na forma de onda da corrente do estator.
A velocidade de rotacao especifica, que estabelece a transicao entre os métodos de controle,
pode ser inicialmente estipulada com base na metodologia proposta no Apéndice B.

A Figura 4.7 sumariza as estratégias propostas ao controle hibrido e a partida.
Assim, sao definidas trés regides de operacao: controle I-f, controle vetorial sensorless
nao senoidal e controle vetorial sensorless senoidal; e ainda, ha duas regioes de transicao.

Nessa proposta, o controle I-f supre a necessidade de um método de partida e a operagao

"Essa, afirmacdo pode ser verificada no método apresentado no Apéndice B.
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em velocidades baixas, em que as estimativas de FCEM nao sdo obtidas adequadamente,

por restricao de observabilidade em velocidade nula e limitagoes introduzidas pela aqui-

sicao de sinais. Esse método de controle complementar serd tratado no préximo capitulo.

Velocidade de Rotagao (rpm)

A

Controle

I-f

r_min :

W Winin

x W
I
1
1

Nao Senoidal

w*

max,
Regiao de
«—- Transicao I

Controle Vetorial Sensorless

Controle Vetorial Sensorless

Senoidal

Regiao de
«—— Transigao II

r_max

.
»

[a=)

Tempo (s)

Figura 4.7 — Estratégia proposta ao controle hibrido do MSIP.

As fungoes auxiliares, que determinam as regides de transicao, estao ilustradas na

Figura 4.8 e sdo definidas como:

onde w; . € a velocidade minima da regiao de transicao I, w

f<p1 (@e) é

ngQ((De) é

A

We — Wtimin

wt_mam - wt_min

1

se

Se

A *
We < Wnin

* A *
Winin S We S Winaz
A, *
We > Wnar

We < wtimin

wtimin < We S wtimax

We > wtimam

*
max

(4.25)

(4.26)

é a velocidade méxima

da regiao de transicao I, w; i, € a velocidade minima da regiao de transicao II, w; pas

é a velocidade maxima da regiao de transicao II, w* é a velocidade média na regiao de

transicao I e w; é a velocidade de transi¢ao entre os métodos de controle vetoriais. Observe

que essas func¢oes proporcionam uma transicao linear e suave entre as regides de operagao.

0.5

Regiao de Transicao I

»

w w w

*

mazxr

0.5

Regiao de Transicao II

»

Wy

wt min

wtﬁ mazx

w, (rpm) "

Figura 4.8 — Definicao das fung¢oes auxiliares correspondentes as regioes de transicao.
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Com base nas Figuras 4.7 e 4.8, define-se:

of & for (6 & +el+el +67°)+(1— fo)éf se D < Wi (4.27)
' for&i + (1= foo) (& + & + el + &1 +6°) se Qe >whg,

) ta (el +éd+el+el'+e)+(1— fa)er se @ <wha, (4.28)
1 for @i + (1= f2) (& + & + €] + & +67) se @ > why,

pn) fa@ T rei+a +e7) + (1= fa)8 se Qo<W (4.20)
' et + &5 el + et +el3 se @e > wk

onde f,1 e fuo sdo as fungoes auxiliares de transicao nas regides I e II, com i = {«, §}.
4.3 Projeto dos controladores de corrente

O projeto das malhas de controle das correntes de eixo direto e de quadratura
fundamenta-se no modelo dindmico descrito por (2.68). Analisando as equagoes desse

modelo, é possivel verificar a presenca de um acoplamento entre as equagoes de eixo d

*
e

e ¢ com respeito a frequéncia angular w?. Esse acoplamento, oriundo da transformacao
ao referencial sincrono, é caracteristico nessa técnica de modelagem, e pode comprome-
ter o desempenho operacional das malhas de controle nas médias e altas velocidades.
Para contornar esse problema, sao adicionadas alimentacoes diretas nas acoes de con-
trole com a finalidade de desacoplar as malhas. Além disso, a alimentacao direta pode ser
definida de tal modo a compensar distturbios de tensao nas malhas de corrente.
As varidveis de desacoplamento e de compensacao de disttrbio® das malhas de
corrente sao definidas por:
Vig = Wolgig — wiLgi, + ey
J e e (4.30)
Vg = Wolsiq + w, Lsiq+ eq.
Assumindo que as varidveis vyq € v, podem ser plenamente obtidas e adicionadas
as acoes de controle ug e u,, entdo, as tensoes de fase podem ser definidas por:
Vg = Uq + V¢q
g (4.31)
Vg = Uq “+ v fq -
Assim, substituindo (4.31) em (2.68), advém-se o modelo dindmico desacoplado do

MSIP, que pode ser expresso na forma

d
Ug = Rsid + Lsflld
dt (4.32)

. d .
ug = Ryig + Lsﬁzq )

8Disturbio causado pelas FCEMs expressas no referencial sincrono dg.
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Aplicando a transformada de Laplace em (4.32), é possivel obter as seguintes fun-

¢oes de transferéncia:

o 1 . id<8)
Gia(s) = Tt R ugls) (4.33)
Gils) = 7 1+ = ;z((ss)) . (4.34)

O projeto dos controladores é realizado no dominio z, o que demanda a discretiza-

¢ao da planta. Assim, aplicando a transformada Z em (4.33), obtém-se:

R
1—e IsTs

R (z — e_fRsTs>

Gpe(2) = (4.35)
onde Gj.(2) é a funcdo de transferéncia da planta do circuito elétrico equivalente e desa-
coplado no dominio z.
O controlador Proporcional-Integral (PI) adotado em ambas as malhas de controle
¢ definido pela seguinte representagao:
<z KCQ
z—1

Ge(2) £ Ko (4.36)

onde K. e K. sao os ganhos do controlador.
A metodologia de projeto do controlador baseia-se em duas consideragoes: o can-
celamento do polo da planta, e a especificagdo da frequéncia de corte f. .. da funcao de

transferéncia de malha aberta. Desse modo, o ganho K ¢ definido por
_RBRT
Ko=¢e¢1s7° (4.37)
e o ganho K. pode ser calculado por
|GC<Z)Gpe(Z>| = 1‘22671‘27#07616% . (438)

Evidenciando, o ganho K. de (4.38), determina-se:

Ry/[cos (27 fo e Ts) — 112 + sin (27 f. e Ts)?
e Ls % —

Da funcao de transferéncia (4.36), os controladores das correntes de eixo direto e

de quadratura podem ser representados em equacoes de diferencgas e escritos por

uqk) = Ko (eid(k) — KCQGid(k71)> + Ug(k—1) (4.40)

Ug(k) = K (%(k) - Kc2€z'q<k—1)) + Ug(k-1)

onde ug e u, sao as acoes de controle e e;q € e;, 520 0s erros de corrente.
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4.3.1 Estimacao das variaveis de desacoplamento e compensacao de disturbio

A estimacao das varidveis de desacoplamento e compensacao de distirbio baseia-se
em (2.61), (2.63), (4.27)-(4.29) e (4.30). Primeiramente, assume-se que a taxa de variacao

da velocidade seja pequena em regime permanente,

1.
—k,~0. 4.41
i 0 (441)

n

Entao, uma estimativa da frequéncia angular w,, a partir de (2.61), pode ser obtida por:

»f

DY S,

N CamCam T Cam e

Wo(k) = £ N2 [ \2
(eaw)) - (%(k))

De forma andloga a (4.42), a estimativa da frequéncia angular w, é determinada

(4.42)

por o af foarf
o Ca®) k) T Cak) Catk)

ek) = T/ \2 f \2

(&) + ()

Por outro lado, as estimativas das FCEMs no referencial sincrono dg podem ser

(4.43)

estabelecidas aplicando (4.15) em (4.29). Dessa forma, as estimativas sao calculadas pela

seguinte forma:

1
N Af  d ~f  ad
Cd(k) = . (eﬁ(k)ea(k) - %(k)eﬁ(k))
1n (4.44)
N NP s ad
Calk) = 7 (eaw)@a(kz) - @mm%(k)) '

S

Por fim, substituindo (4.42), (4.43) e (4.44) em (4.30), as estimativas das varidveis

de desacoplamento e compensacao de distirbio podem ser expressas por

Dfa(k) = Do) Listaky — OognyLsta(r) + Eacr) (4.45)

A~

Dfg(ky = Wok) Lstaq(k) + @og) Lstaqk) + Eq(k) -

4.4 Projeto do controlador de velocidade

A metodologia de projeto do controlador de velocidade é analoga ao projeto do
controlador de corrente. No entanto, considera-se que o ganhos sao sintonizados de tal
maneira que a resposta dindmica associada a malha de corrente seja superior a da malha
de velocidade, resultando no desacoplamento dinamico entre as malhas referidas.

Assumindo que o conjugado de carga é um distirbio exdgeno, e entao, aplicando

a transformada de Laplace em (2.11), determina-se a seguinte funcao de transferéncia:

_ 1 _ wr($)
Js+B T.(s)

Gnec(s) : (4.46)
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Para discretizar a fungao transferéncia (4.46), que rege o comportamento mecanico

do sistema, aplica-se a transformada Z, e obtém-se a seguinte fungao:

B
1—e 7T

B (z — e’%TS>

Gmec(2) = (4.47)
onde Gpec(2) é a fungao de transferéncia no dominio z da planta associada ao sistema
mecanico.

O controlador PI adotado na malha de velocidade ¢é definido por:

_Kw Te re
Gw(z) = lez 2 = —ref

4.48
z—1 €y ( )

onde K, e K o sao os ganhos do controlador.
De forma analoga a (4.37) e a (4.39), os ganhos do controlador de velocidade sao
calculados por:
Kg=e 7% (4.49)

le _ B\/[COS (27ch_mec TS>§_ 1]2 + sin (27ch_mec Ts)Q . (45())

e 57 1]

A funcao de transferéncia, dada por (4.48), pode ser representada em equagoes de

diferencas na seguinte forma:

Uiy = Ko (%(k) — Kw2ew(k71)) + Uo(k—1) (4.51)

onde u,, € a agao de controle, e, € o erro de velocidade e T, ) = Uy(k), em que Ty rer)
é o conjugado eletromagnético de referéncia.

Logo, a corrente de referéncia de eixo de quadratura é determinada por:

2 2Te ref
i rep = 1| = ——o=rel 4.52
qu f \/; P)\pm ( )

4.5 Consideracgoes finais

Este capitulo apresentou uma nova alternativa ao controle vetorial sensorless do
MSIP com FCEM nao senoidal e com imas de superficie. Por intermédio dessa alternativa,
é possivel maximizar a eficiéncia do motor utilizando o controle hibrido. Além disso,
para eliminar o uso do sensor de posi¢ao e possibilitar a implementacao da nova matriz
de transformagao sincrona, adotou-se o observador de corrente proposto no Capitulo 3, o
qual permite obter estimativas da FCEM nao senoidal no referencial estacionario af3. De
modo a complementar a metodologia, a estimacgao de velocidade, o processo de filtragem
seletiva e os procedimentos de sintonia dos controladores foram descritos em detalhes neste

capitulo. Por fim, a validacao dos desenvolvimentos tedricos sera investigada a seguir.



5 CONTROLE I-F: PARTIDA E OPERACAO EM BAIXA
ROTACAO

Os capitulos anteriores apresentam estratégias ao controle vetorial sensorless fun-
damentado na FCEM. Entretanto, conforme exposto na revisao bibliografica do Capitulo 1
e de acordo com a transformacao sincrona proposta, as técnicas dependentes da FCEM
possuem limitagoes operacionais em velocidades proximas de zero e na velocidade nula.
Essa limitagdo decorre em funcao da perda de observabilidade da FCEM. Uma alterna-
tiva de contornar esse desafio é empregar um método complementar, visando a partida
do motor e a operacao em velocidades baixas. Dois métodos de controle em malha aberta
de velocidade sao usualmente aplicados: o controle v-f e o controle I-f. O controle v-f é
um método de facil implementacao, pois nao requer sensores de corrente. Contudo, esse
método nao ¢ robusto as variagoes paramétricas do sistema (WU; SLEMON, 1991). Por
outro lado, o controle I-f é uma abordagem robusta a essa classe de variagoes, e ainda
propicia, intrinsecamente, a protecao contra sobrecorrente. Nessa segunda estratégia, a
magnitude das correntes do estator é controlada em malha fechada com a imposi¢ao da
frequéncia do campo girante, de forma similar ao controle v-f.

Diferentemente dos métodos discutidos na revisao bibliografica do Capitulo 1, este
capitulo apresentara um método de controle I-f complementar ao controle vetorial sen-
sorless nao senoidal para MSIPs com imas de superficie. Como enunciado acima, esse
método supre a partida e a operacao em baixas rotagoes, e ainda, fundamenta-se na pro-
posta de transigao entre métodos de controle apresentada em Baratieri e Pinheiro (2014d).
Dessa maneira, o método permite a transi¢ao bidirecional entre o controle I-f e o controle
vetorial sensorless de forma rapida e suave, evitando transitérios abruptos de conjugado
eletromagnético, mesmo quando o conjugado de carga ¢ desconhecido. Essa suave transi-
¢ao em apenas uma amostra de tempo é obtida por meio da reinicializacao dos controla-
dores de corrente e de velocidade implementados na forma digital. Além disso, o método
proposto também possibilita a operacao com velocidade nula bem como a reversao do
sentido de rotacao. Em seguida, a metodologia proposta sera descrita evidenciando os

detalhes sobre o projeto do controle I-f.
5.1 Descricao geral do controle I-f

A Figura 5.1 descreve a implementagao do método de controle I-f e a sua relagao
com o controle vetorial sensorless. Observe que as mesmas estruturas dos controladores de
corrente sao compartilhadas em ambas as estratégias. Assim, o controle I-f requer um re-

ferencial sincrono para a sua adequada operacao, ou seja, se faz necessaria a transformacao
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Figura 5.1 — Diagrama de blocos do sistema de controle I-f.

das tensoes e correntes do estator para um referencial arbitrario. Além disso, a reinicializa-

¢ao dos controladores € exigida na transicao entre os métodos. Esse processo de reiniciali-

zacao! consiste em alterar os ganhos dos controladores, e redefinir os seus estados internos,

levando em consideracio o erro entre os referencias sincronos. Conforme mostrado no di-

agrama, a transicao é estabelecida pela chave denominada de s, em que o seu estado é

definido por uma velocidade de transicio®. Salienta-se que as duas estratégias de controle

devem ter a capacidade de execucgao simultianea a fim de possibilitar a apropriada transi¢cao

bidirecional. Em seguida, a transformacao sincrona arbitraria sera discutida.

1O métodos de controle I-f, que sdo encontrados na literatura, comutam apenas o angulo de referéncia

da transformagao sincrona.

2A velocidade de transicdo é estipulada com base na velocidade minima de operacdo do observador.
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5.1.1 Determinacao da transformacao sincrona arbitraria do controle I-f

Os eixos de referéncia sincrona arbitraria sao definidos por meio da velocidade
angular de referéncia e da estimativa da posicao do rotor a cada primeira execuc¢ao do
controle I-f (transi¢ao bidirecional). Essa estimativa é estabelecida apds o alinhamento do
rotor na partida inicial e a cada transicao entre o controle vetorial sensorless e o controle
I-f. Em vista disso, o angulo de referéncia para a transformacdo sincrona arbitraria é
definido por:

Bir k) = Wres(ry (Te) + Oy (5.1)

onde 0;,; é o angulo inicial do referencial arbitrario com relagdo ao eixo magnético do
rotor, e T é o periodo de amostragem das correntes.
Com base nos eixos de referéncia da Figura 5.2, a matriz de transformagao sincrona

do referencial estacionario a3 para o referencial arbitrario d*¢* pode ser expressa por:

N cos(0;7) —sin(6;y)
sin(fiy)  cos(biy)
b 5
w7
q
0:' \w”’.f
S ................................ q*
‘‘‘‘‘ N
N
—
4

Figura 5.2 — Eixos de referéncia sincrona arbitraria e do controle vetorial sensorless.

5.2 Partida inicial do MSIP

O método de partida proposto esta dividido em trés estagios: alinhamento do
rotor em uma posi¢ao predefinida; imposicao de uma referéncia de frequéncia controlando
as correntes do estator sob um referencial sincrono arbitrario; e a reinicializacao dos
controladores do sistema permitindo uma transicdo suave entre os eixos de referéncia.
A seguir, serd apresentada a metodologia de projeto do controle I-f que determina uma

rampa de frequéncia angular para a partida inicial do motor.
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5.2.1 Alinhamento inicial do rotor

Na literatura, podem ser encontradas duas abordagens para determinar a posicao
inicial do rotor sem sensores mecanicos. Na primeira, sinais de alta frequéncia sao inje-
tados no estator da maquina a fim de estimar a posi¢ao angular do rotor por intermédio
das suas anisotropias (p.ex. saliéncias, variagdo de relutdncia e saturagao) (BENJAK;
GERLING, 2010c),(BRIZ; DEGNER, 2011). Na segunda, o rotor é alinhado em uma
posicao predefinida, energizando os enrolamentos do estator com uma tensao continua.
No método implementado nesta tese, adotou-se a aplicacao de uma tensao vy, continua
durante um curto intervalo de tempo, enquanto que as tensoes v,. € v, sao mantidas
nulas. Desse modo, o eixo magnético do rotor ird se alinhar com a bobina mais préxima
da fase a. Portanto, pode-se estimar a posicdo do rotor com base nesse processo e nos
aspectos construtivos da maquina. Destaca-se que ha a possibilidade de uma rotagao no
sentido reverso ao desejado por um curto periodo de tempo. Além disso, quanto maior
a simetria entre as FCEMs, menor serd o erro de estimativa do angulo de alinhamento.
Aplicagoes com rotacao unidirecional, que ndo permite a rotagdo em sentido oposto, nao

podem usar essa tltima abordagem.
5.3 Projeto do controle I-f

O controle I-f consiste em impor uma velocidade do rotor por meio do controle
vetorial das correntes do estator em malha fechada. Para isso, as correntes sao controladas
em um referencial sincrono arbitrario, tal que o rotor possa ser sincronizado a frequéncia
angular imposta pelo campo girante do motor. Consequentemente, é possivel acelerar o
rotor da condigao estatica até uma velocidade angular que permita a transicao ao controle
sensorless. No entanto, para obter uma partida suave, a frequéncia do campo girante deve
ser compativel com a dindmica mecanica do sistema. Uma referéncia de frequéncia com
inclinacao adequada ¢ ilustrada na Figura 5.3. Essa rampa visa a aplicacao do método
em sistemas com rotagdo unidirecional, porém o controle I-f projetado para essa
partida inicial pode ser estendido para suprir as necessidades de reversao do
sentido de rotacio e a operacido em baixas rotacoes®.

Durante o intervalo de controle I-f, o sinal de referéncia, que define a velocidade

angular do rotor bem como o referencial sincrono na partida inicial, é calculado por:

w;t t <=1,
w:nef - TT " (53)
Wref t> TT

onde w} € a velocidade do rotor desejada no instante de transigao ao controle sensorless,

e T, ¢ o intervalo de tempo que junto com w} define a inclinagdo da rampa de referéncia.

3Se as condicoes de carga e a aceleracdo da velocidade de referéncia forem concordantes com o projeto
da rampa de partida, o controle I-f estard adequadamente projetado para os modos de operacao referidos.
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Figura 5.3 — Rampa de referéncia da partida inicial.

O angulo inicial émi, na partida ou na transicao bidirecional, deve ser definido de
tal forma a assegurar a operacao do motor na regiao estavel, ou seja, os eixos de referéncia
sincrona arbitraria devem estar inicialmente atrasados em relacao aos eixos de referéncia
do controle vetorial sensorless. Essa particularidade bem como a faixa de projeto desse
angulo ficard evidente nas proximas discussoes.

Assumindo a orientacdo entre os eixos de referéncia mostrados na Figura 5.2, tal
que 7 = 0, é possivel inferir que:

iq = iy sin (0%) (5.4)
ig = i, cos (07) (5.5)
onde §* é a diferenca angular entre os eixos de referéncia sincrona dq e d*g*, iy e i; sao
as correntes de eixo direto e de quadratura do estator no referencial sincrono arbitrario.
Assim, substituindo (5.5) em (4.14), advém-se o conjugado eletromagnético do MSIP que

pode ser reescrito na seguinte forma:

3P % *
T, = \/;zkpmzq cos (0%) . (5.6)

Entéo, substituindo (5.6) em (2.11), obtém-se a equacao dindmica que governa o

comportamento mecanico durante a partida do motor, a qual pode ser representada como:
d 3P . .

Jawr = \/;2Apmzq cos (0*) =T, — Bw, . (5.7)

Com base em (5.3) e na orientagdo mostrada na Figura 5.2, a taxa de variagao de

0* durante o periodo de aceleracao em rampa pode ser expresso por:

d W
—0*=w, — Lt 5.8
dt T (5-8)

Observe que (5.7) e (5.8) formam uma equacao diferencial nao linear e nao homo-
génea de segunda ordem, que é complexa de se solucionar analiticamente. Em Wang, Lu
e Blaabjerg (2012), uma andlise de uma equagao similar foi realizada visando o projeto da,
rampa de frequéncia. Contudo, o coeficiente de atrito, que junto com a inércia do sistema

determinam a constante de tempo mecanica, foi desprezado da analise.
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Uma andlise qualitativa de (5.7), assumindo que 7} e T, sdo constantes positivas,
pode revelar dois modos dinamicos distintos para a partida do motor. No primeiro modo,
a operacao do motor é estavel quando 0 < 0* < 90°. Esse comportamento tem sido repor-
tado por Wang, Lu e Blaabjerg (2012) como uma capacidade de autoestabilizagdo. Por
exemplo, assumindo a hipdétese da ocorréncia de uma pequena pertubacdo de carga, a
velocidade do rotor e 8* reduzirao, causando um aumento no conjugado eletromagnético
devido a redugao de 0* (veja (5.6)). Consequentemente, o motor ird acelerar, aumentando
0*, que por sua vez reduzird o conjugado eletromagnético e a velocidade do rotor. Logo,
¢é possivel concluir que a velocidade angular do rotor converge para uma solugao estavel
sob um comportamento oscilatorio amortecido. No segundo modo, a operacao do motor
é instavel podendo levar a uma falha de partida quando 8* < 0. Se a carga aumenta,
a velocidade do rotor e o erro de orientagao irdao reduzir, resultando em um conjugado
eletromagnético menor ainda.

Portanto, a operacao estavel da abordagem proposta durante a partida do motor

depende da escolha apropriada da posicao inicial do referencial sincrono arbitrario, de

"k
by ref

corrente ¢ ., ¢ determinada por intermédio do ponto de equilibrio de (5.7) no instante

e da inclinacdo da rampa de referéncia, a fim de evitar 0* < 0. A referéncia de

de transi¢ao e supondo a condigdo de carga maxima. Logo, 7, ., pode ser obtida por:

i* — \/EQ(W;B + Tc_max) (5 9)
aref 3 P\ cos (6:7) '

onde T, 4. € 0 conjugado de carga maximo do motor e 0 é a diferenca angular desejada

entre o referencial arbitrario de partida e o referencial orientado ao eixo magnético do
rotor no instante de transicao ao controle sensorless.

Assumindo a hipdtese que o rotor segue o sinal de referéncia em (5.8),

W

f
. = —1. 5.10
w T (5.10)

Entdo, substituindo (5.10) em (5.7) e considerando iy = iy ., e t = T, o periodo de

tempo T, pode ser calculado por:

*
Wy

=
\/g g)\pngje rcos (0%,) = Te_max — Bw}

(5.11)

onde 07, ¢ a diferenga angular desejada entre o referencial arbitrario e o referencial com

orientacao ao eixo magnético do rotor no instante final da rampa de frequéncia.

