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RESUMO

CONTRIBUICAO AO CONTROLE SENSORLESS
DE MOTORES SINCRONOS DE IMAS
PERMANENTES

AUTORA: THIELI SMIDT GABBI
ORIENTADOR: RODRIGO PADILHA VIEIRA
COORIENTADOR: HILTON ABILIO GRUNDLING

Este trabalho contribui com o controle sensorless de motores sincronos de imas
permanentes. Para a obtencao de um desempenho eficiente na faixa de operacgao é utili-
zada a estratégia de maximo torque por ampere para geragao de referéncias de corrente
no referencial sincrono dq. Visando aplicagbes em microprocessadores, duas propostas
de controle de corrente no dominio do tempo discreto sdo apresentadas. A primeira uti-
liza um controlador por modos deslizantes associada a um observador de distirbio para
minimizagao do efeito dos disturbios conhecidos e desconhecidos da planta, bem como
das variagoes e incertezas paramétricas. A segunda estratégia fornece novas condicoes de
desigualdades matriciais lineares para o reprojeto digital de controladores proporcionais
integrais aplicados a plantas que podem ser descritas por modelos de primeira ordem
afetados por atraso de um periodo de amostragem. Ambas as técnicas de controle neces-
sitam do conhecimento da velocidade/posigao rotérica que podem ser obtidas através de
sensores mecanicos ou de algoritmos de estimagao de velocidade/posigao rotérica. Trés
técnicas de estimacao da velocidade rotérica foram propostas nesse trabalho. A primeira
técnica utiliza a observacao da forca contra-eletromotriz do motor através da utilizagao
de um observador de disturbio, e a partir dessas informagoes uma lei de adaptacao da
velocidade é proposta no referencial estacionario. A segunda estratégia de estimagao pro-
posta utiliza um sistema adaptativo por modelo de referéncia. Para o desenvolvimento
desta técnica mostra-se necessaria a linearizacdo do modelo em coordenadas sincronas.
Visando aumentar a robustez do algoritmo proposto o sistema de adaptacao classico foi
substituido por modos deslizantes. A terceira técnica, desenvolvida no dominio do tempo
discreto, utiliza a observacao das correntes estatéricas do modelo simétrico no referencial
sincrono para o desenvolvimento de um lei de adaptacgao da velocidade no referencial sin-
crono dq. As analises de estabilidade e da convergéncia dos algoritmos sdo apresentadas.
Resultados de simulaciao e experimentais validam as técnicas propostas.

Palavras-chave: Controle sensorless, controle de corrente, estimacao de velocidade
rotérica, dominio do tempo discreto, motor sincrono de imas permanentes.






ABSTRACT

CONTRIBUTION TO THE SENSORLESS
CONTROL FOR PERMANENT MAGNET
SYNCHRONOUS MOTORS

AUTHOR: THIELI SMIDT GABBI
ADVISOR: RODRIGO PADILHA VIEIRA
CoOADVISOR: HILTON ABiLIO GRUNDLING

This thesis presents contributions to sensorless control for permanent magnet syn-
chronous motors. A maximum torque per ampere strategy is used to generate the current
control reference in synchronous reference frame. When this type of strategy is used
this gives better performance in operations up to rated speed can ve achieved. Two dis-
crete time domain current control proposals are presented for motor applications using
microcontrollers. The first technique utilizes a disturbance observer associated sliding
mode controller to minimize the effect of matched and unmatched disturbances, as well
as variations and uncertainties parameters. The second strategy provides new conditions
of linear matrix inequalities for the digital redesign of proportional integral controllers
applied to plants described by first order models affected by a sampling period delay in
the implementation of digital control. The current control technique presented require
the knowledge of the rotor speed/position of the motor. This information that can be
obtained through mechanical sensors or rotor speed/position estimation algorithms. Due
to the fact that mechanical sensors reduce the robusteness of the control system, three
rotor speed estimation techniques were proposed in this work. The first strategy uses
the observation of the counter electromotive force of the motor through the use of a dis-
turbance observer, and from this information a speed adaptation law is proposed in the
stationary reference frame. The second technique uses a model reference adaptive system.
A linearized model is necessary for the development of this technique. In order to incre-
ase the robustness of the proposed algorithm the proportional-integral regulator used in
classical methods was replaced by a sliding mode regulator. The third estimator, in the
discrete time domains, uses the observation of the currents in the discrete time domain to
develop a rotor speed adaptation law in the synchronous reference frame. The stability
analysis and convergence of the controllers and estimators are presented. Simulation and
experimental results validate the proposed algorithms.

Keywords: Current control, discrete-time domain, permanent magnet synchronous mo-
tor, sensorless control, rotor speed observer.
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1 INTRODUGCAO

1.1 MOTIVACAO E IDENTIFICACAO DO PROBLEMA

O consumo de energia elétrica no Brasil voltou a crescer segundo os dados do
Anuério Estatistico de Empresa de Pesquisa Energética (2019) conforme apresentado na
Figura 1.1, que mostram o consumo de energia elétrica no Brasil entre os anos de 2009 e
2018. Verifica-se que entre os anos de 2009 e 2014 o consumo de energia cresceu 25,94%,
enquanto a populagao, neste mesmo periodo, cresceu apenas 10,2%. Nota-se uma queda
no consumo de energia elétrica nos anos de 2015 e 2016, justificado pela situagao de
recessao economica do Brasil. No ano de 2017, entretanto, observa-se uma retomada no

crescimento do consumo de energia elétrica, seguida no ano de 2018.