*
rp?

T, tendera para o infinito. Consequentemente, ; deve ser maior que 6y, para garantir

Pode ser concluido de (5.9) e de (5.11), que se 0 for aproximadamente igual a 6

um intervalo de partida adequado. Além disso, a inclinacdo da rampa se torna maior

com o aumento na diferenga entre ¢y, e 0;. Os parametros requeridos para obter 7T, e
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iy ey 520 geralmente disponiveis pelo fabricante para um dado motor (p-ex. ntmero de

*
q_re
pélos, momento de inércia, maxima carga, fluxo magnético do ima), ou ainda, podem ser

determinados por meio de ensaios experimentais (p.ex. coeficiente de atrito).
5.4 Transicao bidirecional

O procedimento de partida e da transicao bidirecional do controle I-f é sumarizado
no fluxograma da Figura 5.4. Observe que as rotinas do controle I-f e da orientagao sin-
crona sensorless sao computadas de forma paralela. Além disso, a condi¢ao de comutacao
entre os métodos de controle é determinada por uma faixa de velocidade de referéncia
definida por {—wref transs FWref trans}- A comutacdo esta simbolizada pela chave s na
Figura 5.1. Além disso, a velocidade wyef trans ¢ definida como sendo a menor veloci-
dade de rotagao que possibilita estimar adequadamente a matriz de transformacgao Tg,.
Logo, esse valor depende da relagdo entre a observabilidade da FCEM e as limitagoes

introduzidas pela instrumentacao eletronica e pelo inversor de tensao.

Partida do Motor
Alinhamento do Rotor
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0. - 50 S
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Figura 5.4 — Fluxograma da transicao bidirecional do controle I-f.
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Conforme o fluxograma da Figura 5.4, dois procedimentos sdo executados antes
da transicao: a determinacao dos dados de reinicializacdo dos controladores e a defini¢ao
da transformacao sincrona. Salienta-se que 6,,; é somente atualizado, no controle I-f, na
1* execucao da rotina apds transicdo. Nesta tese, 0;,; é definido de tal forma a obter
0* ~ 90°, ou seja, o referencial sincrono arbitrario ¢ sintonizado inicialmente para estar
atrasado em 90° em relacao aos eixos de referéncia sincrona do controle vetorial sensorless.

As correntes de referéncia sdo redefinidas na transicdo com o proposito de man-
ter o conjugado eletromagnético aproximadamente constante. Logo, com base em (5.6),

definem-se as seguintes correntes de referéncia para a transicao ao controle sensorless:
iqg ref =0 (5.12)
lq ref = lq(k—1) - (5.13)
Por outro lado, as correntes de referéncia, para a transicdo ao controle I-f, sao

definidas por:
td ref =0 (5.14)

i ref = 05 rep - (5.15)

Com o intuito de evitar transitérios abruptos nas correntes de fase, os controladores

de corrente sao redefinidos, na transicao ao controle vetorial sensorless, por:

Ud(k—1) = Vd(k—1) — Vfd(k—1) (5.16)
Uqg(k—1) = Vg(k—1) ~ Vfq(k-1) (5.17)
Cid(k—1) = —ld(k—1) (5.18)
it = 0. (5.19)

De forma similar, os controladores de corrente sao reinicializados, na transicao ao controle

I-f, por:

Ug(k—1) = Ug(k_l) (5.20)
Ug(k—1) = Vg(p—1) (5.21)
Cid(k—1) = —ly_1) (5.22)
Cigho1) = 0. (5.23)

Por fim, o controlador de velocidade é atualizado, na transicdo ao controle vetorial

sensorless, na seguinte forma:

P /3 :
Un(k=1) = 5\ 5 Apmlq(k-1) (5.24)
2

Cw(k—1) = Wref(k—1) — F(De(k—l) : (5.25)
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5.5 Consideracgoes finais

Este capitulo apresentou melhorias ao método de controle I-f que propiciam, em
apenas uma amostra, a transicao suave e rapida do controle em malha aberta de veloci-
dade para o controle vetorial sensorless de MSIPs. O método proposto mantém o torque
eletromagnético aproximadamente constante, durante a fase de transigao, evitando tran-
sitorios indesejaveis de corrente e de velocidade, mesmo sob uma carga incerta. Além
disso, um novo procedimento de projeto, que estabelece o sinal de referéncia de veloci-
dade, garante a partida do motor e a transicao bidirecional de forma adequada e robusta.
E importante enfatizar que esse método reduz a complexidade no projeto de partida do
motor e minimiza o intervalo de tempo da fase de transicdo, quando essa abordagem é
comparada com os métodos citados no Capitulo 1. Por fim, a afirmacao sobre a ope-
racao com carga incerta sera corroborada em seguida, juntamente com a validagao dos

procedimentos exibidos nesse capitulo.






6 RESULTADOS DE SIMULACAO E EXPERIMENTAIS

Neste capitulo, sera apresentada a validagao dos desenvolvimentos teodricos pro-
postos nos capitulos anteriores. Para atender esse objetivo, os resultados provenientes
de simulagdes computacionais e de testes experimentais serao expostos de maneira com-
parativa, e entao, serao elucidados a fim de evidenciar os subsidios comprobatérios as
proposicoes tedricas. Além disso, serao discutidas as limitagoes, as vantagens e as desvan-
tagens das técnicas abordadas, demonstrando assim, os seus desempenhos operacionais.

Em seguida, as consideragoes gerais e especificas bem como os procedimentos uti-
lizados nas simulagoes serao descritos, expondo as particularidades com relagao a plata-
forma experimental. Logo apds, os critérios de projeto dos ganhos e das definigoes de
operacao serao apresentados de forma minuciosa e concordante as metodologias enuncia-
das anteriormente. Por fim, os resultados serao discutidos com o propésito de revelar os

potenciais das contribui¢oes desta tese na area do controle sensorless de MSIPs.
6.1 Descricao da simulacao

As simulacoes foram realizadas no aplicativo PSIM® e baseiam-se na reproducéao
dos aspectos operacionais e construtivos da plataforma experimental. Em vista disso, as
estratégias foram implementadas em algoritmos em tempo discreto e em ponto fixo, utili-
zando um codigo analogo ao que é executado no DSP da plataforma experimental. Além
disso, os modelos de simulacdo do motor e do gerador no PSIM® empregaram as FCEMs
reais do motor, as quais sao provenientes de um ensaio experimental com os terminais
elétricos abertos e o motor operando como gerador. As FCEMs adotadas sao exibidas na
Figura B.14. E importante enfatizar que a execucao das rotinas foi sincronizada com a
portadora do Pulse- Width Modulation (PWM) e a sequéncia de execugao dessas rotinas
¢ exibida na Figura 6.1. Detalhes sobre os parametros do sistema e da implementacao

experimental sao apresentados no Apéndice C.

(k-3) Sinal M\(‘)cTulante . Portz‘i/dora PWM (k1)

! (k-2) f(k-1) (k) P
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- Modulacao PWM

-» Malha de Controle de Velocidade

-» Malhas de Controle das Correntes
............................................... > Controle Vetorial Sensorless
Controle I-f

Observador de FCEM

Amostragem das Correntes do Motor

Sequéncia de Execugao

Figura 6.1 — Descricao da execugao das rotinas na simulacao e no DSP.
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6.2 Coordenacao do projeto dos ganhos e definicoes de operacao

Para permitir a adequada validacao das estratégias propostas, primeiramente, ¢é
necessario coordenar a sintonia dos ganhos e as defini¢bes de operacao entre cada uma
dessas estratégias. Por conseguinte, essa coordenacgao deve ser, obrigatoriamente, compa-
tivel com as especificacoes da plataforma experimental. Assim, consideram-se os parame-
tros mostrados da Tabela C.1 (Apéndice C) e as Figuras 6.1 e C.1 (Apéndice C), como
referéncia a esse procedimento.

Os ganhos e defini¢oes de operacao utilizados no observador de FCEM sao exibidos
na Tabela 6.1. O projeto dos ganhos segue rigorosamente a metodologia proposta na
Secao 3.5. Em vista disso, adotou-se a velocidade maxima de 3000 rpm (frequéncia
elétrica de rotacao de 100Hz) como base as defini¢oes de projeto. Além disso, constatou-se,
experimentalmente, que a velocidade minima de operacao sensorless com o motor a vazio
estd na faixa de 75 rpm a 150 rpm. Desse modo, definiu-se a velocidade minima de 150
rpm para o controle sensorless. Estudos sobre como determinar essa velocidade nao foram

incluidos no escopo desta tese, logo, esse tépico é uma sugestao para trabalhos futuros.

Tabela 6.1 — Ganhos e defini¢oes de operacao do observador de FCEM

Parametro Valor
T 0.1 ms
wy 62.8318 rad/s
Ky 0.9937
Te 0.0013334 s
K, 0.5
K 0.3861
K 750 1/s
K, 0.999

Wiin | Wmaz 150 rpm / 3000 rpm

Os ganhos e defini¢oes usados ao método de partida e a operagao com controle I-f
sao dados na Tabela 6.2. A partida inicial é proposta com foco em aplicagdes de rotagao

unidirecional tais como compressores e bombas. Em vista disso, definiu-se a velocidade

Tabela 6.2 — Ganhos e defini¢oes de operacao da partida e do controle I-f

Parametro Valor
W 1000 rpm
T, max 0.1047 Nm

0r 59.5 °

0y, 49.5 °

lg ref 0.8 A

T, 2s

Wref tran < 150 rpm

Alinhamento do rotor 09s
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final de partida de 1000 rpm. Além disso, com base em (5.9) e (5.11), definiu-se, de
maneira interativa, os angulos 07 e 07, a fim de obter uma partida com uma rampa de
velocidade entorno de 2 s. Salienta-se que os parametros da Tabela C.1 foram usados ao
calculo da rampa de partida, e esse mesmo projeto foi estendido para a operacao com
transicao bidirecional e com controle I-f em baixas rotagoes.

O projeto das malhas de controle de corrente é distinto para o controle I-f e para
o controle vetorial sensorless. Em virtude do controle I-f operar em malha aberta de
frequéncia, oscilagoes de velocidade entorno do sinal de referéncia sao inevitaveis. Con-
tudo, ao reduzir a banda passante das malhas de corrente, a capacidade de rejeicao de
disturbios é mitigada, acarretando na reducao da variacao do angulo #*, que consequen-
temente, propicia a atenuacao das ondulagoes de velocidade. Desse modo, adotaram-se
defini¢oes e ganhos distintos para cada tipo de controle, conforme mostrados na Tabela 6.3.
Os projetos dos ganhos foram realizados a partir das defini¢oes das frequéncias de corte

das funcgoes transferéncias de malha aberta e da metodologia proposta na Secao 4.3.

Tabela 6.3 — Ganhos e defini¢oes de operacao dos controladores de corrente

Parametro Valor
Controle I-f
Frequéncia de Corte 57.5 Hz

K, 19.989314 ()
K. 0.987712
T, 0.2 ms

Controle Vetorial Sensorless
Frequéncia de Corte 275 Hz

K 95.208678 (2
Ko 0.993837
T, 0.1 ms

Os ganhos do controlador de velocidade sao obtidos com base na metodologia des-
crita na Secao 4.4. Conforme mencionado anteriormente, a banda passante da malha de
velocidade deve ser inferior a banda passante da malha de corrente, a fim de obter o desa-
coplamento dindmico entre as malhas. Diante desse fato, das caracteristicas construtivas
do sistema mecanico e da plataforma, definiu-se uma frequéncia de corte de aproximada-

mente 2 Hz. Logo, os ganhos resultantes sao exibidos na Tabela 6.4.

Tabela 6.4 — Ganhos e defini¢des de operagao do controlador de velocidade

Parametro Valor
Frequéncia de Corte 2 Hz
K, 0.010940 Nm.s
Ko 0.999867

T, 0.2 ms
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Considerando que a largura de faixa do estimador da velocidade angular de rotagao
deve ser maior do que a banda passante da malha de controle de velocidade, define-se as
frequéncias de corte dos filtros mostradas na Tabela 6.5. Especificamente, a frequéncia
wn_fpb_2 deve ser ligeiramente maior que a frequéncia de corte associada ao controlador de
velocidade, a fim de assegurar um bom desempenho de rastreamento durante os transité-
rios de velocidade. Por outro lado, a frequéncia w,, ¢y, 1 € definida de tal forma a propiciar

a atenuacao das componentes harmonicas de alta frequéncia da FCEM estimada.

Tabela 6.5 — Frequéncia de corte dos filtros na estimacao da velocidade angular de rotagao

Parametro Valor
Wn fpb 1 2m3b rad/s
Wn_ fpb_ 2 2715 rad/s

Por fim, os ganhos e defini¢oes de operagao do método de controle hibrido sdo da-
dos na Tabela 6.6. Embora o filtro G, 3 seja utilizado apenas em baixas rotagoes, a sua
frequéncia de corte é definida pela frequéncia fundamental maxima de operagdo. Assim,
a atenuacao da FCEM estimada bem como a insercao de fase podem ser desprezadas. Os
critérios que definem o fator de qualidade do filtro e as velocidades, que estabelecem as re-
gioes de transicao, baseiam-se nas consideracoes discutidas no Capitulo 4 e nos resultados
de simulacdo apresentados no Apéndice B. E importante enfatizar que o uso da regiao de
transicao I é motivada pelo aumento da robustez operacional em baixas rotacoes devido
a frequéncia de corte constante do filtro Gy, 3. Em vista disso, os erros de orientacao
vetorial sao reduzidos, aumentando a confiabilidade na transi¢cao bidirecional entre o con-
trole I-f e o controle vetorial sensorless. Salienta-se ainda, que o fator de qualidade dos
filtros passa-faixa é responsavel pela ponderacao entre desempenho do controle hibrido na
operacao em transitérios de velocidade e na operagao em regime permanente. Em outras
palavras, um fator de qualidade elevado garante um bom desempenho em regime perma-
nente. Por outro lado, um fator de qualidade menor assegura baixos erros de orientacao
vetorial durante transitérios de velocidade. Em vista disso, adotou-se um fator de qua-

lidade de 40, ap6s varias interagoes na simulagao e com base no tempo de acomodacao.

Tabela 6.6 — Ganhos e defini¢oes de operacao do método de controle hibrido

Parametro Valor
Wy fpb 3 2m100 rad/s

Q 40

Wrin 900 rpm
w* 600 rpm

Whaz 700 rpm

Wt min 1500 rpm
Wy 2000 rpm

Wt maz 2500 rpm
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6.3 Observador de FCEM por MDOS: AST com ganhos variaveis

Esta secao tem o objetivo de demonstrar a estabilidade e a convergéncia do obser-
vador proposto no Capitulo 3, evidenciando a reducao do chattering com o uso de ganhos
variaveis, e ainda, verificando o desempenho de observacao em toda a faixa operacional.
Primeiramente, a estratégia é validada em malha aberta. Desse modo, adotou-se o con-
trole vetorial convencional exibido em Vas (1998), usando a posi¢ao do rotor proveniente
do encoder absoluto!. Além disso, mantiveram-se os mesmos controladores de corrente e
de velocidade, que foram sintonizados na se¢ao anterior para o controle vetorial sensorless.

Para inferir a estabilidade do sistema, (3.52) foi calculada a partir dos estados
do observador, tanto na simulagdo quanto nos testes experimentais. Inicialmente, foi
necessario encontrar uma matriz P que satisfaga o Teorema 3.1. Assim, a solu¢dao da LMI
desse teorema determinou a matriz P, que atende as condigdes necessarias com base nos
ganhos da secao anterior. O procedimento de obtencao da matriz P segue abaixo.

Baseando-se em (SALGADO et al., 2014), a LMI do Teorema 3.1 pode ser reescrita

como

ATPA —P =@ (6.1)
onde . . .
Q £ Q-+ ATP(A; +A)PA e A2 A,

(L=p) " (A—=p) V(1= p)

Substituindo os ganhos da Tabela 6.1 e as definicoes dadas por Q = 0.00011,
p = 0.8 A; = 0.00004P~1(I)P~', Ay = 0.00006P~(I)P~!, A3 =T em (6.1), e solucio-
nando numericamente, obtém-se:

Py 0 P3 O
0 P 0 Py
P=|Py 0 P 0
0 Pp 0 Py O
0 0 0 0 P

o O O

(6.2)

onde Pj; = Py = 0.08063 , P13 = P31 = Poy = Pys = 11.23685, P33 = Py = 11272.31932,
Ps5 = 0.05305.

As Figuras 6.2 e 6.3 revelam indiretamente as convergéncias dos estados do obser-
vador aos seus estados reais e demonstram que o sistema é estavel. De acordo com os
resultados, as fungoes de chaveamento convergem as superficies de deslizamento em apro-
ximadamente 0.1 s. Esse periodo de convergéncia esta diretamente relacionado a resposta
dindmica do filtro passa-baixa incluido no observador. Observe que a variagao dos ganhos

acompanha de maneira suave a convergéncia das func¢oes de chaveamento. E importante

INa simulacéo, foi emulado um encoder absoluto de 10 bits, de acordo com as especificacdes do sensor
utilizado na plataforma experimental.
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Figura 6.2 — Convergéncia do observador em 3000 rpm com o motor operando a vazio
(resultado de simulagdo): Funcgoes de chaveamento; varidvel auxiliar; estado interno do
filtro; ganhos varidveis k; e ko; FCEM estimadas é, e ég; funcao de Lyapunov.

salientar que as fung¢oes de chaveamento correspondem ao erro de observagao das corren-
tes. Logo, conclui-se que o erro de observacao tende assintoticamente para zero, e que as
estimativas das FCEMs tendem aos seus valores reais. Além disso, a funcao de Lyapunov
também converge assintoticamente para um valor limitado, comprovando, experimental-
mente, a estabilidade do observador proposto e a veracidade do Teorema 3.1.

Com base na similaridade dos resultados apresentados, pode-se ainda concluir que
a plataforma experimental estd adequadamente modelada na simulacao.

A Figura 6.4 exibe o movimento das fungoes de chaveamento até o alcance e a exis-

téncia do modo quase deslizante. Esse movimento remete-se ao nome dado para o AST.



6 RESULTADOS DE SIMULACAO E EXPERIMENTAIS 129

sag (A)
(en) Ut
; I
Vo)
=}
=

Va Vg

o
=~
1

Vag (A)

-0.4*%
_ 4a0p
<
~ 20
“
&

0

u/?\ 03 r
< 015F
=2 oC
— 200
~—
< 100}
< ok

250 €y €a_tab

éa (V)

-250 - R
250 €s €4_tab

>
-250 -
1500

>~ 750

O 1 L | | | | | ]
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2
Tempo (s)

Figura 6.3 — Convergéncia do observador em 3000 rpm com o motor operando a vazio
(resultado experimental): Fungbes de chaveamento; varidvel auxiliar; estado interno do
filtro; ganhos varidveis ky e kyo; FCEM estimadas é, e ég; funcao de Lyapunov.
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Figura 6.4 — Convergéncia das fungoes de chaveamento s, e sg a superficie de deslizamento:
(a) Resultado de simulacao; (b) Resultado experimental.
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Figura 6.5 — Comparacao do observador operando com ganhos constantes e com ganhos
varidveis em duas velocidades de rotacdo (resultado de simulagdo): (a) Ganhos constantes
projetados para 150 rpm (£, = 0.0465, K, = 10.8873); (b) ganhos constantes projetados
para 3000 rpm (/K7 = 0.1920, K, = 185.7340); (c) ganhos variaveis.

As Figuras 6.5 e 6.6 revelam a motivacao do observador de FCEM proposto com
ganhos varidveis para a operagao com velocidade variavel. Constata-se que o observador
com ganhos constantes somente é apropriado, se o motor operar sob uma velocidade fixa.
Quando os ganhos constantes sao projetados para a operagao em baixa velocidade, o erro
de observagao das correntes é significativamente elevado nas altas rotagoes, indicando
que nao ocorreu a convergéncia das fung¢oes de chaveamento a superficie de deslizamento.
Por outro lado, quando os ganhos constantes sao sintonizados para a operacao em alta
velocidade, o chattering nas estimativas das FCEMs é expressivo em baixa rotagao. Por
fim, quando os ganhos sao variaveis, o chattering pode ser mantido em niveis adequados

em toda a faixa de velocidade.
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Figura 6.6 — Comparacao do observador operando com ganhos constantes e com ganhos
variaveis em duas velocidades de rotacao (resultado experimental): (a) Ganhos constantes
projetados para 150 rpm (K, = 0.0465, K, = 10.8873); (b) ganhos constantes projetados
para 3000 rpm (/K7 = 0.1920, K, = 185.7340); (c) ganhos variaveis.

Os ganhos constantes associados as Figuras 6.5 e 6.6 foram sintonizados nas re-
feridas velocidades de projeto, de acordo com a metodologia apresentada no Capitulo 3.
Além disso, as FCEMS e, 1ap € €3 1ap Sa0 provenientes das FCEMs reais e sintetizadas
com a indexacao em fungao da posigao angular do rotor (informagao adquirida pelo enco-
der absoluto). Essa reconstitui¢ao de sinal considera apenas as componentes harmonicas
mais significativas da FCEM (5%, 7, 11* e 13* componente harmonica).

Destaca-se que a plataforma experimental utiliza sensores de efeito Hall de baixo
custo (ACS712-5B), os quais estdo operando em fundo de escala. Consequentemente, o

nivel de ruido das correntes é elevado, ocasionando o aumento da magnitude do chattering.
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Figura 6.7 — Operagao do observador proposto sob uma rampa de velocidade de 150
rpm a 3000 rpm (resultado de simulagao): Velocidade angular de rotagao (encoder);
comparacao entre as FCEM estimadas e as FCEM reconstituidas; erro médio de fase da
FCEM estimada; fungoes de chaveamento.

As Figuras 6.7 e 6.8 exibem a operacao do observador sob uma variacao de velo-
cidade de 150 rpm a 3000 rpm. Verifica-se a partir desses resultados que o observador
proposto mantém a convergéncia aos estados reais em toda a faixa operacional em questao.
Portanto, as fun¢oes de chaveamento permanecem no modo quase deslizante e, consequen-
temente, o erro de observacgao das correntes do estator é em torno de zero. Por esse motivo,
o erro médio de fase da FCEM resultou em valores inferiores a +2° elétricos. Além disso,
constata-se que a magnitude do chattering em relagdo a magnitude da FCEM perma-
nece aproximadamente constante nessa faixa de variagdo de velocidade, indicando que a

metodologia de projeto dos ganhos variaveis esta condizente aos objetivos almejados.
6.4 Partida inicial do motor

Nesta secao, serd demonstrado o bom desempenho de partida, utilizando o controle
I-f, e ainda, sera validada a metodologia de projeto e da transicao suave ao controle vetorial
sensorless. Enfatiza-se que o controle vetorial sensorless com o observador proposto foi
adotado, porém o foco dos resultados é evidenciar o método de partida. Em vista disso,
os detalhes sobre o controle vetorial sensorless e sobre a operacao em velocidades baixas

e nula serdao explanadas posteriormente.
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Figura 6.8 — Operacgao do observador proposto sob uma rampa de velocidade de 150 rpm
a 3000 rpm (resultado experimental): Velocidade angular de rotacao (encoder); compa-
racao entre as FCEM estimadas e as FCEM reconstituidas; erro médio de fase da FCEM
estimada; fungoes de chaveamento.

O método de partida foi avaliado sob duas condi¢bes de carga: operagao com a
carga linear e o motor a vazio. As Figuras 6.9 - 6.12 apresentam os resultados de simulacao
e experimentais, relativos a essas duas condigoes de operacao. Nessas figuras, sdo exibidas
a seguintes variaveis: velocidade de rotagao obtida a partir do encoder e a estimativa da
velocidade de rotacao; tensoes e correntes de fase representadas no referencial sincrono
orientado ao vetor de FCEM normalizado; correntes de fase representadas no referencial
sincrono arbitrario de partida; correntes de fase representadas no referencial abc; e o
conjugado eletromagnético real (simula¢do) ou estimado (experimental). Além disso, as
etapas de operacao sao também mostradas nessas figuras. Observe que o rotor foi alinhado
durante 1s, e entdo, o motor foi acelerado até a velocidade de rotagao de 1000 rpm (controle
de velocidade em malha aberta). Dois segundos apés a rampa de aceleragao, que também
levou dois segundos, o controle I-f foi comutado ao controle vetorial sensorless, em apenas
um periodo de amostragem. No instante para a transicao, ocorreram as atualizagoes dos
controladores de corrente e de velocidade a fim de corrigir o erro de orientagao entre os
referenciais sincronos, e assim propiciar a transicao suave e imediata. A metodologia de
transicao foi apresentada na Segao 5.4.

Comparando os resultados de simulacao e experimentais exibidos nas Figuras 6.9 -
6.12, pode-se concluir novamente que os modelos matemaéticos adotados nas simulagoes

representam, de maneira congruente, a plataforma experimental.
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Figura 6.9 — Partida inicial do motor com carga (resultado de simulagao).

Conforme indicado na metodologia de projeto da partida, a rampa de velocidade
¢ definida com base na condicao de carga maxima, que pode ser estendida a condicao
de sobrecarga. Em virtude disso, o método proposto possibilita a partida do motor para
qualquer condicao de carga intermediaria, sem a necessidade de alteragao dos parametros
previamente sintonizados. Em contrapartida, a magnitude das correntes de fase mantém-
se constante e elevada, independentemente do nivel de carga. Logo, o impacto da vari-
acao do nivel de carga ¢ verificado na diferenca da magnitude de i, e ¢y, como mostram
as Figuras 6.11 e 6.12. Diante desse fato, pode-se concluir que quanto menor o conjugado
de carga, maior serd i4, 0 que intensifica o campo magnético do rotor. Ao mesmo tempo,
i, converge para o valor apropriado a transicao suave entre os métodos de controle.

As ondulagoes de comportamento oscilatério amortecido, na velocidade de rotacao,
sao descritas por (5.7) e (5.8) e s@o desencadeadas pela imposicao em malha aberta da
frequéncia angular do campo girante. De modo a atenuar essas ondulagoes, adotou-se a
reducao da banda passante das malhas de corrente. Essa reducao mitiga a capacidade de
rejeicao de disturbios de tensdo, que por sua vez, atenua a variacdo de 6*. Apesar disso,
ondulagoes estao presentes nas correntes de eixo direto e de quadratura e, consequente-
mente, no conjugado eletromagnético, como mostra as Figuras 6.9 - 6.12. E importante
enfatizar que os disttrbios de tensdao nas malhas de corrente sdo, predominantemente, as

FCEMs, as quais sao proporcionais a velocidade angular de rotacao.
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Figura 6.10 — Partida inicial do motor com carga (resultado experimental).

As Figuras 6.9 - 6.12 revelam ainda que o conjugado eletromagnético, durante a
transicao, exibe uma sucinta variacao de magnitude. Essa pequena alteracao advém de
um pequeno erro de orientacdo do referencial sincrono dq e da inicializacdo da malha
de controle de velocidade. Apesar disso, a velocidade angular de rotagdo nao apresenta
variacoes significativas nessa transicao, indicando que esse erro pode ser desprezado.

Os procedimentos de projeto da partida sao validados por intermédio dos resultados

exibidos na Figura 6.13. A partir da diferenca angular 6*, é possivel verificar que os

*
Tp?

defini¢oes apresentadas na Tabela 6.2, demonstrando que os parametros usados no projeto

angulos 07 e 0, provenientes da simulacdo e do teste experimental, sao préximos as
estao condizentes ao sistema mecanico em questao.

A Figura 6.14 corrobora a assertiva mencionada anteriormente, em que a redugao
de carga provoca o aumento de i, e a reducao de i,. Com o motor a vazio, o conjugado
eletromagnético necessario foi reduzido, de maneira significativa (redugdo de i,). Logo,
de (5.6), conclui-se que 6* tende para 90° quando o conjugado eletromagnético tende a
zero (regiao de operacao estavel).

O erro de orientagdo mencionado acima, pode ser constatado nas Figuras 6.13 e
6.14. Durante o periodo da rampa de velocidade, o erro de orientacao é em torno de 15°.
Contudo, apés a rampa de velocidade, esse erro torna-se inferior a 3°, o que justifica a

sucinta variagao na magnitude da corrente i, durante a transicao.
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Figura 6.11 — Partida inicial do motor a vazio (resultado de simulagao).
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Figura 6.13 — Operagao com carga linear: Diferenga angular 6* entre os eixos de referéncia
sincrona; erro médio de orientacao da transformacao sincrona proposta com relacdo ao
eixo magnético do rotor.
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Figura 6.14 — Operacao a vazio: Diferenca angular 6* entre os eixos de referéncia sin-
crona; erro médio de orientacido da transformagcao sincrona proposta com relagdo ao eixo
magnético do rotor.

As correntes de fase, durante a partida e no periodo de transicao, sdo detalhadas
nas Figuras 6.15 - 6.18. Constata-se uma transicao imediata e suave, sem variagoes
abruptas de corrente, indicando o bom desempenho do método de transicao. Além disso,
a reducao da magnitude das correntes apds a transicao deve-se a orientagao adotada e a

corrente de referéncia de eixo direto, que é definida com zero.
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Figura 6.16 — Resultado experimental: Correntes de fase durante a transicao ao controle
vetorial sensorless (motor com carga).
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6.5 Controle vetorial sensorless

Nesta secao, serao validadas as proposi¢oes dos Capitulos 2, 3 e 4, e ainda, serdao
avaliados os desempenhos operacionais da estimacao das FCEMs, do processo de filtragem
seletiva e do controle hibrido, evidenciando as suas particularidades no controle do MSIP.

As Figuras 6.19 e 6.20 apresentam o desempenho de estimagao da velocidade de
rotacao, das FCEMs e da filtragem seletiva de componentes harmonicas. Dois modos
de operacao foram avaliados com carga em 1000 rpm: o controle vetorial sensorless nao
senoidal e senoidal. No primeiro modo de operacao, as FCEMs filtradas sao adotadas a
transformacao sincrona dq, que é responsavel pela insercao indireta do conteiido harmo-
nico nas correntes do motor. Por outro lado, no segundo modo de operacao, somente a
componente fundamental da FCEM, obtida pela filtragem seletiva, é utilizada na matriz
de transformacao. Desse modo, aplica-se o controle vetorial senoidal. Os resultados indi-
cam que as grandezas estimadas convergiram adequadamente as grandezas verdadeiras.
O erro de estimagao de velocidade é inferior a 0.5 %, tanto na simulacao quanto no teste
experimental. Com relacao as FCEMs, provenientes do observador de corrente, é possivel
verificar a presenca de um chattering residual. Entretanto, a filtragem seletiva propiciou a
atenuacao significativa desse chattering, como exibido nas Figuras 6.19 e 6.20. Além disso,

pode-se observar que os sinais reconstituidos da FCEM sao congruentes a FCEM real.
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Figura 6.19 — Resultado de simulagao: Estimacao e filtragem seletiva das FCEMs.
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E importante enfatizar que o controle vetorial sensorless senoidal, utilizado nesta
tese, corresponde a um aprimoramento do controle vetorial convencional. Esse aprimora-
mento refere-se a compensacao da FCEM nao senoidal, que é realizada de forma intrinseca
na abordagem proposta. Em vista disso, a banda passante das malhas de controle de cor-
rente nao necessitam ser elevadas de maneira significativa, reduzindo o esfor¢o de controle
e a realimentacao do ruido de alta frequéncia presente nas correntes de fase amostradas.

As Figuras 6.21 e 6.22 apresentam os resultados que validam o modelo matematico
do MSIP desenvolvido na Secao 2.2.4. Além disso, por intermédio desses resultados, pode-
se averiguar o excelente desempenho de controle em malha fechada, tanto das correntes de
fase quanto da velocidade de rotacao. Visto que as correntes de eixo direto e de quadratura
sao aproximadamente constantes em ambos os modos de operagao e, consequentemente,
as correntes de fase em abc sdo sintetizadas de acordo com conteiido harmoénico oriundo
da transformacao sincrona. Desse modo, as correntes de fase em abc resultam em formas
de onda nao senoidais e senoidais, como mostram as figuras referidas. Por esse motivo, as
ondulagoes do conjugado eletromagnético, no modo nao senoidal, sao reduzidas quando
comparadas ao modo senoidal. A atenuacao significativa da sexta componente harmonica
multipla da fundamental elétrica de rotagao corrobora o estudo discutido no Apéndice A.
Ressalta-se que as componentes de elevada frequéncia, verificadas nos resultados experi-

mentais, possuem a sua origem no ruido de medida das correntes de fase.
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Figura 6.20 — Resultado experimental: Estimacao e filtragem seletiva das FCEMs.
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Figura 6.21 — Resultado de simulagao: Controle vetorial sensorless nao senoidal e senoidal.
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Figura 6.22 — Resultado experimental: Controle vetorial sensorless nao senoidal e senoidal.
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Figura 6.23 — Correntes de fase na transicao entre os modos de opera¢ao nao senoidal e
senoidal em 1000 rpm.

A Figura 6.23 exibe as correntes de fase nos dois modos de operagao. Constata-se
a presenca de uma componente de alta frequéncia, que define uma envoltéria ao sinal.
Essa componente decorre, intrinsecamente, do acionamento com a modulagao PWM. Por
outro lado, as correntes, mostradas nas Figuras 6.21 e 6.22, correspondem ao valor médio
das correntes reais, entre um periodo de amostragem. Com relacao ainda a Figura 6.23, a
corrente RMS, no controle vetorial senoidal, é de aproximadamente 0.2211A, e no controle
vetorial nao senoidal, é de aproximadamente 0.2213A, ou seja, ndo hd uma alteracao
significativa da corrente RMS entre os modos de operagao, para o MSIP em questao.

A Tabela 6.7 apresenta as magnitudes relativas das componentes harmonicas das
FCEMs da Figura 6.20. De forma geral, verifica-se que a estimativa da FCEM e o sinal re-
constituido sao concordantes a FCEM real, indicando um bom desempenho do observador

de FCEM e da filtragem seletiva de harmonicas.

Tabela 6.7 — Magnitude relativa das componentes harmonicas da FCEM

Ordem Real (%) Estimacao da FCEM (%) Filtragem seletiva (%)

5% 7.7850 7.7291 7.7128
™ 1.9420 2.0865 2.0552
11* 0.8587 1.2969 1.3941
13% 1.4159 1.8883 1.6264

Obs: Os dados sdo relativos & magnitude da componente fundamental.
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Considerando a quinta e a sétima componente harmoénica da FCEM real no estudo
proposto do Apéndice A, é possivel obter uma previsao de aumento relativo da corrente
RMS em torno de 0.0203% (comparagao entre os dois modos de operagdo). Entretanto,
o aumento relativo no teste experimental foi de aproximadamente 0.0904%. Como esse
estudo nao contempla outras componentes harmonias da FCEM, o resultado experimental
pode ser dito concordante as previsoes teoricas, indicando que o sucinto aumento das
correntes RMS nao é significativo para o motor em questao.

A Tabela 6.8 apresenta as magnitudes das componentes harmonicas que compoem
as correntes exibidas na Figura 6.22. Com base nesses dados, confirma-se a diferenca
evidente entre as formas de onda das correntes nao senoidais e senoidais, em que as com-
ponentes de alta frequéncia sao reduzidas de forma significativa no controle vetorial sen-
sorless senoidal. Observe ainda que ha uma redugdo na componente fundamental. Visto
que o conjugado eletromagnético médio deve permanecer igual, para manter a mesma ve-
locidade de rotagao, a componente fundamental reduz, pois as componentes harmonicas

de alta ordem contribuem para o conjugado médio.

Tabela 6.8 — Magnitude das componentes harmoénicas das correntes de fase abc

Ordem Corrente Nao senoidal (A) Corrente Senoidal (A) Diferenca(%)

1# 0.3097 0.3109 0.3860

o 0.0125 0.0047 -62.4000
™ 0.0297 0.0033 -88.8888
11* 0.0081 0.0023 -71.6049
13* 0.0096 0.0078 -18.7500

A Tabela 6.9 exibe a magnitude relativa das componentes harmoénicas presentes
na estimativa do conjugado eletromagnético, o qual estd apresentado na Figura 6.22.
Ao comparar tais magnitudes, pode-se verificar a reducao expressiva da sexta compo-
nente harmonica. Tendo em vista que essa componente é a mais significativa, reafirma-se
entao, que o método proposto propicia a reducao acentuada das ondulagoes de conjugado
eletromagnético mutuo, o que valida novamente as proposicoes desta tese.

O estudo mencionado acima, com base na quinta e na sétima componente harmo-
nica da FCEM, releva ainda uma possivel reducao das ondulagoes de conjugado, na ordem
de 5.8430%. Com base na Tabela 6.9, é possivel inferir? que a reducdo das ondulacoes de

conjugado, obtida experimentalmente, ¢ congruente ao valor teérico de redugao.

Tabela 6.9 — Magnitude das componentes harmoénicas do conjugado eletromagnético

Ordem Operacao Nao Senoidal (%) Operacao Senoidal (%)
6* 0.8402 7.6471
122 1.1756 1.1863

Obs: Os dados séo relativos ao conjugado eletromagnético médio ( 1.7322 Nm).

2Por intermédio da reducio de 6.8069% da sexta componente harménica.
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Figura 6.24 — Etapas de operagao do controle hibrido (resultado de simulacao): Etapas
de operacao; velocidade angular de rotagao, tensoes e correntes de fase representadas no
referencial sincrono dg; correntes de fase representadas no referencial sincrono arbitrario
de partida; correntes de fase representadas no referencial estacionério abc.

As Figuras 6.24 e 6.25 mostram a operacao completa do MSIP desde a partida até
a velocidade méxima de rotagdo. Assim, é possivel observar a transi¢do do controle I-f ao
controle vetorial sensorless, e ainda, a transicdo do controle vetorial hibrido. De forma
geral, os resultado de simulacao e experimentais nao exibem transi¢coes abruptas entre os
modos de operacao. Ressalta-se que no controle I-f, a magnitude das correntes de fase
sdo maiores do que no controle vetorial, conforme discutido anteriormente.

As Figuras 6.26 e 6.27 apresentam os resultados do controle vetorial sensorless
operando com carga e com variacoes de velocidade. Nessas figuras sdo exibidas as se-
guintes variaveis: velocidade de referéncia; estimativa da velocidade de rotacao; tensoes
e correntes de fase representadas no referencial sincrono dg; corrente de referécia de eixo
de quadratura; e conjugado eletromagnético (real na simulagdo, estimado no teste expe-
rimental). Dois tipos de rampa com aceleragio distinta foram aplicados ao motor (rampa
de 0.5s com aceleracao de 1000 rpm/s e rampa de 2s com aceleragdo de 500 rpm/s).

Nos resultados das Figuras 6.26 e 6.27, é possivel verificar um erro de rastreamento
durante as rampas de velocidade, embora a velocidade de rotagao segue de modo adequado
o sinal de referéncia. Esse erro decorre de uma limitacao do controlador de velocidade,

uma vez que o controlador PI ndo possui a capacidade de rastreamento com erro nulo® de

3Especificamente, o erro de rastreamento nio é assintoticamente nulo quando o tempo tende ao infinito.



Controle If Controle Vetorial Sensorless Controle Vetorial Sensorless ——
/ Regido de Nao Senoidal Nao Senoidal
Etapas . :[‘ransiqfo I X Regiao deiTransicao IT )
Yr_min_ Ymin | "l'} { Winaz wtimzni Wy | Wi g Wi maz
T T T
H ] I I
3000 Lo : ] :
b ! : '
o 1 i 1 1 * 1
= 1500 P i ; Sl
_ Lo : : rcoder |
. T N
3 0 ; P ! i !
' i ! | ! i Vq ! Uq
200 o ! i -
= ' Lo I WMWW*W
! ! | ”
~ 50 ) ooy ot i '
J ' fred e e L S T
S s b .
-100 ! b i i i
. I I I ! H !
I i ; i
—~ ! ! ! : H . : .
< R ! ; 14 ! 1q
N - L ; L e .
S " v vt ¥ e A Y
3 A B
o i i i
Lo ! ] :
1 1 1 1 v - .
1 i 1 ! +1a p ! ¢
1 ! 1
1 1 1 1

A

iabc (A)

2.5
Tempo (s)

Figura 6.25 — Etapas de operagao do controle hibrido (resultado experimental): Etapas
de operagao; velocidade angular de rotagdo (encoder), tensdes e correntes de fase repre-
sentadas no referencial sincrono dg; correntes de fase representadas no referencial sincrono
arbitrario de partida; correntes de fase representadas no referencial estacionario abc.

sinais de referéncia do tipo rampa. Os resultados demonstram ainda que as correntes de
eixo direto e de quadratura rastreiam apropriadamente as correntes de referéncia. Além
disso, constata-se que as variacoes de velocidade nao provocam alteragoes na magnitude
da corrente de eixo de direto. Por esse motivo, pode-se concluir que as malhas de corrente
estao devidamente desacopladas, com respeito a velocidade angular de rotacao.

As Figuras 6.28 e 6.29 apresentam os erros de estimagao dos resultados referentes
as Figuras 6.26 e 6.27. Nessas figuras sdo exibidas as seguintes variaveis: velocidade de re-
feréncia; conjugado eletromagnético real, na simulagao, e estimado, no teste experimental;
erro de estimacgao da velocidade; erro médio de fase da estimacao da FCEM; erro médio
de fase introduzido pela filtragem seletiva. Ao comparar os erros, observa-se que o erro de
estimacao de velocidade e de fase introduzida pela filtragem seletiva exibem um comporta-
mento similar, cuja magnitude do erro esta diretamente relacionada a aceleragao do motor.
E importante ressaltar que a sintonia da filtragem seletiva depende dessa velocidade, por-
tanto, o erro da estimativa de velocidade é propagado pela filtragem seletiva, porém sem
o comprometimento significativo do desempenho operacional, como pode ser observado
nesses resultados. Além disso, o erro médio de fase das estimativas da FCEM é inferior a
3° elétricos ou 1.5° mecanicos, indicando novamente um bom desempenho de estimagao

do observador proposto.
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Figura 6.26 — Controle vetorial sensorless sob variagoes da velocidade angular de rotagao
(resultado de simula¢ao)

3000 2500 Wref W,
g o ~
é‘; 1750 1500
500L 1000
180 Vg Vq
=
Z 60
=
S L "W L TR Tl L
-60 -
1.5 iq id iq_ref
Q 2il¥ I i - Sk PR st s ek Al
\'; 0.5 :ﬁrx&M&w"’W %'L*“"""""'-‘"'"“"“"h\\__ (R
5 e
-05%
0.5
g
Z 0251
<E| 0 i | J
0 5 10 15

Tempo (s)

Figura 6.27 — Controle vetorial sensorless sob variacoes da velocidade angular de rotagao
(resultado experimental).
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Figura 6.28 — Erros de estimacao no controle vetorial sensorless sob variacoes da veloci-
dade angular de rotacao (resultado de simulagao).
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Figura 6.29 — Erros de estimacao no controle vetorial sensorless sob variacoes da veloci-
dade angular de rotagdo (resultado experimental).



6 RESULTADOS DE SIMULACAO E EXPERIMENTAIS 149

6.6 Operacgao do controle I-f em baixas rotagoes e na velocidade nula

Esta secao tem o propésito de validar a operacao do controle I-f em velocidades
baixas, na velocidade nula e na inversao do sentido de rotagdo. Além disso, serd verificado
o desempenho da transi¢ao bidirecional, que foi proposta na Secao 5.4.

As Figuras 6.30 e 6.31 evidenciam a inversdo do sentido de rotagdo do motor,
em que é adotado o controle I-f para suprir a operagao do controle sensorless na regiao
proxima ao cruzamento. Essas figuras exibem as seguintes varidveis: velocidade angular
de rotagdo real e estimada; tensdes e/ou correntes de fase representadas no referencial
sincrono dg; correntes de fase representadas no referencial sincrono arbitrario; correntes
de fase representadas em eixo estacionérios abc; conjugado eletromagnético real, na simu-
lacao, e estimado, no teste experimental. Observe que a velocidade de rotacao rastreou de
maneira adequada o sinal de referéncia, mesmo sob o controle em malha aberta. Na regiao
proxima a velocidade nula, pode-se verificar variagdes abruptas das tensoes e correntes
de fase representadas no referencial sincrono dq. Essas varia¢oes indicam a perda de ob-
servabilidade da FCEM, o que impossibilita o controle vetorial sensorless nessa regiao de
operacao. Apesar disso, o controle I-f supriu, apropriadamente, a inversao do sentido de
rotacao. Verifica-se ainda, que a transi¢ao bidirecional permitiu a comutacao suave entre
os métodos de controle, evitando transientes indesejaveis de conjugado eletromagnético.

As Figuras 6.32 e 6.33 mostram a operacao do MSIP em baixa rotacao e com
velocidade nula. A velocidade de rotagao foi reduzida em rampa de 1000 rpm para 100
rpm, e apos 1s, o rotor foi parado, permanecendo nesse estado por 0.5s. Em seguida, foi
executado o processo inverso ao realizado, porém com a mudanca no sentido de rotacao.
De modo similar & abordagem da partida inicial, pode-se constatar a presenca de osci-
lagoes de velocidade nas operagoes em £100 rpm. Essas oscilagdes possuem o mesmo
comportamento oscilatério amortecido, discutido anteriormente. Contudo, a operagao é
plenamente estavel e robusta, mesmo na velocidade nula. Por fim, os resultados indicam,
novamente, um excelente desempenho na transi¢ao bidirecional entre os métodos aborda-
dos, visto que ha uma simetria evidente entre os resultados obtidos, tanto na simulacao
quanto nos testes experimentais.

E importante ressaltar que o controle I-f, no escopo desta tese, é apenas uma es-
tratégia complementar de partida e de operacao em baixas rotagoes, pois a magnitude
das correntes de fase pode ser considerada expressiva, caso o motor nao esteja operando
a plena carga*. Apesar disso, essa estratégia pode ser estendida para toda a faixa opera-
cional, desde que o conjugado de carga maximo seja conhecido e as questoes de eficiéncia

do motor e de regulacao da velocidade nao sejam relevantes a sua aplicagao.