Figura 1.1 — Consumo de energia elétrica no Brasil entre os anos de 2009 e 2018.

x10*

480

2009 2010 2011 2012 2013 2014 2015 2016 2017 2018
Ano

Fonte: Adaptado de Empresa de Pesquisa Energética (2019)

Grande parte da energia consumida no Brasil estd vinculada a atividades produ-
tivas, uma vez que o setor industrial é responsavel pelo consumo de 35.9% da energia
elétrica consumida no pais, segundo dados do consumo nacional de energia elétrica na
rede por classe, conforme visto na Tabela 1.1. A maior parte da energia consumida na in-
dustria se da através da utilizagdo de motores elétricos. A utilizacdo de motores elétricos
estd associada a aplicagoes de tracao elétrica, esteiras transportadoras, bombas hidrau-
licas, bobinamento de papel, dentre outras. Dentre as medidas de eficiéncia energética
consideradas esta o uso de motor de alto rendimento, adequagao da poténcia do motor a
carga e o uso de acionamento de maior desempenho.

Os motores elétricos mais utilizados industrialmente sao os motores de inducao,
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Tabela 1.1 — Consumo energético por tipo de consumidor no Brasil no ano de 2018.

Consumidor Consumo (GWh) Participacao (%)

Industrial 169.549 35.9

Residencial 136.022 28.8
Comercial 88.815 18.8

Outros 77.856 16.5

Fonte: Adaptado de Empresa de Pesquisa Energética (2019)

sincronos de imas permanentes e de relutancia. Motores de inducao sao simples, robustos
e de baixo custo. Motores de relutancia sao de simples estrutura, produzem torque elevado
em baixas velocidades, alta robustez, porém sao ruidosos e pouco encontrados na industria
(Yang et al., 2015).

Os motores sincronos com imas permanentes (do inglés, Permanent Magnet Syn-
chronous Motor — PMSM) tém atraido grande atengao em diversas aplicagoes industriais,
particularmente em sistemas de propulsao de veiculos elétricos (do inglés, Electric Vehicle
— EV). As razoes para a atratividade do PMSM sao devido sua alta densidade de po-
téncia, alta eficiéncia, ampla faixa de velocidade, resposta rapida de torque—velocidade,
estrutura compacta e simples e baixo ruido (Krishnan, 2010; Gieras; Wing, 2002; Justo
et al., 2017). Para aplicagoes de tragao e acionamentos residenciais, como EV e maqui-
nas de lavar roupa, o acionamento do PMSM normalmente requer uma ampla faixa de
velocidade, alta eficiéncia e relagao torque/inércia, especialmente em baixas velocidades.
Assim, pesquisas para acionamento e controle de PMSM destinadas as aplicagdes men-
cionadas acima tornaram-se cada vez mais comuns nas recentes publicagdes (Reddy et
al., 2012; Pellegrino et al., 2012; Yang et al., 2015; Choudhury; Pillay; Williamson, 2016;
Toulabi; Salmon; Knight, 2017; Khayamy; Chaoui, 2018).

Para obter o desempenho eficiente em toda a faixa de acionamento, muitos estudos
sobre estratégias de controle foram relatados na literatura. Uma estratégia de controle de
alta eficiéncia utilizada na industria é a de maximo torque por ampere (do inglés, Maxi-
mum Torque per Ampere — MTPA). Essa estratégia apresenta um alto torque de saida,
uma utilizacao eficiente do barramento CC e a minimizagdo das perdas do cobre (Jahns,
1987; Schoonhoven; Uddin, 2016; Shinohara et al., 2017; Chaoui; Okoye; Khayamy, 2017;
Khayamy; Chaoui, 2018).

Para controlar o PMSM com resposta dinamica rapida e alta eficiéncia utiliza-se o
método de controle orientado de campo (do inglés, Field Orientated Control — FOC'), em
que ¢é necessario o conhecimento da posi¢ao angular rotérica do PMSM. O sensor mecéanico
de posicao acoplado ao eixo da maquina nao ¢é desejavel no sistema de controle. Estes
sensores aumentam os custos do sistema de acionamento e a complexidade do hardware e
ainda, reduzem a robustez e a confiabilidade mecénica. Além disso, pode ser dificil instalar

e manter um sensor de posicao devido ao espago de montagem limitado e ao ambiente de
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trabalho rigido com vibragoes severas e/ou altas temperaturas (Krishnan, 2010). Assim,
muitos esquemas de controle sensorless com a estimacao da posi¢ao angular rotorica e da
velocidade rotérica sdo apresentados na literatura (Kim; Kook, 1999; Morimoto; Sanada;
Takeda, 2006; Foo; Rahman, 2010a; Foo; Rahman, 2010b; Yao; Huang; Peng, 2018;
Badini; Verma, 2019; Wang et al., 2019; Xu et al., 2020).

1.2 OBJETIVOS DO TRABALHO

O objetivo geral desta tese é contribuir no estudo de controle sensorless de motores
sincronos de imas permanentes.

Os objetivos especificos deste trabalho de tese incluem:

e Desenvolver uma técnica no dominio do tempo discreto de controle de desacoplado
de corrente que minimize o efeito de distirbios conhecidos e desconhecidos da planta,

bem como variacoes e incertezas paramétricas;

e Contribuir no controle de corrente e velocidade abordando o reprojeto digital de
controladores proporcionais-integrais aplicados com atraso de um periodo de amos-

tragem,;

e Desenvolver técnicas de estimacgao de velocidade rotorica baseadas no modelo do
motor sincrono de imas permanentes que necessitem de poucas equagoes para sua

implementagao;
e Contribuir com o desenvolvimento de técnicas no referencial sincrono para o IPMSM;

e Desenvolver uma estratégia de estimacao da velocidade rotérica no dominio do

tempo discreto;
e Apresentar uma estratégia de projeto dos ganhos que minimiza o erro de estimacao;

e Implementar de forma experimental os algoritmos propostos.