4Nessa condicio, as perdas no cobre sdo superiores quando comparadas com o controle vetorial.
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Figura 6.31 — Inversao do sentido de rota¢ao do MSIP (resultado experimental).
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Figura 6.32 — Operagao em baixa rotagao e na velocidade nula (resultado de simulagao).
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Figura 6.33 — Operagdo em baixa rotagao e na velocidade nula (resultado experimental).
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6.7 Consideracgoes finais

Este capitulo apresentou a validacao dos desenvolvimentos tedricos propostos nesta
tese. Para isso, resultados de simulagoes computacionais e de testes em uma plataforma
experimental foram discutidos em detalhes, evidenciando as particularidades de cada es-

tratégia. Em vista disso, é possivel destacar:

e 0 observador de corrente com o AST de ganhos varidveis é estavel, permitindo
assim, uma apropriada estimacao da FCEM em toda a faixa operacional sensorless

do motor;

e o controle I-f é uma alternativa complementar viavel ao controle vetorial sensorless,
que proporciona a operac¢ao robusta do motor, desde a velocidade nula até a operagao

em baixa rotagao;

e o estimador da velocidade de rotagao apresentou um excelente desempenho e a esti-
mativa da velocidade proporcionou, adequadamente, a sintonia da filtragem seletiva

e o controle de velocidade em malha fechada;

e o processo de filtragem seletiva permitiu atenuar, de forma significativa, o chattering

residual, e ainda, reconstituiu satisfatoriamente a FCEM em questao;

e o controle vetorial sensorless nao senoidal reduziu acentuadamente as ondulagoes
de conjugado eletromagnético e nao apresentou impacto relevante sobre as perdas

no cobre (para o MSIP em questdo);

e o controle vetorial sensorless senoidal permitiu a sintese de correntes senoidais, sem

a necessidade de aumentar a frequéncia de corte dos controladores de corrente;

e o0 controle de velocidade em malha fechada apresentou um bom desempenho de

rastreamento e atendeu as necessidade de operacao em velocidade variavel.

Por fim, os resultados indicam que as estratégias propostas possibilitam um alto
desempenho de controle aos MSIPs, e ainda podem ser facilmente implementadas em

aplicagoes de baixo custo.



7 CONCLUSAO

Esta tese apresentou contribuigoes ao controle de MSIPs com FCEM néo senoidal,
especificamente, para motores em que o conjugado de relutancia pode ser negligenciado.
Essas contribuicoes estao direcionadas ao controle vetorial sensorless, baseado em uma
nova representacao sincrona, cujos eixos de referéncia sao orientados ao vetor de FCEM.
Além disso, a técnica proposta tem os mesmos objetivos do controle vetorial classico,
em que o conjugado eletromagnético é controlado de forma independente com relacao
ao fluxo magnético concatenado. Por esse motivo, a abordagem possibilita a minimi-
zacao das oscilagoes de conjugado eletromagnético e ainda, pode proporcionar a redu-
cao! das perdas no cobre quando comparada ao acionamento com correntes senoidais.
Todas as estratégias auxiliares e complementares, que compoem o controle vetorial pro-
posto, foram desenvolvidas em tempo discreto, almejando a aplicacdo em microcontrola-
dores e DSPs. Estudos adicionais, fundamentados em simulagdes computacionais, foram
também apresentados, com o intuito de revelar possiveis potenciais de redugao das ondula-
¢oes de conjugado mutuo e das perdas no cobre. E importante destacar que esses mesmos
estudos fornecem informagoes que podem auxiliar na coordenacao de projeto entre o aci-
onamento, o controle e a constru¢ao do motor. Para permitir uma melhor compreensao
sobre as propostas, a metodologia de cada estratégia foi descrita, de forma sequencial, em
diversos capitulos independentes e interconectados, com excecao do capitulo de validacao
e discussao dos resultados, no qual buscou-se a sistematizacao ordenada do projeto do
controle vetorial sensorless.

Inicialmente, alguns aspectos acerca do tema foram discutidos no Capitulo 1,
elucidando a motivacao desta tese. Logo apos, uma revisdao bibliografica foi abordada
de tal maneira a evidenciar as lacunas que justificaram a proposicao deste trabalho, e
ainda, situar as contribuig¢oes propostas no contexto técnico-cientifico atual. No final
desse capitulo, a estrutura organizacional foi apresentada.

As particularidades construtivas e operacionais que diferenciam os MSIPs de FCEM
senoidal e nao senoidal foram tratadas no inicio do Capitulo 2, fornecendo uma compreen-
sao primordial sobre os MSIPs. De forma suplementar, as perdas associadas ao processo de
conversao eletromecanica e a sintese do conjugado eletromagnético foram também discuti-
das. Uma vez conhecendo as caracteristicas do motor, a modelagem do MSIP com FCEM
nao senoidal foi realizada. Logo, uma nova transformacao sincrona ao vetor de FCEM
normalizado foi proposta. Essa transformacao possibilita a sintese de um conjugado ele-
tromagnético constante, se a corrente de eixo de quadratura for mantida constante. Por

fim, o MSIP foi representando em dois modelos matematicos distintos. O primeiro mo-

!Esse fator depende, estritamente, da forma de onda da FCEM do MSIP em questdo.
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delo, representado no referencial estacionario af, foi usado como base a proposicao do
observador de corrente. Por outro lado, o segundo modelo, representado no referencial
sincrono dg, foi tomado como referéncia para o desenvolvimento do controle vetorial.

O capitulo 3 apresentou um observador de corrente em tempo discreto baseado em
uma nova modificacdo do AST, em que foram incluidos ganhos variaveis. Esse observador
tem o intuito de obter estimativas das FCEMs, as quais sao necessarias a implemen-
tagdo da transformacao sincrona proposta no Capitulo 2. Desta forma, neste capitulo,
apresentou-se o desenvolvimento teérico do observador em tempo discreto, bem como
a analise da estabilidade do observador e do cumprimento das condigoes de alcance e
existéncia do modo quase deslizante. Para finalizar o capitulo, a metodologia de projeto
dos ganhos do observador foi discutida em detalhes, revelando que os ganhos podem ser
facilmente determinados, a partir dos parametros do sistema e de critérios de desempenho.

No Capitulo 4, o controle vetorial sensorless, baseado na nova representacao em
eixos sincronos, foi proposto. Com esse novo modelo, é possivel controlar o MSIP com
FCEM nao senoidal de forma similar ao controle vetorial classico. Diferentemente das
abordagens encontradas na literatura, a transformacao sincrona nao é baseada ou derivada
da transformacao de Park. Assim, para implementar a nova transformacao sincrona, sem
o uso de sensores mecanicos de posi¢ao ou velocidade, adotou-se a estimagao da FCEM
apresentada no Capitulo 3. Ainda nesse capitulo, o processo de filtragem seletiva e a
sua relagdo com o controle hibrido foram apresentados, descrevendo os filtros discretos
adotados nessas estratégias. Por fim, a metodologia de projeto dos controladores de
corrente e de velocidade foram descritas em detalhes.

Conforme discutido ao longo desta tese, o controle sensorless, fundamentado na
FCEM, possui restrigoes operacionais em velocidades proximas a zero, em funcao da perda
de observabilidade na velocidade nula e diante das limitagoes impostas pela instrumen-
tacdo a aquisicao de sinais. Em vista disso, o método de controle I-f foi utilizado com o
propésito de contornar essa limitacao, suprindo a operacao em baixas rotagoes e na ve-
locidade nula. Logo, a descricao do controle I-f bem como as melhorias propostas foram
explanadas no Capitulo 5. Essa técnica permitiu uma partida inicial robusta as variagoes
de carga e uma transicdo suave e imediata, de forma bidirecional, ao controle vetorial
sensorless, em um intervalo de tempo correspondente a um periodo de amostragem.

A validacao e analise dos desenvolvimentos tedricos propostos foram apresentadas
no Capitulo 6, por intermédio de simulacoes e testes experimentais em uma plataforma
experimental, tipica ao acionamento e controle de maquinas elétricas. Para evidenciar o
potencial de cada estratégia, de forma independente, mas concordante ao sistema como
um todo, realizou-se o projeto coordenado dos ganhos e definicoes de operacao. Logo,
resultados de simulacao e experimentais foram expostos, fornecendo as informagoes com-

probatoérias as contribuigoes desta tese.
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Por fim, os Apéndices A e B forneceram suporte tedrico ao Capitulo 4, e o Apén-

dice B complementou o Capitulo 6. Além disso, o Anexo A apresentou, de forma infor-

mativa, abordagens paralelas ao Capitulo 2.

Com base no cendrio técnico-cientifico atual do tema abordado e nas metodologias

desenvolvidas, as principais contribuigoes desta tese sao:

7.1

A proposta de uma abordagem alternativa ao controle vetorial sensorless do MSIP
com FCEM nao senoidal, fundamentada em uma nova transformacao sincrona de

orientagdo ao vetor de FCEM;

A proposta de um observador de corrente que adota o AST com ganhos variaveis
para a estimacao da FCEM nao senoidal, visando o acionamento e controle do motor

com velocidade variavel;
Analise de estabilidade e convergéncia do observador proposto;

A proposta de um controle vetorial hibrido, utilizando um processo de filtragem
seletiva das componentes harmoénicas da FCEM. A técnica proporciona o aprimora-

mento da eficiéncia energética em aplicagoes com velocidade variavel;

A proposi¢do de um estudo complementar a fim de revelar ou avaliar possiveis

FCEMs a minimizagdo da perdas no cobre e do conjugado mutuo;

A proposicao de uma metodologia a avaliacao das perdas no ferro em MSIPs, utili-

zando um aplicativo gratuito baseado no método de elementos finitos;

Melhorias ao controle I-f, incluindo o projeto da partida do motor, operacao em baixa

rotacao e transicao bidirecional suave e imediata ao controle vetorial sensorless.

Publicagoes

Os trabalhos completos referente a tese, que foram publicados, submetidos ou

aceitos para publicacao sao:

e Periddico: [-f Starting Method for Smooth and Fast Transition to Sensorless Field

Oriented Control of BLDC motors (BARATIERI; PINHEIRO, 2014d);

e Peridédico: New Variable Gain Super-Twisting Sliding Mode Observer for Sensor-

less Vector Control of Nonsinusoidal Back-EMF PMSM (submetido para Control
Engineering Practice, 2015);

e Congresso: Sensorless Vector Control for PM Brushless Motors with Nonsinusoi-

dal Back-EMF (BARATIERI; PINHEIRO, 2014e);
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7.2

Congresso: Hybrid Orientation for Sensorless Vector Control of Nonsinusoidal
Back-EMF PMSM (BARATIERI; PINHEIRO, 2014c);

Congresso: Controle Vetorial Sensorless de MSIP usando Filtragem Seletiva das
Componentes Harmonicas da FCEM (BARATIERI; PINHEIRO, 2014b);

Congresso: An [-F starting method for smooth and fast transition to sensorless
control of BLDC motors (BARATIERI; PINHEIRO, 2013);

Seminario: Controle Vetorial Sensorless de MSIP com a Compensacao da FCEM
Nao Senoidal (BARATIERI; PINHEIRO, 2014a);

Seminario: Impacto da Excitagdo Nao Senoidal em MSIP: Perdas no Cobre e
Redugao das Ondulagdes do Conjugado Eletromagnético (aceito para publicagao,

9° Seminario de Eletronica de Poténcia e Controle, Santa Maria, Brasil, 2015);

Seminario: Controle I-f para Motores Sincronos de Imés Permanentes: Operacéo
em Baixa Velocidade (aceito para publicagdo, 9° Seminério de Eletrdnica de Poténcia
e Controle, Santa Maria, Brasil, 2015);

Sugestao de trabalhos futuros

Alguns tépicos que nao foram abordados nesta tese e que podem ser investigados

em trabalhos futuros sio:

Validacao experimental da metodologia proposta no Apéndice B em MSIPs com

FCEM nao senoidal, que permite uma melhoria significativa da eficiéncia energética;

Investigagao de alternativas a estimagao das variaveis de desacoplamento das malhas

de controle de corrente;

Avaliacao de outros tipos de controladores de corrente. Por exemplo, controladores

proporcionais-ressonantes, controladores repetitivos;

Analise de estabilidade do sistema dindmico completo em malha fechada. Nessa
analise seria incluido todos os filtros do estimador de velocidade e da filtragem

seletiva;

Investigagao sobre o impacto da variagdo paramétrica na estimagao da FCEM e no

controle vetorial sensorless;

Avaliacao de outros métodos a filtragem seletiva e ao controle hibrido. Por exemplo,
filtro de Kalman, analise em tempo real do espectro de frequéncia da estimativa da

FCEM e a reconstitui¢ado do sinal com base em séries de senos ou cossenos.



REFERENCIAS

ACARNLEY, P. P.; WATSON, J. F. Review of position-sensorless operation of brushless
permanent-magnet machines. IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 53,
n. 2, p. 352-362, Apr. 2006.

AGARLITA, S.-C. et al. Stable V/f control system with controlled power factor angle for
permanent magnet synchronous motor drives. IET Electric Power Applications, v. 7,
n. 4, p. 278-286, Feb. 2013.

AKIROR, J.; RAHMAN, T.; PILLAY, P. Progress on formulas for core loss calculati-
ons. In: Proceedings of XXth International Conference on Electrical Machines
(ICEM). [S.1.: s.n.], 2012. p. 1803-1809.

AMAR, M.; KACZMAREK, R. A general formula for prediction of iron losses under
nonsinusoidal voltage waveform. IEEE Transactions on Magnetics, v. 31, n. 5, p.
2504-2509, Sept. 1995.

ANDREESCU, G.-d. et al. Stable V/f control system with unity power factor for PMSM
drives. In: Proceedings of International Conference on Optimization of Electri-
cal and Electronic Equipment (OPTIM). [S.l.: s.n.], 2012. p. 432-438.

ASTROM, K. J.; WITTENMARK, B. Computer-controlled systems - Theory and
design. [S.1.]: Prentice Hall, 1997.

AZAR, 7Z.; ZHU, Z. Q.; OMBACH, G. Investigation of torque-speed characteristics
and cogging torque of fractional-slot IPM brushless AC machines having alternate slot
openings. IEEE Transactions on Industry Applications, v. 48, n. 3, p. 903-912,
May /June 2012.

BARATIERI, C. L.; PINHEIRO, H. An I-f starting method for smooth and fast transi-
tion to sensorless control of BLDC motors. In: Proceeding of the Brazilian Power
Electronics Conference (COBEP). [S.1.: s.n.], 2013. p. 836-843.

. Controle vetorial sensorless de MSIP com a compensacao da FCEM nao senoidal.
In: Anais do 8° Seminéario de Eletronica de Poténcia e Controle (SEPOC) e 2°
Seminario de Energia e Sistemas de Poténcia (SESP). [S.1.: s.n.], 2014.

. Controle vetorial sensorless de MSIP usando filtragem seletiva das componentes
harmonicas da FCEM. In: Anais do XX Congresso Brasileiro de Automatica. [S.1.:
s.n.], 2014.

. Hybrid orientation for sensorless vector control of nonsinusoidal back-EMF PMSM.
In: Proceedings of 40th Annual Conference of the IEEE Industrial Electronics
Society (IECON). [S.1.: s.n.], 2014. p. 621-627.



REFERENCIAS 158

. I-f starting method for smooth and fast transition to sensorless field oriented
control of BLDC motors. Eletrénica de Poténcia (Impresso), v. 19, n. 3, p. 268-276,
Jun./Ago. 2014.

. Sensorless vector control for PM brushless motors with nonsinusoidal back-EMF.
In: Proceedings of XXIth International Conference on Electrical Machines
(ICEM). [S.1.: s.n.], 2014. p. 915-921.

BARBISIO, E.; FIORILLO, F.; RAGUSA, C. Predicting loss in magnetic steels under
arbitrary induction waveform and with minor hysteresis loops. IEEE Transactions on
Magnetics, v. 40, n. 4, p. 1810-1819, July 2004.

BARTOLINI, G.; FERRARA, A.; UTKIN, V. Adaptive sliding mode control in discrete-
time systems. Automatica, v. 31, n. 5, p. 769-773, May 1995.

BARTOSZEWICZ, A. Discrete-time quasi-sliding-mode control strategies. IEEE Tran-
sactions on Industrial Electronics, v. 45, n. 4, p. 633-637, Aug. 1998.

BASIN, M.; RAMIREZ, P. R. A supertwisting algorithm for systems of dimension more
than one. IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 61, n. 11, p. 6472-6480,
Nov. 2014.

BENJAK, O.; GERLING, D. Review of position estimation methods for IPMSM drives
without a position sensor part i - Nonadaptive methods. In: Proceedings of Internati-
onal Conference on Electrical Machines and Systems (ICEMS). [S.1.: s.n.], 2010.
p.- 1-6.

. Review of position estimation methods for IPMSM drives without a position sen-
sor part ii - Adaptive methods. In: Proceedings of International Conference on
Electrical Machines (ICEM). [S.1.: s.n.], 2010. p. 1-6.

. Review of position estimation methods for PMSM drives without a position sensor,
part iii - Methods based on saliency and signal injection. In: Proceedings of Internati-
onal Conference on Electrical Machines and Systems (ICEMS). [S.1.: s.n.], 2010.
p. 873-878.

BERTOTTI, G. Physical interpretation of eddy current losses in ferromagnetic materials -
theoretical considerations. Journal of Applied Physics, AIP, v. 57, n. 6, p. 2110-2117,
Mar. 1985.

BETIN, F. et al. Trends in electrical machines control - Samples for classical, sensorless,
and fault-tolerant techniques. IEEE Industrial Electronics Magazine, v. 8, n. 2, p.
43-55, June 2014.

BLASCHKE, F. The principle of field orientation as applied to the new transvector closed-
loop control system for rotating-field machines. Siemens Review, 1972.



REFERENCIAS 159

BOGLIETTI, A. et al. Electrical machine topologies - Hottest topics in the electrical
machine research community. IEEE Industrial Electronics Magazine, v. 8, n. 2, p.
18-30, June 2014.

. Iron losses in magnetic materials with six-step and PWM inverter supply. IEEE
Transactions on Magnetics, v. 27, n. 6, p. 5334-5336, Nov. 1991.

BOLOGNANI, S.; TUBIANA, L.; ZIGLIOTTO, M. Sensorless control of PM synchro-
nous motors with non-sinusoidal back EMF for home appliance. In: Proceedings of
International Electric Machines and Drives Conference (IEMDC). [S.L: s.n.],
2003. p. 1882-1888.

BOSE, B. K. Power electronics and motor drives recent progress and perspective. IEEE
Transactions on Industrial Electronics, v. 56, n. 2, p. 581-588, Feb. 2009.

BRIZ, F.; DEGNER, M. W. Rotor position estimation. IEEE Industrial Electronics
Magazine, v. 5, n. 2, p. 24-36, June 2011.

CAVALLARO, C. et al. Efficiency enhancement of permanent-magnet synchronous mo-
tor drives by online loss minimization approaches. IEEE Transactions on Industrial
Electronics, v. 52, n. 4, p. 1153-1160, Aug. 2005.

CHEN, S.; SONG, A.; SEKIGUCHI, T. High efficiency and low torque ripple control of
permanent magnet synchronous motor based on the current tracking vector of electromo-
tive force. In: Proceedings of Industry Applications Conference (IAS). [S.1.: s.n.],
2000. v. 3, p. 1725-1729.

CHEN, Y.; PILLAY, P. An improved formula for lamination core loss calculations in ma-
chines operating with high frequency and high flux density excitation. In: Proceedings
of Industry Applications Conference (IAS). [S.l.: s.n.], 2002. v. 2, p. 759-766.

CHEN, Z. et al. New adaptive sliding observers for position- and velocity-sensorless con-
trols of brushless DC motors. IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 47,
n. 3, p. 582-591, June 2000.

CHIASSON, J. Modeling and High Performance Control of Electric Machines.
New York: Wiley-IEEE Press, 2005.

CHOI, J. H.; BAEK, Y. S. Theoretical analysis and its applications of a PM synchronous
motor with minimized cogging force. IEEE Transactions on Magnetics, v. 45, n. 10,
p. 4692-4695, Oct. 2009.

CLARKE, E. Circuit Analysis of AC Power Systems - Vol 1 - Symmetrical and
Related Components. New York: John Wiley & Sons, Inc., 1943.

. Circuit Analysis of AC Power Systems - Vol 2. New York: John Wiley &
Sons, Inc., 1950.



REFERENCIAS 160

CLENET, S. et al. Compensation of permanent magnet motors torque ripple by me-
ans of current supply waveshapes control determined by finite element method. IEEE
Transactions on Magnetics, v. 29, n. 2, p. 2019-2023, Mar. 1993.

COLITTI, M.; BARONTI, P. Energy policies of industrialized countries. Energy, Else-
vier, v. 6, n. 3, p. 233-262, Mar. 1981.

COLOMBO, U. A strategic view of the world energy problem. Environment Interna-
tional, v. 10, p. 347-358, Aug. 1984.

CORRADINI, M. L. et al. A quasi-sliding mode approach for robust control and speed
estimation of PM synchronous motors. IEEE Transactions on Industrial Electronics,
v. 59, n. 2, p. 1096-1104, Fev. 2012.

DAVILA, A.; MORENO, J. A.; FRIDMAN, L. Variable gains super-twisting algorithm - A
Lyapunov based design. In: Proceedings of American Control Conference (ACC).
[S.1.: s.n.], 2010. p. 968-973.

DELPOUX, R.; FLOQUET, T. High-order sliding mode control for sensorless trajectory
tracking of a PMSM. International Journal of Control, Taylor & Francis, v. 87, n. 10,
p. 21402155, Mar. 2014.

DENG, F. An improved iron loss estimation for permanent magnet brushless machines.
IEEE Transactions on Energy Conversion, v. 14, n. 4, p. 1391-1395, Dec. 1999.

DEPENBROCK, M. Direct self-control DSC of inverter-fed induction machine. IEEE
Transactions on Power Electronics, v. 3, n. 4, p. 420-429, Oct. 1988.

DOMINGUEZ, J. R. et al. Digital sliding-mode sensorless control for surface-mounted
PMSM. IEEE Transactions on Industrial Informatics, v. 10, n. 1, p. 137-151, Feb.
2014.

DOSIEK, L.; PILLAY, P. Cogging torque reduction in permanent magnet machines.
IEEE Transactions on Industry Applications, v. 43, n. 6, p. 15651571, Nov./Dec.
2007.

EBRAHIMI, B.; FAIZ, J. Diagnosis and performance analysis of three phase permanent
magnet synchronous motors with static, dynamic and mixed eccentricity. IET Electric
Power Applications, v. 4, n. 1, p. 53-66, 2010.

EL-REFAIE, A. M. Fractional-slot concentrated-windings synchronous permanent magnet
machines - Opportunities and challenges. IEEE Transactions on Industrial Electro-
nics, v. 57, n. 1, p. 107-121, Jan. 2010.

EMEL’YANOV, S. V.; KOROVIN, S. K.; LEVANT, A. High-order sliding modes in
control systems. Computational Mathematics and Modeling, v. 7, n. 3, p. 294-318,
July /Sept. 1996.



REFERENCIAS 161

EVANGELISTA, C.; PULESTON, P.; KUNUSCH, C. Feasibility study of variable gain
super-twisting control in fuel cells based systems. In: Proceedings of 13th Internati-
onal Workshop on Variable Structure Systems. [S.l.: s.n.], 2014. p. 1-6.

EVANGELISTA, C. et al. Lyapunov-designed super-twisting sliding mode control for
wind energy conversion optimization. IEEE Transactions on Industrial Electronics,
v. 60, n. 2, p. 538-545, Feb. 2013.

EZZAT, M. et al. Sensorless speed control of permanent magnet synchronous motor by
using sliding mode observer. In: Proceedings of 11th International Workshop on
Variable Structure Systems. [S.1.: s.n.], 2010. p. 227-232.