1.3 REVISAO BIBLIOGRAFICA

1.3.1 Classificagcao dos motores elétricos com imas permanentes

Em geral, os motores elétricos com imas permanentes (do inglés, Permanent Mag-
net — PM) podem ser classificados de acordo com a Figura 1.2.
Dependendo do projeto do motor, seja para excitagago CC ou CA, os motores

elétricos PM podem ser primeiramente classificados em dois grupos: motores de corrente
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Figura 1.2 — Classificagao das maquinas elétricas com imas permanentes.

Motores elétricos com Imas Permanentes
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Fonte: Autor

continua com {mas permanentes (do inglés, Permanent Magnet Direct Current — PMDC)
e motores de corrente alternada com imas permanentes (do inglés, Permanent Magnet
Alternating Current — PMAC).

Os motores PMDC apresentam uma estrutura semelhante aos motores com comu-
tacao CC convencionais, sendo a Unica diferenga que o enrolamento de campo é substituido
pelos imas permanentes. O comutador e as escovas ainda existem e ainda sofrem os pro-
blemas associados aos motores convencionais. O motor PMAC é um motor sincrono onde
o campo é gerado pelos imas permanentes colocados no rotor. Neste motor as escovas
e o comutador nao existem, tornando a estrutura muito simples e eliminando problemas
associados aos motores CC convencionais. Essas mudancas aumentaram a atratividade
do motor com imas permanentes.

O motor PMAC pode ser classificado em trapezoidal ou senoidal. O trapezoidal
chamado de motor CC sem escovas (do inglés, Brushless DC Motors — BLDCM) necessita
de correntes de fase retangulares para a produc¢ao de torque eletromagnético constante,
conforme Figura 1.3(b). Para obter a forma de onda da corrente estatérica desejada o
inversor deve ser chaveado em sincronismo com a posi¢ao do rotor em virtude da auséncia
do comutador com escovas. A posicao do rotor pode ser fornecida através de um sensor
de posicao ou técnicas de estimacao. O sincronismo requer que esta seja detectada a cada
60 graus elétricos, desta forma o sensor de posicdo nao precisa ser de alta resolucao, o
que é uma vantagem na utilizagdo da BLDCM em relagdo a PMSM (Fernandes, 2006;
Baratieri, 2010).

O desenvolvimento do motor PMAC senoidal se consolidou por volta de 1970, pos-
sibilitando o desenvolvimento de métodos de controle com alto desempenho através de
técnicas de controle vetoriais ja utilizadas em motores de indugao. Os motores sincrono
de imas permanentes (do inglés, Permanent Magnet Synchronous Motor — PMSM) neces-

sitam de correntes estatoricas senoidais para a producao de um torque constante, o que
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gera uma forga contra-eletromotriz senoidal, conforme Figura 1.3(a). Esta forca senoidal
é semelhante as produzidas nos motores assincronos e nos motores sincronos convencio-
nais. Para a obtencdo da corrente senoidal é necessario um sincronismo entre os sinais
de comando da fonte de alimentacao e da posicao do rotor, a informacao da posi¢ao do
rotor precisa ser instantanea para a comutacao da fonte, assim é necessario um sensor de
posicao de alta resolucao (encoders ou resolvers). Geralmente, por apresentar um torque
menos oscilatério que o motor BLDCM, o motor PMSM ¢ destinado a aplica¢bes nas

quais, o controle de velocidade e o torque sdo exigidos com precisao (Baratieri, 2010).

Figura 1.3 — Forca contra-eletromotriz (a) PMSM (b) BLDCM
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Fonte: (Baratieri, 2010)

Baseados na configuracao do rotor os PMSM podem ser classificados como motor
de imas superficiais (SPMSM) e o motor de imas interiores (IPMSM). O SPMSM, também
conhecido na literatura como PMSM com polos nao-salientes, é a maneira mais simples
e barata de se construir um PMSM, pois os imas sao simplesmente fixados em um eixo
cilindrico laminado através de um adesivo epdxi, conforme mostrado na Figura 1.4(a). Em
alguns casos os imas podem ser envoltos em um material nao condutivo para melhorar sua
fixagdo. Contudo, este tipo de motor é menos robusto e nao é adequado para aplicagoes
que requerem altas velocidades. A diferenca de indutancias nos eixo em quadratura e eixo
direto é desprezivel nesta configuracao, pois com os imas alocados na superficie uma alta
densidade de fluxo magnético é fornecida no entreferro, o que proporciona a redugao na
variacao de relutancia.

O IPMSM, ou PMSM de polos salientes, possui os imas inseridos no interior do ro-
tor, conforme apresentando na Figura 1.4(b). Esta configuracao apresenta maior robustez
mecanica que o anterior, sendo assim aplicado em sistemas que exigem alta velocidade de
rotagao, tais como veiculos elétricos hibridos (HEV). Esses motores sao considerados com
saliéncia, sendo a diferenca entre as indutancias de eixo em quadratura e de eixo direto
muito significativa (L, > L;). O aumento da variacdo de relutdncia gera um torque de
relutancia consideravel que deve ser considerado no projeto de acionamento.

O IPMSM ¢ de preferéncia em muitas aplicagoes, quando comparado ao SPMSM,
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Figura 1.4 — Configuragao do rotor (a) SPMSM (b) IPMSM.
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devido a suas caracteristicas de construgdo que permitem o aumento da sua velocidade
acima da velocidade nominal. O crescimento da sua utilizagdo em aplica¢oes industriais

vém abrindo caminhos para novas pesquisas referentes ao acionamento do IPMSM.

1.3.2 Meétodos basicos de controle

Em geral, ha duas formas bésicas de acionamentos de PMSM, a estratégia escalar e
a vetorial. O acionamento escalar pode aplicar técnicas de malha aberta e malha fechada
de corrente, e o acionamento vetorial técnicas de malha fechada. Essas estratégias foram
primeiramente aplicadas em motores de indugao (do inglés, Induction Motor — IM), porém
podem ser utilizados em PMSMs com bons resultados. Mais especificamente, a estratégia

escalar e o controle vetorial podem ser divididas em trés principais algoritmos:
e Volts/Hertz (V/f) ou Ampere-Hertz (I-f);
e Controle Orientado de Campo (FOC);
e Controle Direto de Torque (do inglés, Direct Torque Control — DTC).

A classificagao destas estratégias pode ser vista na Figura 1.5.

A técnicas V/f é relativamente simples e com implementacao de baixo custo. A
Figura 1.6 apresenta a estrutura bésica da técnica V/f em malha aberta. Este algoritmo
pode ser utilizado em aplicagdes que nao necessitem de resposta dinamica rapida, tais
como bombas e ventiladores (Chandana Perera et al., 2003; Agarlita et al., 2013; Consoli
et al., 2013; Kim; Kim, 2019).

Na técnica V/f em malha aberta a amplitude e o dngulo de fase do vetor de
tensao sao dados como referéncia de entrada do sistema de controle. Assume-se que a
resposta dinamica do motor segue o comando e, portanto, o conhecimento da posi¢ao do

rotor nao é necessario. No entanto, esta técnica quando aplicada em PMSM é instével
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Figura 1.5 — Classificacao dos controladores para acionamento de motores.
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Figura 1.6 — Técnica V/f cléssica.
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e o motor pode facilmente perder a sincronizagao na regiao de alta velocidade ou em
condi¢oes de mudanca de carga. Desta forma, sdo necessarios lagos estabilizadores para
suprir disturbios de torque e velocidade.

Para obter uma resposta dinamica rapida de torque e velocidade sem utilizar regu-
ladores de corrente e velocidade e ainda sem necessitar da transformacao de coordenadas,
Moldovan, Blaabjerg e Boldea (2011) propuseram a utilizacdo de duas malhas estabili-
zadoras ao método V/f. A primeira malha baseada no fluxo ativo atuando na corregao
da magnitude da tensao e a segunda malha baseada no erro da velocidade atuando na
corre¢ao da fase da tensdo. Em Tang et al. (2016) sao combinados os méritos da estra-
tégia V/f convencional com a estratégia FOC para obtencao de um acionamento de alto
desempenho. Dois lagos estabilizadores sao projetados a partir do erro de corrente ¢, para
corrigir a referéncia do vetor de tensao e melhorar a estabilidade global do sistema. Além
disso, nas duas referéncias citadas, é implementada a estratégia de maximo torque por
ampere para otimizar a eficiéncia da geracao de torque sem o calculo do angulo.

O método I-f é semelhante ao método V/f. Porém, em vez de especificar uma
referéncia de tensdao, como no controle V/f, a corrente no controle I-f é especificada e
mantida constante em um referencial sincrono arbitrario (Wang; Lu; Blaabjerg, 2012).
Essa técnica parece ser uma melhor solucao para tornar o processo de inicializacao mais

suave e robusto, quando comparado a técnicas V/f em malha aberta, em maquinas sincro-
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nas quando um sistema de controle sensorless é empregado (Fatu et al., 2008; Baratieri;
Pinheiro, 2014; Haichao; Boyang; Lizhen, 2017; Gao; Liu; Gong, 2018; Yu et al., 2019)
As técnicas de controle vetorial, DTC e FOC, sdo mais complexas que as técnicas
escalares, porém apresentam resposta dinamica mais rapida e precisa. As duas estratégias
tém o mesmo objetivo que é controlar torque/velocidade e o fluxo estatérico para forgar
o motor a rastrear com precisao as referéncias de torque/velocidade, independentemente
das variagbes paramétricas do sistema ou quaisquer distirbio externo (Choi; Choi; Jung,
2016). A estratégia DTC emprega os vetores espaciais de tensao estatérica para controlar
diretamente o fluxo e o torque do estator, de acordo com a diferenca entre o valor de
referéncia e os resultados estimados de torque e fluxo. O diagrama de blocos do DTC

classico é apresentado na Figura 1.7.

Figura 1.7 — Diagrama de blocos DTC classico.
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O DTC classico tem vantagens como estrutura simples, menor dependéncia dos
parametros do sistema, nao necessidade de transformacao de coordenadas, respostas de
controle rapidas. Devido a essas qualidades vém sendo amplamente utilizado em aplica-
¢oes como servo drives, turbinas edlicas e veiculos elétricos. Por outro lado, a técnica
classica possui algumas desvantagens como, alta ondulagao de torque, alta ondulagao no
fluxo estatorico, que afeta a corrente no estator e resulta numa eficiéncia reduzida, alto
nivel de ruido em baixas velocidades e frequéncias de comutagao variaveis que podem levar
a uma menor vida util do sistema. Para contornar as desvantagens acima mencionadas,
varios trabalhos foram desenvolvidos na literatura (Foo; Rahman, 2009; Foo; Rahman,
2010b; Do; Choi; Jung, 2015; Choi; Choi; Jung, 2016; Shinohara et al., 2017; Zhang; Liu,
2019; Xia et al., 2019).

Em Choi, Choi e Jung (2016), é proposta a técnica de DTC com linearizacao
baseada em Space Vector Modulation — SVM para reduzir as ondulagoes no fluxo estatorico