FAIZ, J. et al. Electromagnetic modeling of switched reluctance motor using finite ele-
ment method. In: Proceedings of 32nd Annual Conference on IEEE Industrial
Electronics (IECON). [S.1.: s.n.], 2006. p. 1557-1562.

FALKNER, H.; HOLT, S. Walking the torque - Proposed work plan for energy-efficiency
policy opportunities for electric motor-driven systems. IEA - Energy Efficiency and
Environment Division (EED), 2011.

FATU, M. et al. I-f starting method with smooth transition to EMF based motion-
sensorless vector control of PM synchronous motor-generator. In: Proceedings of Power
Electronics Specialists Conference (PESC). [S.1.: s.n.], 2008. p. 1481-1487.

FAVRE, E.; CARDOLETTI, L.; JUFER, M. Permanent-magnet synchronous motors
- A comprehensive approach to cogging torque suppression. IEEE Transactions on
Industry Applications, v. 29, n. 6, p. 1141-1149, Nov./Dec. 1993.

FIORILLO, F.; NOVIKOV, A. An improved approach to power losses in magnetic lami-
nations under nonsinusoidal induction waveform. IEEE Transactions on Magnetics,
v. 26, n. 5, p. 2904-2910, Sept. 1990.

FLIELLER, D. et al. A self-learning solution for torque ripple reduction for nonsinusoidal
permanent-magnet motor drives based on artificial neural networks. IEEE Transactions
on Industrial Electronics, v. 61, n. 2, p. 655-666, Feb. 2014.

FURUTA, K. Sliding mode control of a discrete system. Systems & Control Letters,
Elsevier, v. 14, n. 2, p. 145-152, 1990.

GANJI, B. et al. Core loss model based on finite-element method for switched reluctance
motors. IET Electric Power Applications, v. 4, n. 7, p. 569-577, 2010.

GAO, W.; HUNG, J. C. Variable structure control of nonlinear systems - A new approach.
IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 40, n. 1, p. 45-55, Feb. 1993.

GAO, W.; WANG, Y.; HOMAIFA, A. Discrete-time variable structure control systems.
IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 42, n. 2, p. 117-122, Apr. 1995.



REFERENCIAS 162

GENNARO, S. D.; DOMINGUEZ, J. R.; MEZA, M. Sensorless high order sliding mode
control of induction motors with core loss. IEEE Transactions on Industrial Elec-
tronics, v. 61, n. 6, p. 26782689, June 2014.

GENNARO, S. D.; RIVERA, J.; CASTILLO-TOLEDO, B. Super-twisting sensorless
control of permanent magnet synchronous motors. In: Proceedings of 49th TEEE
Conference on Decision and Control. [S.l.: s.n.], 2010. p. 4018-4023.

GIERAS, J. Analytical approach to cogging torque calculation of PM brushless motors.
IEEE Transactions on Industry Applications, v. 40, n. 5, p. 1310-1316, Sept./Oct.
2004.

GIERAS, J. F. Permanent Magnet Motor Technology - Design and Applications.
New York: CRC Press, 2002.

. Advancements in Electric Machines. Berlin: Springer, 2008.

GIERAS, J. F.; WANG, R.-J.; KAMPER, M. J. Axial Flux Permanent Magnet
Brushless Machines. Dordrecht: Springer, 2005.

GONZALEZ, T.; MORENO, J.; FRIDMAN;, L. Variable gain super-twisting sliding mode
control. IEEE Transactions on Automatic Control, v. 57, n. 8, p. 2100-2105, Aug,
2012.

GONZALEZ, T.; MORENO, J. A.; FRIDMAN, L. Variable and adaptive gain super-
twisting sliding mode control. In: Preliminares del Instituto de Matematicas,
UNAM. [S.1.: s.n.], 2010.

GRENIER, D.; LOUIS, J.-P. Use of an extension of the Park’s transformation to deter-
mine control laws applied to a non-sinusoidal permanent magnet synchronous motor. In:
Proceedings of Fifth European Conference Power Electronics and Applicati-
ons. [S.l.: s.n.], 1993. p. 32-37.

. Modeling for control of non-sinewave permanent-magnet synchronous drives by
extending Park’s transformation. Mathematics and Computers in Simulation, v. 38,
p. 445-452, 1995.

GRENIER, D. et al. Direct torque control of PM AC motor with non-sinusoidal flux distri-
bution using state-feedback linearization techniques. In: Proceedings of 24th Annual
Conference of the IEEE Industrial Electronics Society (IECON). [S.l.: s.n.],
1998. v. 3, p. 1515-1520.

GUO, L.; PARSA, L. Torque ripple reduction of the modular interior permanent magnet
machines using optimum current profiling technique. In: Proceedings of IEEE Inter-
national Electric Machines and Drives Conference (IEMDC). [S.l.: s.n.], 2009.
p. 1094-1099.



REFERENCIAS 163

HANSELMAN, D. C. Minimum torque ripple, maximum efficiency excitation of brushless
permanent magnet motors. IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 41, n. 3,
p. 292-300, June 1994.

. Brushless Permanent Magnet Motor Design. United States: Magna Physics
Pub, 2006.

HASSE, K. Zum dynamischen verhalten der asynchronmachine bei betriek mit variabler
standerfrequenz und standerspannung. ETZ-I, v. 9, p. 77, 1968.

HEIDARI, R.; MARKADEH, G. A.; ABAZARI, S. Direct torque and indirect flux control
of brushless DC motor with non-sinusoidal back-EMF without position sensor. In: Pro-
ceedings of 19th Iranian Conference on Electrical Engineering (ICEE). [S.l:
sn.], 2011. p. 1-5.

HEINS, G. et al. Experimental comparison of reference current waveform techniques for
pulsating torque minimization in PMAC motors. In: Proceedings of IEEE Internati-
onal Electric Machines and Drives Conference (IEMDC). [S.l.: s.n.], 2007. v. 2,
p. 1031-1036.

HENDERSHOT, J. R.; MILLER, T. J. E. Design of Brushless Permanent-Magnet
Motors. Oxford: Oxford University Press, 1994.

HERRING, H. Energy efficiency - A critical view. Energy, v. 31, n. 1, p. 10-20, Jan.
2006.

HOLTZ, J. State of the art of controlled AC drives without speed sensor. In: Proceedings
of International Conference on Power Electronics and Drive Systems. [S.1.: s.n.],
1995. p. 1-6.

HUNG, J. Y.; DING, Z. Design of currents to reduce torque ripple in brushless permanent
magnet motors. IEE Proceedings B Electric Power Applications, v. 140, n. 4, p.
260-266, 1993.

HUNG, J. Y.; GAO, W.; HUNG, J. C. Variable structure control - A survey. IEEE
Transactions on Industrial Electronics, IEEE, v. 40, n. 1, p. 2-22, Feb. 1993.

HWANG, S.-M. et al. Cogging torque and acoustic noise reduction in permanent magnet
motors by teeth pairing. IEEE Transactions on Magnetics, v. 36, n. 5, p. 3144-3146,
Sept. 2000.

IBRAHIM, M. Modeling of Core Losses in Electrical Machine Laminations Ex-
posed to High Frequency and Non-sinusoidal Flux. Dissertacao (Mestrado) —
Concordia University, 2011.

IBRAHIM, M.; PILLAY, P. Core loss prediction in electrical machine laminations con-
sidering skin effect and minor hysteresis loops. IEEE Transactions on Industry Ap-
plications, v. 49, n. 5, p. 2061-2068, Sept./Oct. 2013.



REFERENCIAS 164

IONEL, D. et al. On the variation with flux and frequency of the core loss coefficients
in electrical machines. IEEE Transactions on Industry Applications, v. 42, n. 3, p.
658-667, May/June 2006.

. Computation of core losses in electrical machines using improved models for lami-
nated steel. IEEE Transactions on Industry Applications, v. 43, n. 6, p. 1554-1564,
Nov./Dec. 2007.

ISLAM, M.; ARKKIO, A. Effects of pulse-width-modulated supply voltage on eddy cur-
rents in the form-wound stator winding of a cage induction motor. IET Electric Power
Applications, v. 3, n. 1, p. 50-58, 2009.

ISLAM, M. S. et al. Cogging torque minimization in PM motors using robust design
approach. IEEE Transactions on Industry Applications, v. 47, n. 4, p. 1661-1669,
2011.

ITKIS, U. Control Systems of Variable Structure. New York: Israel UP, 1976.

IWASAKI, S. et al. Influence of PWM on the proximity loss in permanent-magnet brush-
less AC machines. IEEE Transactions on Industry Applications, v. 45, n. 4, p.
1359-1367, July/Aug. 2009.

JAHNS, T. M.; SOONG, W. L. Pulsating torque minimization techniques for permanent
magnet AC motor drives - A review. IEEE Transactions on Industrial Electronics,
v. 43, n. 2, p. 321-330, Apr. 1996.

KAZMIERKOWSKI, M. P.; KRISHNAN, R.; BLAABJERG, F. Control in Power
Electronics - Selected Problems. London: Academic Press, 2002.

KIM, H.; SON, J.; LEE, J. A high-speed sliding-mode observer for the sensorless speed
control of a PMSM. IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 58, n. 9, p.
4069-4077, Sept. 2011.

KOH, C. S.; SEOL, J.-S. New cogging-torque reduction method for brushless permanent-
magnet motors. IEEE Transactions on Magnetics, v. 39, n. 6, p. 3503-3506, Nov.
2003.

KRAUSE, P. C.; WASYNCZUK, O.; SUDHOFF, S. D. Analysis of Electric Machi-
nery and Drive Systems. New Jersey: Wiley-IEEE Press, 2002.

KRINGS, A.; SOULARD, J. Overview and comparison of iron loss models for electrical
machines. Journal of Electrical Engineering, v. 10, p. 162-169, 2010.

KRISHNAN, R. Electric Motor Drives - Modeling, Analysis, and Control. New
Jersey: Prentice Hall, 2001.

. Permanent Magnet Synchronous and Brushless DC Motor Drives. Uni-
ted States of America: CRC Press, 2009.



REFERENCIAS 165

KSHIRSAGAR, P.; KRISHNAN, R. Efficiency improvement evaluation of non-sinusoidal
back-EMF PMSM machines using field oriented current harmonic injection strategy. In:
Proceedings od IEEE Energy Conversion Congress and Exposition (ECCE).
[S.l.: s.n.], 2010. p. 471-478.

. High-efficiency current excitation strategy for variable-speed nonsinusoidal back-
EMF PMSM machines. IEEE Transactions on Industry Applications, v. 48, n. 6,
p. 1875-1889, Nov./Dec. 2012.

LASCU, C.; BOLDEA, I.; BLAABJERG, F. Super-twisting sliding mode control of torque
and flux in permanent magnet synchronous machine drives. In: Proceedings of 39th
Annual Conference of the IEEE Industrial Electronics Society (IECON). [S.1.:
s.n.], 2013. p. 3171-3176.

LAZOR, M.; STULRAJTER, M. Modified field oriented control for smooth torque ope-
ration of a BLDC motor. In: Proceedings of ELEKTRO. [S.1.: s.n.], 2014. p. 180-185.

LE-HUY, H.; PERRET, R.; FEUILLET, R. Minimization of torque ripple in brushless DC
motor drives. IEEE Transactions on Industry Applications, v. 22, n. 4, p. 748-755,
July/Aug. 1986.

LEE, J. et al. Loss-minimizing control of PMSM with the use of polynomial approxi-
mations. IEEE Transactions on Power Electronics, v. 24, n. 4, p. 1071-1082, Apr.
2009.

LEE, K.-W. et al. A novel starting method of the surface permanent-magnet BLDC
motors without position sensor for reciprocating compressor. IEEE Transactions on
Industry Applications, v. 44, n. 1, p. 85-92, Jan./Feb. 2008.

LEVANT, A. Sliding order and sliding accuracy in sliding mode control. International
Journal of Control, Taylor & Francis, v. 58, n. 6, p. 1247-1263, 1993.

. Higher-order sliding modes, differentiation and output-feedback control. Interna-
tional Journal of Control, v. 76, n. 9-10, p. 924-941, 2003.

. Discretization issues of high-order sliding modes. In: Proceedings of 18th IFAC
Congress. [S.1.: s.n.], 2011. p. 1904-1909.

LIPO, T. A. Recent progress in the development in solid-state AC motor drives. IEEE
Transactions on Power Electronics, v. 3, n. 2, p. 105-117, Apr. 1988.

LIPSCHUTZ, S.; LIPSON, M. Schaum’s Outline of Linear Algebra Fourth Edition.
[S.1.]: McGraw-Hill, 2009.

LOPES, M. A. R.; ANTUNES, C. H.; MARTINS, N. Energy behaviours as promoters
of energy efficiency - A 21st century review. Renewable and Sustainable Energy
Reviews, v. 16, n. 6, p. 4095-4104, Aug. 2012.



REFERENCIAS 166

LU, C. et al. Novel approach to current profiling for AC permanent magnet motors. IEEE
Transactions on Energy Conversion, v. 14, n. 4, p. 1294-1299, Dec. 1999.

MADEMLIS, C.; MARGARIS, N. Loss minimization in vector-controlled interior
permanent-magnet synchronous motor drives. IEEE Transactions on Industrial Elec-
tronics, v. 49, n. 6, p. 1344-1347, Dec. 2002.

MANYAGE, M. et al. Improved prediction of core losses in induction motors. In: Pro-
ceedings of IEEE International Electric Machines and Drives Conference
(IEMDC). [S.l.: s.n.], 2007. v. 1, p. 531-536.

MELFI, M.; EVON, S.; MCELVEEN, R. Induction versus permanent magnet motors.
IEEE Industry Applications Magazine, v. 15, n. 6, p. 28-35, Nov./Dec. 2009.

MI, C. C.; SLEMON, G. R.; BONERT, R. Minimization of iron losses of permanent
magnet synchronous machines. IEEE Transactions on Energy Conversion, v. 20,
n. 1, p. 121-127, Mar. 2005.

MILLER, T. J. E. Brushless Permanent-Magnet and Reluctance Motor Drives.
[S.1.]: Oxford University Press, USA, 1989.

MILOSAVLJEVIC, C. General conditions for the existence of a quasisliding mode on the
switching hyperplane in discrete variable structure systems. Automation and Remote
Control, v. 46, n. 3 pt 1, p. 307-314, 1985.

MISHRA, J.; KURODE, S. Robust output-feedback control for container-slosh system
using variable gain super-twisting algorithm. In: Proceedings of 13th International
Workshop on Variable Structure Systems. [S.l.: s.n.], 2014. p. 1-6.

MONTEIROQO, J. R. B. A. et al. Electromagnetic torque ripple and copper losses reduction
in permanent magnet synchronous machines. European Transactions on Electrical
Power, v. 22, p. 627-644, Jun. 2012.

MONTEIRQO, J. R. B. de A. Estratégias de Acionamento e Controle em Maquina
CA de Tma Permanente com Fluxo Nao Senoidal. Dissertacio (Mestrado) — Uni-
versidade de Sao Paulo, 2006.

MORENO, J. A. A linear framework for the robust stability analysis of a generalized
super-twisting algorithm. In: Proceedings of 6th International Conference on Elec-
trical Engineering, Computing Science and Automatic Control. [S.1.: s.n.], 2009.

p. 1-6.

MORIMQOTO, S. et al. Loss minimization control of permanent magnet synchronous motor
drives. IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 41, n. 5, p. 511-517, Oct.
1994.

MTHOMBENI, L. T.; PILLAY, P. Core losses in motor laminations exposed to high-
frequency or nonsinusoidal excitation. IEEE Transactions on Industry Applications,
v. 40, n. 5, p. 1325-1332, Sept./Oct. 2004.



REFERENCIAS 167

NAKAO, N.; AKATSU, K. Current optimization strategy for surface permanent magnet
synchronous motor drives based on a rigorous mathematical model. In: Proceedings of
IEEE International Electric Machines and Drives Conference (IEMDC). [S.1.:
s.n.], 2013. p. 1188-1195.

OGASAWARA, S.; AKAGI, H. An approach to position sensorless drive for brushless
DC motors. IEEE Transactions on Industry Applications, v. 27, n. 5, p. 928-933,
Sept./Oct. 1991.

OLIVEIRA, A. A. et al. Extended dq transformation for vectorial control applications of
non-sinusoidal permanent magnet AC machines. In: Proceedings of IEEE 36th Power
Electronics Specialists Conference (PESC). [S.1.: s.n.], 2005. p. 1807-1812.

ONG, C.-M. Dynamic Simulations of Electric Machinery - Using MATLAB-
SIMULINK. [S.1.]: Prentice Hall, 1997.

OZTURK, S. B.; ALEXANDER, W. C.; TOLIYAT, H. A. Direct torque control of four-
switch brushless DC motor with non-sinusoidal back EMF. IEEE Transactions on
Power Electronics, v. 25, n. 2, p. 263271, Feb. 2010.

OZTURK, S. B.; TOLIYAT, H. A. Direct torque and indirect flux control of brushless
DC motor. IEEE/ASME Transactions on Mechatronics, v. 16, n. 2, p. 351-360,
2011.

PACAS, M. Sensorless drives in industrial applications. IEEE Industrial Electronics
Magazine, v. 5, n. 2, p. 1623, Jun. 2011.

PARK, H. R. Two-reaction theory of synchronous machines generalized method of
analysis-part i. Transactions of the American Institute of Electrical Engineers,
v. 48, n. 3, p. 716-727, July 1929.

PARK, S. J. et al. A new approach for minimum-torque-ripple maximume-efficiency control
of BLDC motor. IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 47, n. 1, p. 109-
114, Feb. 2000.

PATTERSON, M. G. What is energy efficiency - Concepts, indicators and methodological
issues. Energy Policy, v. 24, n. 5, p. 377-390, May 1996.

PERERA, P. et al. A sensorless, stable V-f control method for permanent-magnet synch-
ronous motor drives. IEEE Transactions on Industry Applications, v. 39, n. 3, p.
783-791, May/Jun. 2003.

PERRUQUETTI, W.; BARBOT, J. P. Sliding Mode Control In Engineering. [S.1.]:
CRC Press, 2002. v. 11.

PETROV, I.; PYRHONEN, J. Performance of low-cost permanent magnet material in
PM synchronous machines. IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 60, n. 6,
p. 2131-2138, Jun. 2013.



REFERENCIAS 168

PETROVIC, V. et al. Design and implementation of an adaptive controller for torque
ripple minimization in PM synchronous motors. IEEE Transactions on Power Elec-
tronics, v. 15, n. 5, p. 871-880, Sept. 2000.

PILLAY, P.; KRISHNAN, R. Application characteristics of permanent magnet synch-
ronous and brushless DC motors for servo drives. IEEE Transactions on Industry
Applications, v. 27, n. 5, p. 986-996, Sept./Oct. 1991.

PISANO, A.; USAI E. Sliding mode control - A survey with applications in math. Mathe-
matics and Computers in Simulation, v. 81, n. 5, p. 954 — 979, 2011.

POZNYAK, A. Advanced Mathematical Tools for Automatic Control Engineers
- Deterministic techniques. [S.L]: Elsevier, 2008.

PYRHONEN, J.; JOKINEN, T.; HRABOVCOVA, V. Design of Rotating Electrical
Machines. New Delhi: Wiley, 2009.

: . New Delhi: Wiley, 2014.

QI, J. et al. A new start method for rolling piston compressor based on DSP to improve the
load performance. In: Proceedings of International Conference on Automation
and Logistics (ICAL). [S.1.: s.n.], 2009. p. 543-548.

RAHMAN, A. History of interior permanent magnet motors. IEEE Industry Applica-
tions Magazine, v. 19, n. 1, p. 10-15, Jan./Feb. 2013.

RAO, N. D.; RAO, H. N. R. Study of symmetrical and related components through the
theory of linear vector spaces. Proceedings of the Institution of Electrical Engine-
ers, v. 113, n. 6, p. 1057-1062, 1966.

REINERT, J.; BROCKMEYER, A.; DONCKER, R. D. Calculation of losses in ferro- and
ferrimagnetic materials based on the modified steinmetz equation. IEEE Transactions
on Industry Applications, v. 37, n. 4, p. 1055-1061, July/Aug. 2001.

ROSHEN, W. Iron loss model for permanent-magnet synchronous motors. IEEE Tran-
sactions on Magnetics, v. 43, n. 8, p. 3428-3434, Aug. 2007.

SABANOVIC, A.; TZOSIMOV, D. B. Application of sliding modes to induction motor
control. IEEE Transactions on Industry Applications, I, n. 1, p. 41-49, Jan./Feb.
1981.

SALGADO, I. et al. Discrete-time non-linear state observer based on a super twisting-like
algorithm. IET Control Theory & Applications, v. 8, n. 10, p. 803-812, 2014.

. Super-twisting-like algorithm in discrete time nonlinear systems. In: Proceedings
of International Conference on Advanced Mechatronic Systems (ICAMechS).
[S.1.: s.n.], 2011. p. 497-502.



REFERENCIAS 169

SARPTURK, S. Z.; ISTEFANOPULOS, Y.; KAYNAK, O. On the stability of discrete-
time sliding mode control systems. IEEE Transactions on Automatic Control, v. 34,
n. 10, p. 930-932, Oct. 1987.

SAWA, T.; KUME, T. Motor drive technology-history and visions for the future. In: IEEE.
Proceeding of IEEE 35th Annual Power Electronics Specialists Conference
(PESC). [S.L], 2004. v. 1, p. 2-9.

SCHILLING, R.; HARRIS, S. Fundamentals of digital signal processing using
MATLAB. [S.1]: Cengage Learning, 2011.

SEKERAK, P. et al. Comparison of synchronous motors with different permanent magnet
and winding types. IEEE Transactions on Magnetics, v. 49, n. 3, p. 1256-1263, Mar.
2013.

SHTESSEL, Y. B. et al. Super-twisting adaptive sliding mode control - A Lyapunov de-
sign. In: Proceedings of 49th IEEE Conference on Decision and Control (CDC).
[S.1.: s.n.], 2010. p. 5109-5113.

STIRBAN, A.; BOLDEA, I.; ANDREESCU, G.-D. Motion-sensorless control of BLDC-
PM motor with offline FEM-information-assisted position and speed observer. IEEE
Transactions on Industry Applications, v. 48, n. 6, p. 1950-1958, Nov./Dec. 2012.

TAKAHASHI, I.; NOGUCHI, T. A new quick-response and high-efficiency control stra-
tegy of an induction motor. IEEE Transactions on Industry Applications, TA-22,
n. 5, p. 820-827, Sept./Oct. 1986.

UTKIN, V. Variable structure systems with sliding modes. IEEE Transactions on
Automatic Control, v. 22, n. 2, p. 212-222, Apr. 1977.

. On convergence time and disturbance rejection of super-twisting control. IEEE
Transactions on Automatic Control, v. 58, n. 8, p. 2013-2017, Aug. 2013.

UTKIN, V. I. Sliding mode control in dynamic systems. In: Proceedings of the 32nd
IEEE Conference on Decision and Control. [S.1.: s.n.], 1993. v. 82230, p. 2446-2451.

UTKIN, V. 1.; POZNYAK, A. S. Adaptive sliding mode control with application to super-
twist algorithm - Equivalent control method. Automatica, v. 49, n. 1, p. 39-47, 2013.

VAEZ, S.; JOHN, V.; RAHMAN, M. Adaptive loss minimization control of inverter-
fed IPM motor drives. In: Proceedings of 28th Annual IEEE Power Electronics
Specialists Conference (PESC). [S.l.: s.n.], 1997. v. 2, p. 861-868.