e no torque no acionamento. Nesta técnica é adotado o modelo dinamico desacoplado do
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PMSM, sendo os estados, o fluxo do estator e o torque eletromagnético. Em seguida,
a linearizagdo é aplicada ao modelo nao-linear do IPMSM para obtencao de um modelo
linearizado equivalente e entao pode-se utilizar a teoria de controle linear. A estabilidade
do sistema é comprovada através do teorema da estabilidade de Lyapunov. A técnica
de backstepping adaptativa com DTC é proposto em Foo e Rahman (2009). A esséncia
da técnica backstepping é a estabilizacdo de um estado de controle virtual. Desta forma,
¢ gerada uma varidvel de erro correspondente que pode ser estabilizada, selecionando
entradas de controle adequadas. Essas entradas sao determinadas a partir da andlise de
estabilidade de Lyapunov. O esquema nao-linear proposto reduz significativamente as
ondulagdes de torque e fluxo. As tensoes sao sintetizadas através do SVM, o que mantém
a frequéncia de comutagdo constante. Em Do, Choi e Jung (2015) é proposto um DTC
6timo nao-linear aplicado a veiculos elétricos, em que é obtido de modo offline o angulo de
fluxo do estator, de forma que nao é necessaria a transformacao de variaveis e a estimacao
do fluxo. J4 em Shinohara et al. (2017) é proposta a utilizagdo da estratégia MTPA
aplicado DTC para nao ser preciso a construcao offline da tabela de pesquisa com o fluxo
do estator. A taxa de variacdo das correntes ¢4 e i, e da modulagao sao introduzidos no
controle DTC em Zhang e Liu (2019), com isso um método de modulagao que determina,
o tempo de duracao do vetor de tensdo ativo é desenvolvido. Em Xia et al. (2019) os
efeitos dos disturbios do PMSM sao incluidos através de um observador de distturbio, o
que pode fornecer nao s6 uma resposta mais rapida, mas também com forte rejeicao de
perturbacoes.

Outro método de controle vetorial é o FOC. Neste controle o sistema trifasico
variante no tempo ¢é transformado em um sistema com duas componentes CC, em que o
torque e o fluxo podem ser controlados de forma desacoplada. O FOC é um boa solucao
em aplicagoes que necessitam acionamento com alto desempenho. Esta técnica utiliza
duas malhas fechadas de controle. A malha de velocidade/posigao é disposta em cascata
em torno da malha de torque. Este método possui uma rapida resposta de torque e
controle de velocidade preciso. A principal desvantagem deste método de controle é que
para a malha externa é necessario o conhecimento da velocidade/posigao obtidos a partir
de um sensor mecanico de posicao, o que aumenta o custo do sistema. Um diagrama
de blocos do FOC classico é apresentado na Figura 1.8. Pode-se observar pela Figura
1.8 que nao ha torque de referéncia, o que nao significa que o torque nao esteja sendo
controlado. Na realidade, um torque de referéncia pode ser gerado pelo controlador de
velocidade. Entao, as referéncias de corrente podem ser obtidas de acordo com este torque
de referéncia controlado.

Uma estratégia associada ao FOC aplicada ao PMSM muito vista em trabalhos
da literatura é a do angulo de torque constante. Esta estratégia visa fixar a componente
de corrente 74 em zero para que somente a corrente ¢, seja proporcional ao torque, sendo

a maneira mais simples de implementar um controle linear de torque. Entretanto, o
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Figura 1.8 — Diagrama de blocos FOC classico.
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IPMSM apresenta uma parcela de torque de relutancia e neste controle ela é desprezada,
fazendo com que o sistema apresente uma eficiéncia reduzida (Figueiredo; Bim, 2010).
Em virtude disto, existem estratégias que melhoram o desempenho do método FOC,
tais como, estratégia MTPA, estratégia FW, controle de fator de poténcia unitario e
controle de maxima eficiéncia. Comparando as estratégias mencionadas, MTPA e FW
sao estratégias que apresentam maiores atrativos para aplicagoes industriais. O controle
MTPA é eficaz nas regioes de baixa velocidade. Enquanto isso, o controle FW é necessario
em aplicacoes de alta velocidade. Embora MTPA e FW empregam algoritmos diferentes,
eles sao métodos FOC em sua natureza.

O método MTPA pode ser dividido em dois grupos, o primeiro é dependente dos
pardmetros da planta e o segundo é independente dos parametros da planta (Liu et al.,
2017). Alguns trabalhos calculam as referéncias de corrente a partir do MTPA conside-
rando os parametros do PMSM constantes (Jahns; Kliman; Neumann, 1986; Morimoto;
Sanada; Takeda, 1994; Nasir Uddin; Radwan; Azizur Rahman, 2002; Jung; Hong; Nam,
2013), no entanto, em aplicagoes reais existe o efeito da saturagdo magnética, temperatura
e acoplamento de variaveis. Outros trabalhos utilizam estimadores online de parametros
para melhorar o desempenho do controle com MTPA (Mohamed; Lee, 2006; Ni et al.,
2015; Schoonhoven; Uddin, 2016). Nesses métodos a estimacao da varidvel tem que ser
bem desenvolvida e o efeito do acoplamento deve ser considerado. Tabelas de pesquisa (do
inglés, Lookup tables — LUTS) também sao empregadas para a realizagdo do controle com
MTPA (Yang et al., 2012; Consoli et al., 2013). Os dados da LUT podem ser obtidos a
partir de analise numérica, no entanto, a sua precisao depende da tolerancia do fabricante,
das variacoes das propriedades do material e da temperatura. Estes métodos mencionados
sao alguns dos que dependem do conhecimento prévio dos parametros da planta. Os mé-
todos independentes do conhecimento prévio dos parametros da planta utilizam injecao
de sinal e algoritmos de pesquisa. A injecao de sinal consistem em injetar um sinal de

perturbagao no angulo da corrente ou no vetor de tensao e analisa-se a variacao no torque
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ou poténcia mecéanica para ajustar o dngulo da corrente ou tensao (Sun; Wang; Chen,
2015; Liu et al., 2017). Algoritmos de pesquisa alteram o dngulo de corrente para pesqui-
sar o melhor ponto MTPA, em geral esses métodos nao requerem nenhum conhecimento
dos pardmetros do motor, mas apresentam um desempenho dindmico pobre (Dianov et
al., 2008).