VAS, P. Sensorless vector and direct torque control. [S.1.]: Oxford university press
Oxford, UK, 1998.

VENKATACHALAM, K. et al. Accurate prediction of ferrite core loss with nonsinusoidal
waveforms using only steinmetz parameters. In: Proceedings of IEEE Workshop on
Computers in Power Electronics. [S.1.: s.n.], 2002. p. 36-41.



REFERENCIAS 170

WAIDE, P.; BRUNNER, C. U. Energy-efficiency policy opportunities for electric motor-
driven systems. IEA - International Energy Agency, 2011.

WANG, Z.; LU, K.; BLAABJERG, F. A simple startup strategy based on current regula-
tion for back-EMF-based sensorless control of PMSM. IEEE Transactions on Power
Electronics, v. 27, n. 8, p. 3817-3825, Aug. 2012.

WU, A.; CHAPMAN, P. Simple expressions for optimal current waveforms for permanent-
magnet synchronous machine drives. IEEE Transactions on Energy Conversion,
v. 20, n. 1, p. 151-157, Mar. 2005.

WU, L. J. et al. Comparison of analytical models of cogging torque in surface-mounted PM
machines. IEEE Transactions on Industrial Electronics, v. 59, n. 6, p. 2414-2425,
June 2012.

WU, R.; SLEMON, G. R. A permanent magnet motor drive without a shaft sensor. IEEE
Transactions on Industry Applications, v. 27, n. 5, p. 1005-1011, Sept./Oct. 1991.

XINTONG, J. et al. Theoretical and simulation analysis of influences of stator tooth
width on cogging torque of BLDC motors. IEEE Transactions on Magnetics, v. 45,
n. 10, p. 4601-4604, Oct. 2009.

XU, W.; LORENZ, R. Dynamic loss minimization using improved deadbeat-direct torque
and flux control for interior permanent-magnet synchronous machines. IEEE Transac-
tions on Industry Applications, v. 50, n. 2, p. 1053-1065, Mar./Apr. 2014.

YAMAZAKI, K. et al. A novel rotor design of interior permanent-magnet synchronous
motors to cope with both maximum torque and iron-loss reduction. IEEE Transactions
on Industry Applications, v. 49, n. 6, p. 2478-2486, Nov./Dec. 2013.

YAN, Z.; UTKIN, V. Sliding mode observers for electric machines - An overview. In:
Proceedings of 28th Annual Conference of the IEEE Industrial Electronics
Society (IECON). [S.1.: s.n.], 2002. v. 3, p. 1842-1847.

YU, X.; XU, J.-X. Variable Structure Systems - Towards the 21st Century. [S.1.]:
Springer, 2002.

YUAN, L. et al. Sensorless control of high-power interior permanent-magnet synchronous
motor drives at very low speed. IET Electric Power Applications, v. 7, n. 3, p.
199-206, 2013.

ZALTNI, D.; GHANES, M. Observability analysis and improved zero-speed position ob-
server design of synchronous motor with experimental results. Asian Journal of Con-
trol, v. 15, n. 4, p. 957-970, 2013.

ZHAN, Y.; GUO, Y.; ZHU, J. Rotor field orientation speed and torque control of BDFM
with adaptive second order sliding mode. In: Proceedings of International Confe-
rence on Electrical Machines and Systems (ICEMS). [S.1.: s.n.], 2013. p. 2105
2109.



APENDICES






173

Apéndice A — Impacto da excitagao senoidal e nao senoidal em MSIPs: Ava-
liacao das perdas no cobre e da reducao das ondulagoes no
conjugado eletromagnético

Como reportado no Capitulo 1, Kshirsagar e Krishnan (2012) avaliam por meio
de um estudo comparativo, o impacto entre as excitagoes senoidais e nao senoidais em
MSIPs, investigando as perdas no cobre e a redugao das ondulagoes de conjugado mutuo.
Embora os autores revelem parcialmente os potenciais do controle vetorial nao senoidal,
tais como a redugao da corrente RMS e, consequentemente, a reducao das perdas do
cobre, a metodologia de definicao das formas de onda da FCEM ¢ limitada e contempla
apenas um conjunto de MSIPs com FCEM nao senoidal, conforme discutido na revisao
bibliografica do Capitulo 1. Além disso, a hipotese adotada a sintese das correntes do
estator é uma aproximacao distinta das reais correntes de fase obtidas a partir do controle
vetorial nao senoidal.

Diferentemente do estudo apresentado por Kshirsagar e Krishnan (2012), neste
Apéndice, serd proposto um novo método de avaliagdo que contempla adequadamente as
correntes sintetizadas pelo controle vetorial nao senoidal. Nesse método, duas abordagens
serao estabelecidas para a definicao das formas de onda da FCEM, com o propédsito de
ampliar a faixa de possiveis MSIPs. Por meio dessa proposta, é possivel indicar, em
um primeiro momento, quais sao as formas de onda de FCEMs que podem propiciar
uma reducao das perdas no cobre com a excitacao nao senoidal, e ainda, quantificar a
minimizac¢ao de ondulagao do conjugado mituo. Em vista disso, o método proposto revela
critérios que podem ser usados a otimizacao do projeto de MSIPs. Por fim, resultados de

simulagao serao discutidos com o objetivo de validar a proposigao tedrica.

A.1 Descricao da metodologia proposta

O método desenvolvido visa comparar as perdas no cobre e a reducao das ondu-
lagoes do conjugado eletromagnético quando o MSIP é excitado com correntes senoidais
e nao senoidais. Para isso, as correntes nao senoidais sao determinadas com base na
forma de onda da FCEM e com o intuito de minimizar as ondulagdes de conjugado. Além
disso, assume-se que o conjugado de relutancia é pequeno o suficiente de tal forma a
ser desprezado da andlise, e que as correntes de fase podem ser plenamente sintetizadas
pelo conversor estatico. Dessa forma, os procedimentos do método podem ser sumariza-
dos como: (i) definir a forma de onda da FCEM; (ii) determinar as formas de onda das
correntes do estator; (iii) estabelecer critérios comparativos a avaliagdo da redugao das
ondulagoes do conjugado eletromagnético; e finalmente, (iv) avaliar as perdas no cobre

com referéncia as correntes de fase determinadas nos procedimentos anteriores.
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A.1.1 Defini¢do da forma de onda da FCEM

Em geral, as FCEMs de fase em um MSIP podem ser expressas por (2.24)-(2.26).
Como mencionando no Capitulo 2, a forma de onda da FCEM ¢ definida basicamente
pela distribuicao do fluxo magnético dos imas que concatena as bobinas do estator da
maquina. Logo, sao os fatores construtivos que estabelecem a forma de onda da FCEM.
Por exemplo, o tipo de enrolamento (concentrado ou distribuido), o niimero de ranhuras,
o angulo de passo, a forma de alocagdo dos imas e sua orientacao de magnetizacdo sao
fatores que influenciam diretamente na distribuigdo do fluxo no estator. Em vista disso
e visando contemplar uma ampla faixa de MSIPs, duas abordagens matematicas sao

adotadas para definir um conjunto de possiveis FCEMs nao senoidais.
A.1.1.1  Abordagem I

A forma de onda é obtida a partir da metodologia apresentada em Kshirsagar
e Krishnan (2012). Nessa metodologia, a magnitude das componentes harménicas da

FCEM ¢ determinada por:

sin (nF')
n?F

onde n é a ordem da componente harmonica e F' é um fator angular que define a forma de

(A.1)

Ay —

onda da FCEM. Tipicamente, F' é um valor entre 25° e 75°. Fatores com magnitude maior
levam a formas de onda mais senoidais, enquanto que fatores menores resultam em formas
mais trapezoidais. Embora essa abordagem permite sintetizar diversas formas de onda,
um conjunto de MSIPs nao é contemplado por essa abordagem, como pode ser verificado
ao comparar as FCEMs de exemplos mostrados por Hanselman (2006, p. 229-333) e
Kshirsagar e Krishnan (2012).

A.1.1.2 Abordagem II

Com base em Hanselman (2006), é possivel inferir que na maioria dos projetos de
MSIP com FCEM nao senoidal, a magnitude da terceira, da quinta e da sétima compo-
nente harmonica da FCEM sao as mais significativas do que as outras componentes de
ordem superior. Além disso, ao comparar a FCEM de diversas maquinas, pode-se afirmar
que a magnitude da quinta componente encontra-se em uma faixa de variacao de 0 — 15%
em relagdo a magnitude da componente fundamental, e a magnitude da sétima compo-
nente pode variar de 0 — 7.5%. Baseando-se nessas variagoes, a abordagem II consiste na
varredura de todas as possibilidades dentro do dominio de variacao da quinta e da sétima
componente harmonica da FCEM. A terceira componente harmonica foi desprezada da
analise, pois ela nao contribui ao valor médio do conjugado eletromagnético, visto que a

corrente de sequéncia 0 é nula.
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A.1.2 Excitagao senoidal e ndao senoidal

A excitacao senoidal é definida pelas seguintes correntes de fase:

) 2T

it sin(fe) = I, sin (96 — 3) (A.2)
2

ic sin(fe) = I,sin (6’6 + ;)

onde I, é a corrente de pico.
Por outro lado, na excitagao nao senoidal, as correntes de fase sao determinadas
por intermédio da transformacao sincrona proposta no Capitulo 2. Essas correntes podem

ser calculadas por:

T T
ia_ns ib_ns ic_ns} = Tocﬂ_leq_l {Zd iq Zo} (A?))
e representadas na seguinte forma:
iq ns(le) = Z Ay sin (mb,)
m=1
2
ib_ns(96> = Z-a_ns (96 - ;) (A4)
2
ic_ns(96> = Z.a_ns (96 + ;)

onde a,, é a magnitude da componente harmoénica de ordem m. Além disso, a matriz de

transformagao Ty, com base em (2.48) é expressa na forma:

eg —€q 0
1
qu() = kjﬁ €a €g 0f . (A5)
0 0 1

A matriz de transformacgao T,g0 para o referencial estacionario o30 é dada por:

1 i _1

9 2 2

=4/= 3 3
Toso=1/3]0 4 |- (A.6)

I e

V2 V2 V2

Logo, as FCEMs representadas no referencial estacionario a0 sao obtidas por:

{ea es GU}T:TQQ {ea ep ecr. (A.7)
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Conforme (2.75), a equagao do conjugado eletromagnético no referencial sincrono

dgq pode ser expressa por:

P 3
Te - ﬂKan - \/gKeZ-q . (A8)

A.1.3 Avaliacdo da reducao das ondulages no conjugado eletromagnético

De acordo com (2.23), o conjugado eletromagnético do MSIP para uma excitagao

senoidal pode ser determinado por:

P
Te sin — &5 a .a sin ) sin c .c sin) - A9
3 2%(6 o sin + € b sin + €clc sin) (A.9)

A magnitude das componentes oscilatérias do conjugado pode ser determinada por (2.30).
Assumindo que as ondulagoes de conjugado sao minimizadas por meio da excitacao
nao senoidal, e que os valores médios dos conjugados sintetizados pela excitacao senoidal

e nao senoidal sao aproximadamente iguais, define-se o seguinte fator de avaliacao:

T - N=T. ..
roce - merd ET“"D e_sinl 109 (A.10)

onde ROCF significa Redugao das Ondulagdes do Conjugado Eletromagnético, max é o
maximo valor do médulo do conjugado eletromagnético e a linha sobre-escrita simboliza
o valor médio da grandeza relacionada.

Para permitir uma comparagao adequada entre os dois tipos de excitacao, as cor-
rentes de fase sao definidas de tal forma a obter o mesmo conjugado eletromagnético
médio, conforme hipotese estabelecida acima. Nesse procedimento, adotou-se 1 Nm como
valor conjugado de referéncia, w, = 1rad/s, K. = 1V/rad/s, P = 2 polos, e a forma
de onda da FCEM ¢ normalizada com relagdo a magnitude da componente fundamental.
Logo, substituindo (A.2) e o conjugado de referéncia em (2.30), I, resulta em 2/3 A.
Analogamente, substituindo o conjugado de referéncia em (A.8), i, resulta em /3/2 A,
eig =1 = 0 A . Uma vez estabelecidos I, e iz, as correntes de fase senoidais e nao

senoidais em abc sdo obtidas por (A.2) e (A.3).
A.1.4 Avaliacao das perdas no cobre

Considerando que o efeito pelicular e o de proximidade sdo pequenos, permitindo

entao serem desprezados, as perdas em um condutor elétrico podem ser calculadas por:
Prong = Rl (A.11)

onde R é a resisténcia CC do condutor e I,,,s é a corrente RMS que circula nesse condutor
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que pode ser calculada por:

(A.12)

O total das perdas no cobre para o MSIP relativo ao periodo de 27 rads pode ser
obtido por:
Pcobre - Rs(Iairms2 + Ibﬁrms2 + Icirms2) . <A13)

De (A.2) e (A.4) em (A.12), define-se:
[airmsisin = [birmsisin = Icirmsisin = ]sinirms <A14)

Iaﬁ?’msins = Ibﬁrmsins - Icirmsins = Insirms . <A15)

Assim, as perdas determinadas por (A.13) podem ser reescritas para ambos tipos

de excitacao nas seguintes formas:
Pcobre_sin = 3Rs<[sin_rm52) <A16)

Pcobreins - 3Rs<]nsirms2) . (A17)

Logo, o Percentual Relativo das Perdas do Cobre (PRPC) da excitagao nao senoidal

em relacao a excitagao senoidal pode ser definido como:

Pcore ns_Pcore sin
prpC = Feore ore_sin) 100 (A.18)

P cobre__sin

A.2 Resultados de simulagao

As simulacdes numeéricas foram realizadas no aplicativo Matlab® utilizando a me-
todologia e as consideragoes propostas anteriormente. Dessa forma, as duas abordagens
foram foco da andlise com o propoésito paralelo de demonstrar as limitagoes da Abordagem
I. Além disso, é importante enfatizar que o uso da estratégia baseada somente na quinta
e na sétima componente harmoénica da FCEM é apenas um procedimento inicial, que per-
mite indicar a priori, de forma aproximada, se a excitagao nao senoidal pode proporcionar
a reducao das perdas no cobre para um dado MSIP.

As Figuras A.1 e A.2 mostram os resultados obtidos a partir da Abordagem I.
As formas de onda das FCEMs sao relativas aos fatores angulares de 30° e 60°, respecti-
vamente. Observe que a FCEM na Figura A.1 é trapezoidal, portanto o MSIP pode ser
classificado como motor BLDC. Esses resultados revelam ainda que, para ambos os casos,
as correntes nao senoidais minimizam as ondulagoes de conjugado eletromagnético, o que

valida a metodologia proposta.
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Figura A.1 — Formas de onda produzidas por intermédio da Abordagem I: FCEMs de fase;
correntes de fase senoidais; correntes de fase nao senoidais, conjugado eletromagnético com
excitagdo senoidal e nao senoidal (F = 30°).

Por outro lado, a Figura A.3 exibe as formas de onda oriundas da Abordagem II.
Salienta-se que essa FCEM ¢ tipica de MSIP com enrolamentos concentrados e fracioné-
rios, e com os imas magnetizados radialmente. De forma similar ao resultado anterior, a
excitagao nao senoidal minimizou plenamente as ondulagoes de conjugado.

A Figura A.4 revela que mesmo quando a FCEM possui apenas a quinta e a sétima
componente harmonica, a excitacao nao senoidal sintetizada pelo controle vetorial pro-
posto, introduz outras componentes harmonicas na corrente, como a décima primeira e a
décima terceira componente. Esse resultado contraria a solugao generalizada apresentada
em Kshirsagar e Krishnan (2012), em que as correntes sio sintetizadas com inversao da
magnitude da quinta e da sétima componente harmonica da FCEM, e da mesma forma
para as componentes de ordem superior subsequentes.

A Figura A.5 apresenta a ROCE e a PRPC referente & Abordagem I para uma
variacao do fator angular de 25° a 75°. Essas avaliagoes percentuais assumem que o
conjugado eletromagnético com excitacao nao senoidal é minimizado e é igual ao valor
médio do conjugado com excitagao senoidal. Dessa maneira, verifica-se que a excitacao
nao senoidal propicia a reducdo das ondulacoes em até 10 % do valor médio. Entretanto,

as perdas no cobre sao somente reduzidas em uma pequena faixa entre 37.5° e 47.5°.
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Figura A.2 — Formas de onda produzidas por intermédio da Abordagem I: FCEMs de fase;
correntes de fase senoidais; correntes de fase nao senoidais, conjugado eletromagnético com
excitagdo senoidal e nao senoidal (F = 60°).

De forma a ampliar o conjunto de possiveis FCEMSs, a Figura A.6 evidencia o po-
tencial de reducao das ondulagoes de conjugado quando o controle vetorial nao senoidal é
aplicado. Dependendo da forma de onda da FCEM, é possivel obter uma redugao superior
a 15 %. Além disso, esse resultado também demonstra que se a magnitude da quinta e
da sétima componente harmoénica foram iguais, elas nao contribuirao as ondulagoes de
conjugado, mesmo sob a excitacao senoidal.

Em contrapartida, a Figura A.7 revela regides em que possiveis FCEMs nao se-
noidais permitem a reducao das perdas do cobre quando utiliza-se a excitagdo nao senoi-
dal. Diferentemente da Abordagem 1, é possivel observar FCEMs que possibilitam uma
PRPC de até 1.5% e com uma ROCE de até 8%. Esse caso estd ilustrado na Figura A.3.
Entretanto, regides em que a ROCE é maior, as perdas no cobre sao significativamente
maiores. Portanto, esse resultado em conjunto com a Figura A.6 fornece informacoes de
grande importancia que podem auxiliar ou orientar no projeto do MSIP bem como na
escolha do sistema de acionamento e controle do motor, ou seja, o projetista pode adotar
tais informacoes para ponderar a melhoria da eficiéncia energética com o aumento de

desempenho operacional e a redugao das ondulagoes do conjugado eletromagnético.
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Figura A.3 — Formas de onda produzidas por intermédio da Abordagem II: FCEMs de
fase; correntes de fase senoidais e nao senoidais, conjugado eletromagnético com excitagao
senoidal e nao senoidal (a5 = 15 % e a; = 7.5 %).
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Figura A.4 — Espectros harmoénicos da FCEM e da corrente nao senoidal obtidos pela
Abordagem 1I (a5 = 15 % e a7 = 7.5 %).
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Figura A.5 — ROCE e PRPC determinados por intermédio da abordagem I com a variagao
de F de 25° a 75°.
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Figura A.6 — ROCE obtida pela abordagem II.
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Figura A.7 — PRPC obtida pela abordagem II.
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A.3 Consideragoes finais

Este Apéndice apresentou um novo método de avaliacdo do impacto da excitacao
nao senoidal em MSIPs com FCEM nao senoidal. Esse método compara a excitacao
senoidal com a excitagdo nao senoidal, revelando quais possiveis FCEMs podem propiciar
a minimizacao das ondulagoes do conjugado eletromagnético, e ainda, reduzir as perdas
no cobre do estator. Além disso, esse método permite estabelecer critérios de projeto
baseados na FCEM que podem otimizar a especificacao do motor a sua aplicacao, e ainda,

prover melhorias na eficiéncia energética relacionada ao acionamento e controle do MSIP.
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Neste apéndice, um novo modelo de predi¢ao das perdas no ferro para MSIPs é pro-
posto e aplicado em um sistema de co-simulacdo entre os aplicativos Matlab® e FEMM.
Esse modelo, que é derivado de dados experimentais, baseia-se na estratégia de separa-
cao das perdas, e utiliza coeficientes varidveis em fungdo da densidade de fluxo e/ou da
frequéncia dessa grandeza. Para validar a proposta, o modelo é comparado com métodos
similares e usuais. Destaca-se que o método é modificado a fim de atender a capacidade de
calcular as perdas no ferro sob fluxo magnético nao senoidal. Por fim, resultados de simu-
lacao sdo apresentados para demonstrar o potencial do método, o qual também fornece a

informagao necessaria ao projeto do algoritmo de controle hibrido proposto no Capitulo 4.

B.1 Predicao das perdas no ferro com base na Abordagem de Jordan

Na literatura, sao encontrados diversos modelos de predi¢do das perdas no ferro
com aplicagao em maquinas elétricas e que utilizam a abordagem de separagao de perdas
(DENG, 1999; CHEN; PILLAY, 2002; IONEL et al., 2006; IONEL et al., 2007; MANYAGE
et al., 2007; AKIROR; RAHMAN; PILLAY, 2012; IBRAHIM; PILLAY, 2013). Em vista
disso, quatro métodos usuais baseados nessa abordagem sao descritos, revelando os pro-
cedimentos necessarios para a obtencao dos coeficientes. Em seguida, um novo método
com base nos aperfeicoamentos propostos por Chen e Pillay (2002), Manyage et al. (2007)
e Akiror, Rahman e Pillay (2012) serd proposto.

B.1.1 Método 1

O Método 1 fundamenta-se na separacao classica de perdas, em que as perdas
no ferro sdo divididas em duas parcelas: perdas por histerese e perdas dindmicas por
correntes de Foucault! ou correntes parasitas (KRINGS; SOULARD, 2010). Esse método

é representado pela expressao:
P.(f,B,) = KnfB," + K.; f*B,? (B.1)

onde P, é a perda especifica no ferro, Kj; ¢ o coeficiente de perdas por histerese, n é
o coeficiente de Steinmetz, K.y é o coeficiente das perdas por correntes de Foucault, f
¢ a frequéncia fundamental da densidade de fluxo magnético e B, é o valor de pico da
densidade de fluxo magnético.

Para determinar os coeficientes de (B.1) a partir de medidas experimentais, pode-

No inglés, Eddy currents.
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se utilizar as perdas especificas aferidas para um determinado valor de densidade de fluxo

magnético em duas frequéncias distintas. Logo, é possivel reescrever (B.1) e definir:

2o +ayf
(B.2)

|9 =[50

— Kthn _|_ chBp2f

~ . o A A
onde oy e ay sao coeficientes auxiliares, tal que a; = K3, B)", e ag = chsz.
De oy, o coeficiente K.y é obtido por

(%)

ch:?
p

(B.3)

Por outro lado, aplicando o operador logaritmico em «a;, obtém-se:
log oy =log Kj, + nlog B,, . (B.4)

Analisando a equacao acima, K} e n podem ser obtidos por meio de dois valores
de pico de densidade de fluxo magnético, ou pela interpolagao linear de diversos valores.
Em visto disso, a segunda estratégia foi adotada com o proposito de aprimorar a exatidao
do modelo. Portanto, K} corresponde ao valor de intersecao da reta e n é o coeficiente

angular da reta.
B.1.2 Método 2

O Método 2 corresponde ao aperfeicoamento de (B.1), em que o coeficiente de Stein-
metz é representado como uma fung¢ao linear em termos do valor de pico da densidade de

fluxo magnético (MANYAGE et al., 2007). Desse modo, o método pode ser expresso por:
P.(f,B,) = KnfB,“"P) + K. f*B,? (B.5)

onde a é o valor de intersecao da reta do coeficiente de Steinmetz e b é o coeficiente angular
dessa reta.
A definigao dos coeficientes é similar ao método anterior. Dividindo (B.5) pela

frequéncia da densidade de fluxo magnético, é possivel escrever:

P

7 = oy +asf

4 (B.6)
7 _ Kth(a+be) + chszf

onde a; & K, B, ¢ 0y £ K4 B,%.
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Desse modo, K.s é calculado a partir de ay por:

(%)
Kj=—5. (B.7)
B,?
Por outro lado, a; pode ser reescrito como
log oy = log K, + (a + bB,) log B, . (B.8)

Entéo, substituindo trés valores de pico de densidades de fluxo magnético em (B.8),

K}, a e b podem ser determinados por:

log (Kh> 1 IOg (Ba) Ba log (Ba> lOg (a1a>
a = |1 log(By) Bylog(By) log (a1p) (B.9)
b 1 log(B.) B.log(B.) log (aqc)

onde B; sao valores de pico de densidade de fluxo magnético e ay; sdo variaveis auxiliares,

ambos para i = {a,b, c}.