Assim como no MTPA, o método FW pode ser dividido em duas categorias, a
primeira é baseada no modelo e nos parametros da planta do motor e a segunda categoria
é sem os parametros e modelo da planta. A primeira categoria tem como vantagem a pre-
cisdo, se as variagoes paramétricas nao forem levadas em consideracao e a segunda catego-
ria apresenta simplicidade de implementacao facilitando o sistema de controle (Krishnan,
2010). Em Jahns (1987), é modificado o controle de torque proposto em Jahns, Kliman
e Neumann (1986) para melhorar a transi¢do entre os modos de geragao de referéncia,
uma rapida resposta e um ajuste melhor do barramento CC. Um método de controle de
tensao "sixz-step” para operacao em FW, dando uma méaxima utilizacdo do barramento
CC, é proposto em Bose (1991). Outra abordagem é apresentada em Morimoto, Sanada e
Takeda (1994), onde um compensador de tensdo e um regulador de corrente com controle
desacoplado sao proposto para operacao FW.

Muitos trabalhos relacionados ao controle do PMSM com alto desempenho encon-
trados na literatura utilizam as técnicas MTPA e FW aplicadas a um mesmo sistema para
operagao em uma ampla faixa de velocidade. Um controlador levando em consideragao os
efeitos das reagoes de armadura e do acoplamento existente no PMSM é desenvolvido em
Morimoto, Sanada e Takeda (1994). E também desenvolvido um algoritmo para minimi-
zar a transicao entre os métodos de determinagao das referéncias. Uddin e Rahman (2007)
desenvolveram um controle robusto baseado em logica Fuzzy melhorado para aplicacoes
industriais. Variagdes de poténcia do motor e do inversor sdo consideradas. Em Schoo-
nhoven e Uddin (2016) é proposto um controle robusto ndo-linear onde as leis de controle
sao desenvolvidas baseadas na técnica backstepping adaptativa para garantir a robustez
do sistema. A estabilidade assintética do sistema é comprovada através dos critérios de
estabilidade de Lyapunov em conjunto com o Lemma Barbalat. A referéncia ¢} ¢ gerada
através dos algoritmos MTPA e FW, enquanto a referéncia i; ¢ obtida a partir de uma

funcao Lyapunov.

1.3.3 Meétodos basicos de estimacao de velocidade e posi¢ao do rotor

Para se obter um sistema com alto desempenho para PMSM sao indispensaveis
medigoes precisas de posicao e velocidade do rotor, que em sistema de acionamento do
PMSM convencionais geralmente sao obtidas através de sensores mecanicos como enco-

der e resolver. O uso desses sensores aumenta o custo, o tamanho e a complexidade do
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hardware e reduz a robustez mecanica e a confiabilidade dos sistemas de acionamento do
PMSM (Vas, 1998). Para resolver esses problemas, inicialmente técnicas desenvolvidas
para o controle sensorless de maquinas de indugao foram somente modificadas e aplica-
das ao PMSM. Como esses métodos eram baseados na forca eletromotriz do motor, seu
desempenho néo foi satisfatério em toda a faixa de operacao da velocidade (Sul; Kwon;
Lee, 2017), visto que em baixas velocidades os valores da forga eletromotriz do motor sao
baixos e nao estimam a velocidade rotérica com precisao. Em geral, ha trés estratégias

para estimacao da posicao do PMSM, conforme Figura 1.9.

Figura 1.9 — Classificagao das estratégias de estimagao de posigao/velocidade rotoérica.
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Em PMSM existem variagoes espaciais de indutancias e resisténcias (saliéncias) na
direcao dgq devido a geometria e efeitos de saturagao, essas saliéncias podem ser utilizadas
para a estimacao da posicdo do rotor. Com base na saliéncia, a posicdo do rotor pode
ser estimada medindo a resposta da corrente ou a variacao da indutancia com a injecao
de um sinal de tensao em alta frequéncia, é dificil estimar a posicao em condi¢oes de
sobrecarga, por que as respostas sao distorcidas pelo efeito da saturacao e de harmonicos
(Lim; Chai; Hong, 2016; Sul; Kwon; Lee, 2017; Wang; Yang; Chen, 2019). Em Lim,
Chai e Hong (2016) sao apresentados dois métodos sensorless baseados em saliéncia apli-
cados em veiculos elétricos. O primeiro método é tragado o contorno da variagao das
indutancias dos eixos dgq com a mudanca da posicao rotérica e o segundo método avalia
a distor¢ao harménica total (THD) das indutancias de fase. Um acionamento sensorless
baseado em saliéncias com a reducao da ondulacao de torque de um motor IPMSM de en-
rolamento concentrado é proposto em Kano (2015). Em Wang, Yang e Chen (2019) uma
estratégia utilizando a injecao de um sinal de tensao senoidal pulsante de alta frequéncia
no referencial sincrono ¢é utilizada para a obtencao da velocidade estimada do SPMSM.
Diferente dos métodos convencionais, essa estratégia injeta o sinal no referencial sincrono
(dq) e a informacao da posi¢ao do rotor é obtida através da corrente em alta frequéncia

no referencial estacionério (a/3).
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Outro método para estimar a posicao rétorica é a partir da adigao de uma compo-
nente de tensao/corrente do estator em alta frequéncia e avaliagdo dos efeitos da anisotro-
pia do motor na amplitude da componente de tensdo/corrente do estator correspondente.
Este método é comumente utilizado para detecgao da posicao inicial do rotor (Kim et
al., 2004) e para estimagao em baixas velocidades (Foo; Rahman, 2010b; Wang; Yang;
Xu, 2013). Em Kim et al. (2013) é injetado um sinal de corrente de alta frequéncia que
apresenta robustez mediante variagbes de carga e velocidade. Um método mais efetivo e
eficiente para selecionar os ganhos do estimador de posi¢ao rotérica através da injecao de
sinal de alta frequéncia em IPMSM é proposto em Kim e Ha (2008).

Métodos nao-adaptativos utilizam as correntes e tensoes medidas, bem como as
equacoes fundamentais do motor PMSM. Esses métodos podem ser divididos em quatro
categorias. A primeira categoria utiliza a técnica de medicao da corrente do barramento
CC. Esse é um dos métodos mais antigos, simples e com baixo custo (Benjak; Gerling,
2010a). Em Frederiksen, Birk e Blaabjerg (1994) sao apresentadas duas técnicas, a pri-
meira ¢ o método minimo de entrada de energia e o segundo é o método do fator de
poténcia. O pressuposto dessas técnicas ¢ que o motor esta trabalhando em um ponto
de operacao estacionario, onde o torque de carga e a velocidade do rotor sao constantes
em cada frequéncia analisada. Como vantagem tem-se a simplicidade, porém o baixo
desempenho e precisao sao desvantagens dessa técnica.

A segunda categoria dos métodos nao-adaptativos utiliza as correntes ou tensoes
estatoricas para a estimacado da posicdo do rotor. Os autores utilizam diferentes estra-
tégias, alguns trabalhos utilizam o modelo do motor em coordenadas trifasicas (Hoque;
Rahman, 1994), enquanto outros utilizam em coordenadas 7d (Benjak; Gerling, 2010a).
Utilizando a equacao da tensao de fase do motor a terceira categoria dos métodos nao-
adaptativos obtém a posicao do rotor através de uma estimativa do fluxo do motor. A
vantagem deste método do calculo do fluxo é que as tensoes de linha podem ser utili-
zadas, porém existe a complexidade do céalculo e os ruidos do sistema que atrapalham a
obtencao desse fluxo (Xu et al., 2019a). A quarta categoria, assim como as anteriores,
utiliza o modelo do motor para obter a informacao da forca contra-eletromotriz. A forca
contra-eletromotriz é uma fungao da posigao do rotor em relagdo ao enrolamento (Benjak;
Gerling, 2010a; Vas, 1998; Gao; Liu; Gong, 2018).

Baseados ainda no conhecimento prévio do modelo sao encontrados na literatura
trabalhos que desenvolvem técnicas adaptativas para a obtencao da posi¢ao/velocidade
do rotor. Os métodos adaptativos comparam o erro entre a saida medida do sistema
real e a saida estimada calculada através de um modelo matematico do motor e adaptam
os parametros do modelo com o objetivo de minimizar o erro entre o sistema real e o
modelo. E desejével que o projeto seja estével e robusto, assim Teoremas de estabilidade
de Lyapunov ou Critérios de Hiperestabilidade de Popov sao utilizados como mecanismos

de adaptacao que garantem a estabilidade do sistema.
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O sistema adaptativo por modelo de referéncia (do inglés, Model Reference Adaptive
System — MRAS) é um esquema efetivo para a estimacao de velocidades em acionamento
de diferentes motores. No MRAS, um modelo ajustavel e um modelo de referéncia estao
conectados em paralelo. Com o mecanismo de adaptacao adequado, espera-se que a saida
do modelo ajustavel convirja para a saida do modelo de referéncia. Assim, a velocidade
do rotor estimada pelo mecanismo adaptativo convergira para a velocidade real do rotor
contida no modelo de referéncia. Em Zhao, Qiao e Wu (2014) ¢ utilizada a forca eletro-
motriz estendida como o modelo de referéncia para a estimacao da velocidade rotoérica. O
estimador MRAS de velocidade proposto possui dois modos de operagao, podendo traba-
lhar em aplicagoes como gerador ou motor. O MRAS convencional utiliza um regulador
proporcional-integral para a obtencao da estimativa da velocidade, para garantir a ro-
bustez do sistema alguns trabalhos tem optado pela substituicdo do PI por algoritmos
por modos deslizantes, l6gica fuzzy entre outros (Gabbi; Grindling; Vieira, 2016; Chaoui;
Okoye; Khayamy, 2017).

A estimacao de velocidade/posi¢ao do rotor através de métodos adaptativos pode
ser feita utilizando observadores. As técnicas de observacao mais utilizados na literatura
sdo observador de Luenberger (do inglés, Luenberger Observer — LO), filtro de Kalman
estendido (do inglés, Extended Kalman Filter — EKF) e observador por modos deslizantes
(do inglés, Sliding Mode Observer — SMO). Em Zhang et al. (2016) um LO de ordem
total é utilizado para obtencao da forga eletromotriz, que contém a informacgao da posicao
do rotor. Para melhorar a precisao da estimagao da posicao é utilizado um filtro vetorial
adaptativo. Para melhorar a largura de banda e obter informagoes da velocidade estimada
mais precisas um LO modificado é proposto em Zhang et al. (2017). Os sistemas com LO
geralmente apresentam melhor desempenho que os baseados em MRAS que costuma ter
erros maiores nos valores estimados (Benjak; Gerling, 2010b).

O EKF é um algoritmo 6timo de estimativa recursiva baseado nos minimos qua-
drados para estimar os estados de um sistema nao-linear. Em Kim e Kook (1999) ele é
capaz de estimar os parametros do sistema e as variaveis de estado do PMSM, eliminando
praticamente todas as influéncias de ruidos estruturais no esquema de controle vetorial,
sendo robusto a variagoes paramétricas. O fluxo dos imas do IPMSM ¢é identificado por
um esquema utilizando um EKF em Shi et al. (2012), a partir dessa identificacdo é pos-
sivel o controle sensorless do sistema. Em Foo, Zhang e Vilathgamuwa (2013) o EKF
é utilizado nao somente para estimar a velocidade do rotor, mas também para detectar
falhas de sensores. A principal dificuldade no desenvolvimento do EKF para PMSM é
a complexidade do modelo dindmico do IPMSM expresso em coordenadas estacionarias
(af) (Boussak, 2005). Em Kyslan et al. (2019) o EKF ¢ utilizado para estimar a ve-
locidade/posi¢ao rotérica e o modelo do motor adotado é no referencial sincrono (dgq) e
discretizado pela expansao da série de Taylor.