B.1.3 M¢étodo 3

O Método 3 baseia-se na separacao das perdas com a inclusao das perdas excessivas

ou andémalas (BERTOTTI, 1985). Em virtude disso, o modelo das perdas no ferro é
exXpresso por:

PC(f? Bp) = thBpn + chf2Bp2 + Kafl.SBplf) (Blo)

onde K, é o coeficiente de perdas anomalas.

Os coeficientes de (B.10) sao calculados por intermédio da seguinte definigdo:

c éa1+a2f0.5+a3(f0.5)2
(B.11)
— KthT] + KaBp1.5f0.5 + chBp2(fO.5)2

||

onde a; £ K,B,", ay & K,B'® e a3 = K.;B,”.
Os coeficientes polinomiais oy, s € ag de (B.11) podem ser determinados utilizando

a matriz de Vandermonde, a qual é representada na forma:

xlnH " - 1 | P Y1
2172”Jrl x" - 1| | P _ Y2 (B 12)
"t o, o 1| | P, Un

onde x = f%° y = P./f, P; sdo os coeficientes auxiliares a;, para i = {1,2,3}, e n é
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a ordem do polindmio. Note que a interpolacao de (B.11) requer a perda especifica no
ferro para trés valores distintos de frequéncia. Além disso, outros métodos de interpolagao
podem ser usados, tais como o Método de Newton ou de Lagrange.

Entao, a partir de ag e ag, K.f e K, sao obtidos por:

(0%
K= <B32> (B.13)
P/ avg

Qo
K,=—= . B.14
(Bplf))avg ( )

Os coeficientes K}, e n sao calculados pelo mesmo procedimento do Método 1.
B.1.4 Método 4

O Método 4 equivale a uma extensao da melhoria proposta do Método 2 ao Mé-
todo 3. Assim, o coeficiente de Steinmetz é escrito como sendo uma funcao polinomial
de segunda ordem em termos do valor de pico da densidade de fluxo magnético. Dessa

forma, o modelo pode ser expresso por:
P.(f,B,) = KpfB,“"Pr+B) L [ 2B + K,f“"B,"". (B.15)

Os coeficientes de (B.15) podem ser determinados adotando o procedimento do

Método 3, definindo e interpolando a seguinte equagao:

P
7 2 41+ asfO + as(f05)?
p (B.16)
70 — Kth(a+be+CBp2) + KaBp1‘5f0.5 + chBf2(fO.5)2
onde a; £ Kth(“+bB”+CBP2), ay = K,B,"" e a3 = K.;B,”.
Os coeficientes K s e K, sao calculados por:
a3
K= <BQ> (B.17)
p avg
K, = (O‘f5> . (B.18)
BP avg
Entao, assumindo que as perdas por histerese podem ser obtidas por
P, =P, — (K f*B,? + K.f*°B,""), (B.19)

resulta em
P, = K, f B,\@+tBrteBo®) (B.20)
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Portanto, aplicando o operador logaritmico em (B.20)
log (1) = 2
0g 7 =log Kj, + (a + bB + ¢B*)log B, (B.21)
os coeficientes K, a, b e ¢ sao determinados por:
log (K1) 1 log(Bi) Bilog(B1) Bi*log(Bi) log (%)
a |1 log(B2) Bslog(B2) By’ log (By) log (%) (B.22)
b | |1 log(Bs) Bslog(Bs) Bs’log(Bs)| |log (%) '
c 1 log(By) Bilog(Bi) Bi’log(Bs)| |log ()

B.1.5 Método 5

Assumindo que os coeficientes de Steinmetz, de histerese, de correntes de Foucault e

de perdas anémalas sao variantes em relacao a frequéncia e/ou valor de pico da densidade

de fluxo magnético, conforme estudos apresentados por Chen e Pillay (2002), Ionel et
al. (2006), Ionel et al. (2007), Manyage et al. (2007) e Akiror, Rahman e Pillay (2012),

o Método 5 é proposto com base na seguinte expressao:
P.(f, B,) = kthp(a+be+ch2+dBp3) + kcfoBp2 + kaf1'5Bp1‘5
onde ky,, k., kq, a, b, ¢ e d s@o fungdes polinomiais definidas por:
kn(py = Kni + Knof + Kns f?

6
A —1
kep(sy) = D Ko iBy

=1

6
A —1
ka(By) = > Ka jBy’

Jj=1

onde Ky, K5 ; e K, ; sao os coeficientes auxiliares dos polinomios referidos.

acy) 2 Qg1 + Qaaf + ausf?
b(s) £ ap + agof + apsf?
C(f) £ Qo + aef + asf?
dipy £ Qa1 + Qaaf + agsf?.

onde ay;, aup;, € Qg sao coeficientes auxiliares para ¢ = {1,2,3}.

(B.23)

(B.24)

(B.25)

(B.26)
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As fungoes polinomiais podem ser obtidas a partir da seguinte definicao:

P.

7 L a +052f0'5—|—043(f0'5>2

A (B.31)
C a C. 2 3 . . .

7 — kth( +bBp+cBp°+dBp°) + kaBpl 5f05 + kchpQ(fO 5)2

A 2 3 A A
onde a; = k:th(“+be+CBp +dBy%) qy A kaBp1'5 ez = k:chp2 )
Para calcular k¢ e k,, € necessdrio determinar a3 e cip para seis valores de densidade

de fluxo magnético, tal que

Qa3
kep = —% (B.32)
B,?
Qi
ka - W . (B33)
2
As perdas por histerese podem ser expressas como:
Py = P.— (ke By + kaf'°B,'?) (B.34)
e
Py, = ky f B, (+0BrtcBo™+dBp%) (B.35)
Assim, aplicando o operador logaritmico na equacao acima, obtém-se:
by 2 3
log 7= log ki, + (a + bB, + ¢B,” + dB,”) log B, . (B.36)

Entao, usando cinco valores de densidades de fluxo magnético e de perdas por histe-

rese (Bj..5, Pp1..5) para trés diferentes frequéncias, Ky, a, b, ¢ e d podem ser determinados

por:
_log(kh>_ _1 log (B1) Bilog(B:) Blzlog<Bl) Blglog(Bl)_ B _log (%)

a 1 log(Bs) Bslog(Bs) Bi’log(Bs) By’log(By)| |log (2)

b = |1 log(Bs) Bslog(Bs) Bs®log(Bs) Bs’log(Bs) log (%)

¢ 1 log(Bs) Bilog(By) B4210g(B4) B43log(B4) log (%)

| d | |1 log(Bs) Bslog(Bs) Bs’log(Bs) Bs’log(Bs) _log(P}h")_

(B.37)
Interpolando os coeficientes K}, a, b, c e d com base nas trés frequéncias referidas

acima e representando o coeficiente de Steinmetz como
2 3
n(f; Bp) = ap) + by By + ¢y By” + dipy By, (B.38)
o método proposto, denominado como Método 5, é reescrito na seguinte forma:

Pc(f7 Bp) = kh(f)prn(f,Bp) + kcf(Bp)fQBPQ + ka(Bp)fl'SBpl'B _ (B.39)
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B.2 Medicao experimental das perdas no ferro

Os ensaios? para a aquisicio das medidas requeridas pelos Métodos 1-5 foram
realizados na plataforma comercial Computer Controlled Magnetic Test Console MS2 da
Donart Electronics. Essa plataforma é empregada em ensaios de medicao de perdas no
ferro com excitagao senoidal, baseados na norma internacional ASTM A343. Além disso,
adotou-se o quadro de Epstein a aquisicado das perdas no ferro para as laminas de ago
silicio de material M45F26. A especificacao das laminas é similar ao material empregado
nos MSIPs, que sao utilizados na validagdo experimental dos desenvolvimentos tedricos

desta tese. Os parametros usados durante os ensaios sao apresentados na Tabela B.1.

Tabela B.1 — Parametros de ensaio

Material M45F26
Strips 24
Densidade 7.75 g/cm?
Frequéncias {25,50,60,100,200,400,600,800Hz}
Densidade de fluxo magnético® 30 pontos de 0.05T até 1.5T

! Densidade de fluxo magnético de 0.05T a 1.8T nas frequéncias de 50Hz e 60Hz.

A Figura B.1 mostra as perdas especificas no ferro sob excitacao senoidal nas
frequéncias de 50Hz e 60Hz. E importante enfatizar que essas curvas sao convencional-
mente informadas pelos fabricantes. Além disso, a curva BxH obtida pelos ensaios é

exibida na Figura B.2.

3 2 50Hz

o’ - = (0Hz

Perdas no Ferro (W/Kg)
W
\

0 0.5 1 1.5 2
Densidade de Fluxo Magnético (T)

Figura B.1 — Perdas no ferro obtidas pelo quadro de Epstein para o material M45G26.

20s ensaios foram realizados na Concordia University em Montreal/Canada sob supervisdo do Prof.
Pragasen Pillay, Ph.D..
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Figura B.2 — Primeiro quadrante da curva B-H do material M45G26.

As perdas especificas no ferro para uma excitacao senoidal em frequéncias entre
200Hz e 800Hz sao mostradas na Figura B.3. Essas curvas confirmam a caracteristica do

aumento das perdas em funcao da frequéncia de excitacao.
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Figura B.3 — Perdas no ferro obtidas pelo quadro de Epstein para o material M45G26 nas
médias frequéncias.

B.2.1 Comparacao entre os métodos de predicao das perdas no ferro

As Figuras B.4-B.6 comparam as perdas no ferro determinadas pelos ensaios e
por meio dos modelos de predicao e, paralelamente, as Figuras B.7-B.9 evidenciam os
erros relativos de predi¢do. Ao analisar esses resultados, pode-se contatar que o método
proposto possui a maior exatiddo nas frequéncias em consideragao quando comparado

com outros métodos. Além disso, verifica-se um erro relativo maximo inferior a 2.5%.
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Figura B.4 — Comparacgao entre as perdas no ferro determinadas pelos ensaios e pelos
métodos de predicao para uma frequéncia de excitagdo de 50Hz.
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Figura B.5 — Comparagao entre as perdas no ferro determinadas pelos ensaios e pelos
métodos de predicao para uma frequéncia de excitagdo de 200Hz.
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Figura B.6 — Comparagdo entre as perdas no ferro determinadas pelos ensaios e pelos
métodos de predi¢do para uma frequéncia de excitacdo de 800Hz.
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Figura B.7 — Erro relativo de predi¢ao na frequéncia de 50Hz.
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Figura B.8 — Erro relativo de predicao na frequéncia de 200Hz.

800Hz
s Método 1
=== Método 2
e Método 3
= == Método 4
esesee Método b

| e Mt e St Bl

B e e e I H

-

0 0000000

T
1

0 ..'J.-'.
1

e
-

A
—

e
L e e L e LT

=
-_———r———:

.
/

| — -y = —— -

20

-30 -___17___

10
0
-10

-20
-40
-50
-60
-70

(%) oatye[ay o1

-80

1.2

0.8

0.6

4
Densidade de Fluxo Magnético (T)

0

0.2

Figura B.9 — Erro relativo de predigao na frequéncia de 800Hz.



Apéndice B — Predi¢ao das perdas no ferro sob fluzo magnético nao senoidal 193

B.3 Meétodo de elementos finitos: Integracao do modelo de predigao sob fluxo
magnético nao senoidal

A aplicacao do modelo proposto em MSIPs ¢ realizada com base no Método de Ele-
mentos Finitos (MEF). Para isso, o aplicativo Finite Element Method Magnetic* (FEMM),
em co-simulacdo com o Matlab®, identifica as formas de onda da densidade de fluxo
magnético no estator e no rotor da maquina. Uma vez estabelecidas essas grandezas, o
Método 5 pode ser empregado ao calculo das perdas no ferro. Entretanto, a equagao desse
método é valida apenas para densidades de fluxo senoidais. Logo, (B.39) é modificada
com base em Deng (1999), a fim de permitir o cilculo das perdas para uma densidade de

fluxo nao senoidal no dominio do tempo. Assim, (B.39) pode ser reescrita como:

;/OT <$B(t)>2dt] Z.
(B:40)

Salienta-se que é possivel alterar o método para a aplicagdo no dominio da frequéncia.

n(f,Bp Ll ’ i 2 L
P(f,B) = knf(B,)" )+(\/§fr)2T/o (dtB(t)> RS

Nesse procedimento, o espectro harmonico da densidade de fluxo nas regides de interesse
deve ser conhecido, e entao, as perdas sao calculadas para cada componente harmonica.
Contudo, o tempo necessario de simulacao aumenta de forma expressiva quando compa-
rado com o método no dominio do tempo (DENG, 1999).

O procedimento usual para calcular as perdas no ferro em MSIPs adota as formas de
onda da densidade de fluxo magnético® no dente e na culatra do estator (KSHIRSAGAR;
KRISHNAN, 2012). Contudo, para aprimorar a exatidao da predigao de perdas, as regioes
de interesse sao dividas em pequenos volumes, e assim, as perdas sao determinadas com
relacdo a densidade de fluxo presente nesse elemento. Por esse motivo, esses volumes sao
definidos na etapa inicial do MEF, ou seja, na etapa de subdivisao do estator e do rotor em

6 conforme exibido na Figura B.10. Além disso, considera-se

pequenos elementos ou areas
que a densidade de fluxo no elemento é uniforme e igual a magnitude da densidade de fluxo
no centroide do elemento. Entao, a partir do volume do elemento, do niimero de elementos
e da densidade de laminagao, é possivel estabelecer o peso total, e assim calcular as perdas
no ferro do rotor e do estator. A Figura B.10 também indica a regiao sob andlise, a qual
é estipulada pela simetria geométrica construtiva e operacional.

Em seguida, dois MSIPs denominados de Motor A e Motor B serao analisados.
Esse motores possuem a mesma geometria construtiva, em que o estator é constituido por
enrolamentos concentrados e o rotor possui imas de superficie (ferrite). Entretanto, eles se
diferem entre si com relagao a direcao de magnetizacao dos imas. No Motor A, a direcao
é paralela e no Motor B, a direcao é radial. Logo, as distribui¢des do fluxo magnético sao

distintas, como mostram as Figuras B.11 e B.12.

4Disponivel em http://www.femm.info/wiki/HomePage.
5 Assume-se que a distribuicdo de fluxo magnético é uniforme nessas regides.
5No caso em questdo é denominado de triangulacio.
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Figura B.11 — Distribuigdo do fluxo magnético no Motor A.
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Figura B.12 — Distribuicao do fluxo magnético no Motor B.
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As Figuras B.13 e B.14 comparam as formas de onda da derivada do fluxo magné-
tico com relagdo a posigao angular elétrica e a FCEM. As grandezas da primeira figura sao
obtidas por meio de co-simulacoes entre o Matlab® e o FEMM, enquanto que as FCEMs
da segunda figura sdo provenientes de um ensaio do motor operando como gerador e com
o estator aberto. Esses resultados sdo correspondentes ao Motor A.

Analisando as figuras abaixo, é possivel constatar que as formas de onda sao se-
melhantes, apesar de existir uma pequena assimetria entre a parte positiva e negativa da

forma de onda no motor real, indicando que a magnetizacdo dos imas nao esta uniforme.

05 i Ua, Ub Uz‘
025jwﬁﬁ\\\
=
&
=
Qo 0
E \
)
-0.25 |
0.5 1 1 1 1 1 J
0 60 120 180 240 300 360

Posigao elétrica do rotor (deg.)

Figura B.13 — Derivadas do fluxo magnético concatenado no estator com relacao a posigcao
angular elétrica para o Motor A (condigao sem carga).

TekPrevis =~~~ -

@ 200V A 10.0ms 100kA/s @ 5 ] : :
@ 200V & 0.0V 10K pts. ooov |

valor Média Min. Max. Desv. Pad 28 nov.2013
@ Freqiiéncia 24.88 Hz  24.88 24.88 24.88 0.000 14:08:54
.RI’\-’IS 19.15 ¥ 19.15 19.15 19.15 0.000

Figura B.14 — Formas de onda da FCEM no Motor A.
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De forma analoga aos resultados anteriores, as Figuras B.15 e B.16 exibem as de-
rivadas do fluxo magnético concatenado no estator com relagao a posi¢ao angular elétrica
e as FCEMs correspondentes ao Motor B. As diferencas relativas nas formas de onda sao
atribuidas as simplificacdes e simetrias geométricas ideais, presentes na implementagao

do motor no aplicativo FEMM.
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Figura B.15 — Derivadas do fluxo magnético concatenado no estator com relagdao a posigao
angular elétrica para o Motor B (condicao sem carga).

Tekprevis =~  ——————""

@ 200V A 10.0ms 100kA/S o 5 ] : :
@ 200V~ & 200v 10K pts. 6.80v |, -

valor mMédia Min. Max. Desv. Pad 28 nov.2013
@ Freqiiénecia 25.03 Hz 25.03 25.03 25.03 0.000 16:36:37
.RMS 19.66 ¥ 19.66 19.66 19.66 0.000

Figura B.16 — Formas de onda da FCEM no Motor B.
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B.3.1 Composicao das formas de onda

" & composicao das formas de onda das grandezas de inte-

Os procedimentos basicos
resse® estdo sumarizados na Figura B.17. De acordo com a metodologia, a co-simulacio é
controlada diretamente pelo Matlab e esta dividida em dois processos: pré-processamento
e pos-processamento. O primeiro processo corresponde a resolu¢ao numérica do problema
magnético no FEMM, e o segundo processo ¢ o tratamento dos dados dessa resolugao.

Para obter as grandezas com relacdo a posi¢ao angular do rotor, a representacao
grafica do rotor no FEMM ¢é rotacionada de 0° a 180° mecanicos com uma resolugao de
passo de 1°. Assim, para cada passo angular, as correntes de fase e o desenho do motor sao
atualizados no FEMM. E entdo, a simulacdo numérica é executada e salva. E importante
enfatizar que os elementos de referéncia ao célculo das perdas correspondem a primeira
subdivisao de areas no processo de triangulacao.

Apés o término do primeiro processo, o tratamento dos resultados no pos-processa-
mento permite constituir a forma de onda das grandezas com relacdo a posi¢ao do rotor.
Logo em seguida, as perdas no ferro e no cobre sao computadas conforme procedimentos

e desenvolvimentos tedricos expostos neste apéndice e no Capitulo 2.

MATLAB FEMM
/ Pré-processamento \ Etapas / Pré-processamento \
Controle de execuc¢ao do FEMM 7 Triangulagio

. Atgaliza(;ao .da g;eometria do motor 12 Solucio numérica
Definicao e atualizagao das correntes de fase

.......................................................... \_/

Pés-processsamento
~ /\ Pés-processsamento
Controle de execugao do FEMM

Definicio das formas de onda das grandezas 2° Densidade de Fluxo Magnético

k Célculo das perdas no ferro / \_/ k Conjugado eletromagnético /

Ciélculo das perdas no cobre

Figura B.17 — Procedimentos a simulagao do método proposto.

A Figuras B.18-B.20 exibem os resultados do Motor A operando sem carga, com
a excitacao senoidal e a excitagdo nao senoidal. As correntes nao senoidais e o conjugado
eletromagnético T, sao sintetizados com base nos procedimentos descritos no Apéndice A.
Por outro lado, o conjugado eletromagnético T5,.¢ ¢ computado pelo aplicativo FEMM, e
considera todos os conjugados presentes no motor (conjugado de relutancia, mituo e de
borda). Dessa maneira, verifica-se de forma evidente a presenga do conjugado de borda na
Figura B.18. Além disso, ao comparar os trés modos de operacao, é possivel verificar que

as correntes nao senoidais propiciam a minimizacao das ondulagoes do conjugado mutuo.

"Detalhes sobre os comandos bem como do algoritmo nio estdo inclusos neste documento de tese, uma
vez que essas informacoes podem ser facilmente encontradas no Manual de Usuario do FEMM.
8Fluxo magnético, densidade de fluxo magnético e conjugado eletromagnético.



Apéndice B — Predi¢ao das perdas no ferro sob fluzo magnético nao senoidal 198

Analogamente ao Motor A, as Figuras B.21-B.24 representam a operagao do Motor
B operando sem carga e com correntes senoidais, nao senoidais e retangulares. Confirma-se
que a proposta da sintese de correntes nao senoidais resulta na minimizagao das ondulacoes
do conjugado mutuo. Entretanto, a magnitude do conjugado de borda no Motor B é maior
do que no Motor A, ou seja, a mudanca na direcao de magnetizacao dos imas provoca

alteracgoes significativas no motor, desde a FCEM até o conjugado de borda.

0.2 F ‘
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0 60 120 180 240 300 360
Posicao Elétrica do Rotor (deg.)

Figura B.18 — Motor A operando sem carga: Fluxos magnéticos concatenados; derivada do
fluxo magnético concatenado com relagao a posicao do rotor; correntes de fase; densidade
de fluxo magnético no dente e na culatra do estator; conjugado eletromagnético mutuo e
conjugado eletromagnético computado pelo FEMM.

A Figura B.24 revela que o Motor B operando convencionalmente como um motor
BLDC, produz um conjugado eletromagnético com ondulagoes mais significativas quando
comparado com as outros modos de operacao. Além disso, as varia¢oes de fluxo magnético
sao acentuadas, o que causa um aumento das perdas no ferro.

A respeito das variacoes de densidade de fluxo magnético, o Motor B apresenta,
de forma geral, niveis mais acentuados de variacio®, indicando que as perdas nesse motor
sao superiores com relacao ao Motor A. Verifica-se ainda que a distor¢cao harmdnica nas
correntes nao senoidais do Motor B é maior do que as correntes nao senoidais requeridas
no Motor A. Logo, as tensoes de fase necessarias a sintese das correntes nao senoidais no

Motor B também possuirao uma distorcao harmonica elevada.

9 Afirmacdo fundamentada na densidade de fluxo magnético no dente e na culatra do estator.
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Figura B.19 — Motor A operando com a excitacao senoidal.

c

60 120 180 240 300 360
Posigao Elétrica do Rotor (deg.)

Figura B.20 — Motor A operando com a excitacao nao senoidal.
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Figura B.21 — Motor B operando sem carga: Fluxos magnéticos concatenados; derivada do
fluxo magnético concatenado com relagao a posicao do rotor; correntes de fase; densidade
de fluxo magnético no dente e na culatra do estator; conjugado eletromagnético mituo e
conjugado eletromagnético computado pelo FEMM.
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Figura B.22 — Motor B operando com correntes senoidais.
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Figura B.23 — Motor B operando com correntes nao senoidais.
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Figura B.24 — Motor B operando com correntes retangulares (operacao siz-step).
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B.3.2 Analise das perdas

Para viabilizar a andlise das perdas, adotaram-se os parametros do motor da pla-
taforma experimental descrita no Apéndice C. Desta maneira, o Motor A e B foram
simulados no FEMM de forma concordante a esses parametros. Além disso, somente as
perdas no cobre, no ferro e de atrito devido a rotagao foram consideradas nessa analise.

Os resultados exibidos nas Figuras B.25-B.31 sao expostos na forma relativa e com-
parativa, a fim de evidenciar as particularidades entre as diferentes operacoes do MSIP.

0 no cobre e no ferro em

As Figuras B.25 e B.26 mostram as perdas relativas!
uma faixa de velocidade de rotacao entre 500 rpm a 3000 rpm. Como mencionado em
capitulos anteriores, as correntes nao senoidais propiciam a reducao das perdas no cobre,
porém as perdas no ferro aumentam em altas rotacoes. Essas situacoes sao evidentes nas
figuras referidas. Logo, observam-se faixas de operacao em que o somatorio dessas perdas
é inferior, indicando que a operacgao com correntes nao senoidais é mais eficiente.

Conforme Figura B.27, o acionamento do Motor B com correntes retangulares
reduz as perdas no cobre. Todavia, as perdas no ferro aumentam significativamente, o
que torna o desempenho da operagao siz-step inferior em relagao as outras estratégias (em
termos de perdas totais nas diferentes condigbes de carga).

A eficiéncia do Motor A para trés condigoes de carga sao mostradas na Figura B.28.
Observa-se que a eficiéncia é aproximadamente igual para ambos os modos de operagao,
com excec¢ao nas altas velocidades operando com carga linear. Esses resultados apontam
que nao ha um impacto significativo das correntes nao senoidais na eficiéncia do Motor A.
Portanto, o beneficio de redugdao das ondulagoes de conjugado justifica o uso pleno do
controle vetorial nao senoidal nesse motor.

Por outro lado, a Figura B.29 mostra claramente que a operacao com correntes
nao senoidais aumenta a eficiéncia do Motor B nas baixas rotagoes. Salienta-se que esse
aprimoramento pode ser estendido se forem reduzidas as perdas por atrito. Para isso,
podem ser utilizados rolamentos de alto desempenho.

Com o proposito de obter a maxima eficiéncia do motor, pode-se combinar o acio-
namento com correntes senoidais e nao senoidais, como discutido em capitulos anteriores.
No entanto, é de suma importancia conhecer quando uma estratégia tem vantagem em
relacdo a outra. Em vista disso, as Figuras B.30 e B.31, baseadas nas Figuras B.25 e
B.26, revelam as regides de cruzamento em que a estratégia com correntes nao senoidais
torna-se menos eficiente do que a estratégia com correntes senoidais. Essas regides for-
necem as informagoes necessarias ao projeto do controle hibrido proposto no Capitulo 4.
Ainda com respeito as regides de cruzamento, verifica-se que a velocidade na transigao
depende das condic¢oes de carga. Visto que a magnitude das correntes esta diretamente

associada ao conjugado de carga e ela tem relacao direta com as perdas no motor.

0Perdas relativas da operacdo com correntes nio senoidais em relacio & operacdo com correntes senoi-
dais.
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Figura B.26 — Perdas relativas no ferro e no cobre do Motor B: Operacao com corrente
nao senoidal em relacao a operagao com correntes senoidais.
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Figura B.27 — Perdas relativas no ferro e no cobre do Motor B: Operacao com corrente
nao senoidal e retangulares em relagdo a operagao com correntes senoidais.
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Figura B.28 — Comparacao de eficiéncia no Motor A (OS - Correntes senoidais; ON -

Correntes nao senoidais).
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Figura B.30 — Regiao de cruzamento no Motor A para diferentes condig¢oes de carga.
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Figura B.31 — Regiao de cruzamento no Motor B para diferentes condicoes de carga.
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B.4 Consideragoes finais

Este apéndice apresentou um novo modelo matematico de predi¢ao das perdas no
ferro para MSIPs. Esse modelo fundamenta-se na estratégia de separacao das perdas e
depende de dados experimentais para determinar os seus coeficientes variaveis. Para va-
lidar a proposta, a abordagem foi comparada com métodos similares e, frequentemente,
encontrados na literatura. Além disso, a equacao, que rege a abordagem, foi modificada
com o proposito de atender a capacidade de calcular as perdas no motor sob fluxo mag-
nético nao senoidal. Apds a modificacdo, essa equacao foi adotada em um sistema de
co-simulacdo entre os aplicativos Matlab® e FEMM. Por fim, resultados de simulacio
foram discutidos para evidenciar o potencial do método, o qual é de suma importancia

ao projeto do algoritmo de controle hibrido proposto no Capitulo 4.
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De forma geral, contribuicoes cientificas quando sao propostas necessitam de vali-
dacao para demonstrar a veracidade, os potenciais e as limitagoes da técnica. Na area de
acionamento e controle de maquinas elétricas, a validacao é frequentemente realizada com
o suporte de testes em plataformas experimentais. Essas plataformas podem ser desenvol-
vidas com base em aplicagoes reais, ou ainda, construidas a partir de produtos comerciais
de simulacao em tempo real, tais como DSpace e OPAL-RT.

Neste Apéndice, serao apresentados detalhes sobre a plataforma experimental de-
senvolvida no Laboratério! do Grupo de Eletronica de Poténcia e Controle (GEPOC) e

empregada a validacao dos desenvolvimentos tedricos.
C.1 Descricao da plataforma

A plataforma experimental foi projetada com base no diagrama de blocos mostrado
na Figura C.1. Esse diagrama exibe detalhes do circuito de acionamento, instrumentagao
e protecdo. Salienta-se que foram usados os pardmetros? do motor como referéncia ao
projeto desses circuitos eletronicos.

O circuito de acionamento ¢ fundamentado na abordagem cléssica de inversores de
tensao para motores trifasicos que utilizam dois niveis de tensao e trés bracos conectados
a um barramento CC. Logo, visando compactar a plataforma e seguir as tendéncias tec-
nolégicas do segmento de acionamentos de baixo custo, adotou-se um maodulo integrado
de IGBTS (Integrated Power Module - IPW) da International Rectifier, IRAMX600F10A,
que é desenvolvido e otimizado ao controle de motores em eletrodomésticos. O modulo
esta conectado a um barramento CC, que por sua vez esta interligado a rede elétrica por
meio de um retificador nao controlado a diodos. Além disso, o circuito eletronico de dis-
paro dos IGBTs (bootstrap) e a protegao légica contra a condugao simultanea das chaves
de mesmo braco estao integrados nesse médulo.

O projeto do circuito de instrumentacao e de protecao almejou compartilhar os mes-
mos sinais de medida. Assim, dois tipos de medicao sao realizados: a medi¢ao da tensao
do barramento CC e das correntes de fase. A tensao do barramento é obtida por intermé-
dio de um divisor resistivo, cujo referencial é o mesmo do barramento CC. Por outro lado,
as medicoes das correntes de fase sao isoladas e sdo realizadas por meio de sensores de
baixo custo do tipo Hall (ACS712) de tecnologia Surface-Mount Device (SMD).

Para sintetizar o conjugado de carga, foi utilizado um MSIP operando como gerador
e conectado a um conjunto de cargas resistivas conforme ilustrado na Figura C.1. Em

vista disso, sintetiza-se um conjugado linear em func¢do da velocidade angular de rotacao.

1Situado na UFSM.
2Parametros como poténcia, niveis de tenséo e corrente sdo essenciais ao projeto desses circuitos.
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Figura C.1 — Diagrama de blocos da plataforma experimental.
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O sistema de controle utiliza um DSP em ponto fixo® para a execucdo das técnicas
propostas, para o acionamento do modulo inversor e para a comunicagao com o encoder.
Por essa razao, foi usado o modelo TMS320F2812, da Tezas Instrument. Esse DSP possui
comunicagao serial sincrona com o encoder a fim de obter a posicao angular absoluta do
rotor. Além disso, um computador auxiliar é conectado ao DSP via porta paralela com o
objetivo de atualizar o c6digo de controle em tempo real e realizar a aquisicdo dos dados
armazenados na memoria do DSP.

Os MSIPs, que foram adotados nos testes experimentais, possuem quatro imas
de ferrite alocados na superficie do rotor e enrolamentos concentrados em 12 dentes do
estator, cujas bobinas da mesma fase estdo dispostas 180° e conectadas em série.

Devido ao fato do uso dos imas de ferrite, que possuem uma coercividade baixa em
relacdo aos imas de terras raras, duas protecoes contra sobrecorrente foram projetadas:
analégica e via software. A analdgica utiliza os sinais provenientes dos sensores de corrente,
cujos sinais sdo comparados com uma referéncia que pode ser ajustada por meio de um
resistor variavel. Essa protecao inibe o conversor e o circuito logico de disparo das chaves, e
ainda, desabilita a execugao do software no DSP. Por outro lado, a protegao via software
é configurada no proprio cédigo de controle do DSP e baseia-se no monitoramento da

magnitude das correntes amostradas.

Em— : T
»k. \3\. a8=

CARGA RESISTIVA [Be

§ ENCODER ABSOLUTO

| COMPUTADOR
AUXILIAR

=
——

. CIRCUITO DE ACIONAMENTO E CONTROLE

—

Figura C.2 — Plataforma experimental.

A Figura C.2 exibe a plataforma experimental implementada no Laboratério do
GEPOC. Além disso, a Figura C.3 descreve os principais elementos do circuito de aciona-

mento e controle bem como da configuracao dos MSIPs usados na validagdo experimental.

3Embora o custo de processadores em ponto flutuante tem reduzido nos tltimos anos, a industria da
linha branca e da aplica¢bes de baixa poténcia ainda utiliza a tecnologia em ponto fixo.
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Condicionamento do Encoder

) \
T )
> \
ee%
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Figura C.3 — Plataforma experimental: (a) Circuito de acionamento e controle; (b) MSIPs.

Os parametros da plataforma sao apresentados na Tabela C.1. Esses parametros

também foram adotados nas simulagdes computacionais.

Tabela C.1 — Parametros da plataforma

Parametro Valor | Parametro Valor
R, 3.4 Q) J 0.00087 Kg.m?
L, 55 mH B 0.00058 Nm.s
Vee ~ 300V Polos 4
Poa 100 W Te(w,) 0.001w, Nm
R.rcoder 10 bits Apm 0.1655 Wb
fpwm 10 kHz Wr maz 3000 rpm

C.2 Modulacao PWM

Duas técnicas de modulagago PWM sao usualmente aplicadas em inversores de
trés bragos e dois niveis no acionamento de maquinas elétricas: a modulacdo Sinusoidal
PWM (SPWM) baseada na comparagao entre um sinal modulante e uma portadora em
alta frequéncia e a modulacao Space Vector por meio da sintese de vetores de tensao.
Nesta tese, adotou-se a primeira técnica de modulacao.

Com base no inversor ilustrado na Figura C.1, pode-se escrever:

Vab 1 -1 0 Vag
Upbe| — 0 1 -1 Vg (C 1)
Vo 1 1 1 Veg

onde vg, € vy sd0 as tensoes de linha nos terminais do motor, vgg, Vsg € Ve 20 as tensoes

de brago do inversor e vy é a tensao de modo comum definida por:

Vo = Vag + Vg + Veg - (C.2)
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Assim, evidenciando as tensoes de brago do inversor de (C.1), advém-se:

Vag . 2 1 1] (ve
Vbg | = g —1 1 1 Vpe (C?))
Veg -1 =2 1| |
A equacao acima pode ser reescrita na formas:
1
Vag = §(2vab + Vpe + V) (C4)
1
Vg = 3 (—Vap + Ve + 00) (C.5)
1
Veg = g(—vab — 2Upe + vp) - (C.6)
Da operacao do inversor de tensao é possivel definir que:
0 < vag < Vee (C.7)
0 S Vbg S chc (08)
0 S ch S ‘/cc- (Cg)

Entéo, substituindo (C.4), (C.5) e (C.6) nas desigualdades acima, obtém-se as seguintes

restrigoes:
Vo > =20 — Vpe = C4 (C.10)
Vo < 3V — 200 — Upe = Coy (C.11)
Vo > Vap — Vpe = Cs (C.12)
vy < 3Vee + Vap — Upe = Cy (C.13)
Vo > Vap + 20pe = Chs (C.14)
Vo < 3V + Vap + 20pe 2 Cg . (C.15)

Em vista disso, vy deve ser definido de tal forma a satisfazer todas as restri¢oes acima.
Evidentemente que existem infinitas solu¢des que atendem essa defini¢ao. Logo, assumiu-

se a seguinte definicdo:

v & max(C1,C3,C5) ;— min(C2, C4, C6) ' (C.16)

Reescrevendo (C.3) em termos de sinais modulantes,

e A S
Ubg* — g -1 1 1 ch* (Cl?)
Vg —1 =2 1| |w*

onde vg" € vp.” sao as tensoes modulantes de linha, vg*, vp," € v," sa0 as tensoes modu-

lantes de braco do inversor e v é a tensao modulante de modo comum.
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Por fim, substituindo os sinais modulantes equivalentes em (C.16) e a equagao
resultante em (C.17), determinam-se as tensoes modulantes de cada brago, as quais sao
comparadas com uma portadora triangular de 10 kHz para gerar os sinais de comando

das chaves S; a Sg.

C.3 Aquisicao dos resultados experimentais

Os resultados experimentais mostrados no Capitulo 6 foram adquiridos por inter-
médio de um osciloscépio (resultados com as correntes de fase) ou por meio da aquisigdo
das variaveis de interesse com o suporte de uma memoria externa. Essa memoria ex-
terna de 56Kb tem conexao direta com o DSP TMS320F2812 e estd incorporada ao kit
de desenvolvimento eZdspTM F2812; o qual foi adotado na plataforma experimental. O
computador auxiliar permite controlar o kit, e ainda, extrair os dados armazenados da

memoria externa.
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Anexo A — Mudanca de variaveis em maquinas elétricas

A mudanca de variaveis corresponde a aplicacao direta de uma transformacao linear
nas variaveis que compoem o modelo dindmico de uma méaquina elétrica. Para tornar isso
possivel, grandezas fisicas! dessa maquina sao representadas de forma ficticia em espacos

vetoriais ®”. Por exemplo, em méquina elétricas trifisicas a representacio é em R
A.1 Transformacgoes lineares

Sejam V e W espacos vetoriais € % e T é uma transformacio linear bijetora de
Vem W,
T:V—->W. (A1)

Define-se T, como a matriz de transformacgao de 7', cuja representacao matricial é defi-
nida por:
T(x,) £ %y = Tou X, (A.2)

onde X, = |17 9 :U;JT € Vex, = [xa Ty xC}T e W.

Como T : V. — W ¢é uma transformacao injetora, 7" é nao singular e invertivel.
Logo T~! : W — V ¢é a transformacao inversa de 7', de W em V, cuja representacao
matricial é definida por:

T(xw)_1 2 x, = Ty Xuw .- (A.3)

Supondo que o vetor x,, seja representado por grandezas fisicas de uma maquina elé-
trica, pode-se afirmar que a transformacao linear (A.2") produz uma mudanga de varidvel
de V para W. No contexto da modelagem de maquinas elétricas, a mudanca visa um pro-
posito, por exemplo, representar determinadas grandezas variantes no tempo em um outro
espaco vetorial, em que essas mesmas grandezas tornam-se invariantes no tempo. Para
isso, a matriz de transformacao deve ser definida de maneira adequada, ou seja, deve-se
incluir a caracteristica de variacao das grandezas de interesse nos elementos da matriz.

No inicio do século passado, Park (1929) criou um marco na analise de maquinas
elétricas, propondo uma mudanca de variavel capaz de tornar grandezas e parametros
invariantes no tempo. Na abordagem proposta para a maquina sincrona, as grandezas
associadas ao estator sao referidas a um enrolamento ficticio no rotor. Dessa forma, a
variacao da posicao angular do rotor é utilizada na matriz de transformacao. Desde entao,
foram propostas transformacoes similares aplicadas nas mais diversas maquinas elétricas
(KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF, 2002).

Em seguida, serao discutidas transformagoes para referenciais estaciondarios e sin-
cronos. Sendo que a FCEM nao senoidal é definida como varidavel de andlise nessas

transformacoes.

1Varidveis como tensdo, corrente, fluxo magnético, etc.
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A.2 Referencial estacionario

O referencial estacionario é empregado em sistemas elétricos de poténcia para de-
sacoplamento de varidveis (CLARKE, 1943; CLARKE, 1950; ONG, 1997). Assim, um
circuito trifasico acoplado pode ser representado no referencial estacionario por um cir-
cuito equivalente desacoplado?.

Uma transformacao linear amplamente usada na mudanga de varidvel para um
referencial estacionario é a transformada de Clarke. Essa transformagao é popularmente
denominada invariante em tensao e corrente por preservar a amplitude das variaveis trans-
formadas. Destaca-se que a denominacao somente é valida para variaveis puramente se-

noidais no tempo. A matriz de transformacao pode se representada por:

_1
2
—B . (A.4)

1

2

Tcl:§

o= O =
N[ w‘% |
Wl

A representagao matricial da transformacao linear correspondente a transformada
de Clarke é dada por:
Xapo = Tcl Xabe (A5)

onde X,g0 ¢ 0 vetor de varidveis representadas em «30, X4 ¢ 0 vetor de varidveis repre-
sentadas em abc.

Outra transformagao alternativa para o referencial estacionario é obtida com a
transformada de Coéncordia, a qual pode ser determinada pela normalizagao dos vetores
linha da matriz de transformacao de Clarke (RAO; RAO, 1966). Essa transformacao é
denominada invariante em poténcia, sendo que, na literatura, é também encontrada como
transformacao de Clarke invariante em poténcia. A matriz de transformacao pode ser

expressa por:

1 =i _1
2 4
T.. 3 0 ¥ . (A.67)
11 1
V2 V2 V2

De forma andloga a (A.5"), a representagao matricial da transformagcao de Céncor-
dia pode ser expressa por:
Xapo = Tco Xabe - (A7)

A Figura A.1" mostra a relagdo dos eixos de referéncia entre as variaveis representa-
das em abc e a sua representacao estacionaria em «50. Os eixos de referéncia em abc estao
defasados entre si por um angulo de 120°, enquanto que no referencial a0, a componente

B esta atrasada em 90° em relacao a componente ae. A componente 0 é ortogonal & a e 5.

2(Circuito equivalente com trés malhas de tensio desacopladas.
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Usualmente, essa tltima componente é omitida em maquinas elétricas, em que nao hé

corrente de sequéncia 0.

Figura A.1" — Relacao entre os eixos de coordenadas abc e af0.

A Figura A.2" mostra a aplicacdo da transformagao de Clarke em um conjunto de
FCEMs de fase, cuja forma de onda ¢ nao senoidal. Note que a componente de sequéncia
0 nao é nula. Esse fato ocorre devido a presenca de componentes harmonicas miultiplas
de trés na FCEM. A representacao das componentes a e [ no plano af é mostrada na
Figura A.3". Com FCEMSs senoidais, a representacao no plano é um circulo, por outro

lado, FCEMs nao senoidais tendem para uma representacao com formato hexagonal.
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Figura A.2" — Transformacao de Clarke: FCEM de fase normalizada e nao senoidal; FCEM
representada em af30.

A.2.1 Referencial sincrono

Referencial sincrono é um conjunto de eixos de coordenadas que possui uma frequén-
cia angular de rotacdo nao nula relativa a um ponto estacionario, no qual permite transfor-
mar variaveis e parametros variantes no tempo em invariantes. Essa propriedade somente
¢ verdadeira, quando as grandezas a serem transformadas apresentam uma variagao es-

pecifica, contendo a frequéncia angular do referencial estipulado.
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Figura A.3" — Projecao da FCEM de fase nao senoidal no plano a/f.

A.2.2 Transformada de Park

A transformada de Park proposta por Park (1929), transforma as varidveis do
estator da maquina sincrona para o referencial girante fixado no rotor. Dessa forma,
variaveis e induténcias tornam-se invariantes no tempo. A matriz de transformacao do

referencial estacionario a3 para o referencial sincrono dq pode ser expressa por:

cos (,) sin (0,,)] '

T, =
—sin (6,) cos(6,)

(A.8)

A representagao matricial dessa transformacgao pode ser escrita na seguinte forma:
Xdqg = Tp Xas - (Ag)

A Figura A.4" exibe o referencial sincrono usualmente adotado em MSIP e a sua
relacdo com o referencial estacionario. Observe que o eixo direto d é alinhado ao eixo

magnético do rotor. Essa orientacao é tipicamente usada visando o controle por orientacao
de campo do MSIP.

Figura A.4" — Referencial sincrono da transformagao de Park.
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A transformacao de Park foi proposta para transformar grandezas de variacao
senoidal® em uma representacdo com grandezas invariantes no tempo, em regime per-
manente. Logo, ao aplicar essa transformacao em varidveis que contém componentes
harmonicas de alta ordem, as variaveis resultantes apresentarao ondulagoes. Essa par-
ticularidade pode ser observada na Figura A.5", na qual as varidveis em questdao sao as

FCEMs de fase, cujas formas de onda sao senoidais e nao senoidais.
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Figura A.5" — Transformagao de Park para variaveis senoidais e nao senoidais.

A.2.3 Transformada de Park modificada e estendida

Grenier ¢ Louis (1993) propuseram uma modificagdo na transformada de Park
aplicada ao MSIP. O objetivo da proposta é reduzir as ondulagoes no conjugado ele-
tromagnético, como discutido no Capitulo 1. A modificagdo na matriz de transformagao

baseia-se na soma de uma variavel de propriedade angular a posicao angular de referéncia.

3 Apenas com a frequéncia fundamental, com excecdo das indutancias do estator que, em alguns casos,
as suas variagoes sdo consideradas como o dobro da frequéncia angular elétrica do rotor.
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Essa variavel pode ser determinada por:
p = arctan (—ey/eg) — 0, . (A.107)
A matriz de transformagao com a variavel angular pode ser expressa por:

T, = CO‘S (0r + ) sin (6 + ) ‘ (A.11)
—sin (6, + u,) cos (0, + )

Analisando (A.107), é possivel constatar que a varidvel angular contém a informa-
¢ao sobre a distribuicdo nao senoidal da FCEM. Essa afirmativa pode ser verificada na
Figura A.6. Observe que ao introduzir essa compensacao angular, a componente d da
FCEM permanece constante e a componente ¢ apresenta componentes oscilatorias, afim

de propiciar a reducao das ondulacoes de conjugado mutuo.
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Figura A.6" — Transformagao proposta por Grenier e Louis (1993): FCEMs de fase; FCEM
referida no referencial sincrono; compensacao angular p,; posicdo angular de referéncia
somada a compensagao angular.

Outra modificagao na transformada de Park foi apresentada por Oliveira et al.
(2005). Além da inclusdo da compensagao angular, uma variavel K, é incluida na matriz

de transformacao com o objetivo de adaptar a magnitude das variaveis referenciadas
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conforme a distribuicao nao senoidal da FCEM. A variavel pode ser determinada por:

W
K, = \/> Cadiinds (A.12))
\/€a? + ep?
onde A,,;, ¢ a constante de fluxo magnético concatenado devido ao ima.

Assim, a matriz de transformacao pode ser representada como:

T, — 1 [ cos (0, + p)  sin (6, + p,) (A13)

K. | —sin (0, + u,) cos (6, + p)

As FCEMs expressas no referencial sincrona dg usando (A.13") sdo mostradas na
Figura A.7". Observe que a amplitude das ondula¢bes da componente ¢ aumentaram
com a inclusao de K,. A compensacao angular e em médulo visa obter um conjugado

eletromagnético constante proporcional a corrente de eixo de quadratura.
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Figura A.7" — Transformagao proposta por Oliveira et al. (2005): FCEMs de fase; FCEM
referida no referencial sincrono; compensacao angular pu,.; compensacao em modulo K.
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