Vantagens como insensibilidade a variacao paramétrica e alta robustez a incertezas
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da estrutura do sistema tornam o SMO uma solugao promissora para o controle sensorless
de PMSM. Assim como no EKF, a maior dificuldade encontrada na aplicacao desta técnica
¢ o modelo complexo do IPMSM em coordenadas af, modelo este que é o adequado
para obten¢ao da posicao/velocidade do rotor a partir destas técnicas. Com estrutura
semelhante ao LO, a técnica SMO sb6 se diferencia por utilizar uma funcdo chaveada
do erro de estimagao no lugar da realimentacdo da correcao com ganho linear (Benjak;
Gerling, 2010b). Em Foo e Rahman (2010a) é desenvolvido um SMO adaptativo para
a estimagao das correntes estatoricas e a velocidade rotérica. A estabilidade assintotica
¢ obtida através da andlise de Lyapunov. Um estimador de posi¢cao do rotor utilizando
o modelo do fluxo estendido é proposto para o controle sensorless do PMSM utilizando
SMO com compensador de posicao em Zhao et al. (2015). A compensac¢ao da posigao
melhora o desempenho e a capacidade de operacao em baixas velocidades desses sistema
sensorless. Em Xu et al. (2019b), um SMO é projetado para estimar a velocidade rotérica
do PMSM, considerando os efeitos do filtro LC conectado entre o inversor e a maquina.
A dltima estratégia de estimagao da velocidade/posi¢ao do rotor apresentada na
Figura 1.9 é a inteligéncia artificial. Estd técnica resume-se em rede neural, sistemas
baseados em logica fuzzy e redes neurais fuzzy. Este tipo de método nao exige o co-
nhecimento do modelo matematico da planta do PMSM, exibem boas propriedades de
rejeicao de ruido, podem ser facilmente modificados, e apresentam boa robustez mediante
a variagoes paramétricas (Benjak; Gerling, 2010b; Mei; Sun; Shi, 2015; Wang; Hoole;
Haran, 2019; Nicola; Nicola; Duta, 2019; Pan et al., 2019). Um estimador de velocidade
utilizando um algoritmo de rede neural baseado no conhecimento da maquina para in-
terpretar os sinais obtidos através de sensores lineares de efeito hall é desenvolvido em
(Wang; Hoole; Haran, 2019). O objetivo principal é projetar um sistema de estimagao da
posicao com boa relagao custo-beneficio, quando comparado a encoders e resolvers, sem
as limitagoes apresentadas em outras técnicas de estimac¢do. Em (Pan et al., 2019) um
método de otimizagao do observador de posicao rotérica com base em uma rede neural
BP, que aprimora a tecnologia de controle sensorless, foi desenvolvido. Os ganhos do
regulador PI para observacao da posicao rotorica sao obtidos em tempo real, de forma

que este responde com maior precisao as mudancas de carga.

1.4 CONTRIBUICOES DO TRABALHO

As principais contribui¢oes obtidas com a realizacido deste trabalho de tese podem

ser sumarizadas, da forma:

1. Desenvolvimento de uma técnica no dominio do tempo discreto de controle desaco-
plado de corrente utilizando uma combinagao das estratégias por modos deslizantes

e observador de disturbio. Analise de estabilidade e convergéncia sdo apresentadas;
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2. Desenvolvimento de um estimador de velocidade rotoérica baseado em observador de
disturbios em tempo continuo que considera o modelo do motor sincrono de imas

permanentes de superficie.

3. Desenvolvimento de um estimador de velocidade MRAS que utiliza como lei de

adaptagdo uma técnica por modos deslizantes;

4. Desenvolvimento de uma lei de adaptagdo no dominio do tempo discreto para es-
timacgao da velocidade rotérica baseado na observacao das correntes estatoricas no

referencial sincrono;

5. Anélise e desenvolvimento dos estimadores de velocidade rotérica em tempo con-
tinuo e tempo discreto aplicados a maquinas sincronas de imas permanentes. Tais

observadores incluem provas de estabilidade e convergéncia;

1.5 ORGANIZACAO DO TRABALHO

Este trabalho esta dividido em sete capitulos e quatro apéndices.

No primeiro capitulo é apresentada uma classificacdo das maquinas elétricas com
imas permanentes, apresentando as caracteristicas, vantagens e desvantagens dentro de
cada modelo desenvolvido na industria. Apds é apresentado um estudo sobre as técnicas
de controle para o acionamento deste motor, com uma melhor revisao ao controle orientado
por campo. Como nestas estratégias de controle é necesséario o conhecimento da velocidade
e posicao do rotor, sendo a utilizagdo de sensores mecanicos prejudicial ao desempenho do
sistema, ¢ realizada uma revisao sobre os principais métodos de observacao de velocidade
para a criacao de um sistema com acionamento sensorless.

No segundo capitulo é desenvolvido o modelo dindmico do motor sincrono de imas
permanentes. Iniciou-se com o modelo em coordenadas trifasicas, sendo transformado
para coordenadas estacionarias através da utilizacdo da transformada de Clark e logo
ap6s para a coordenadas sincronas com a utilizacao da transformada de Park. E abordado
também neste capitulo o desenvolvimento de um modelo simétrico para o motor sincrono
de imas permanentes internos. Bem como, a discretizacdo do modelo dinamico elétrico
considerando o atraso de implementagdo para aplicacdes experimentais.

O capitulo trés apresenta a proposta de um controlador por modos deslizantes
baseado em observador de distirbio no dominio do tempo discreto, que visa desenvolver
um controle desacoplado de correntes e minimizar os efeitos dos distirbios conhecidos
e desconhecidos da planta, além de variagoes e incertezas paramétricas. As andlises de
estabilidade e convergéncia do sistema, bem como da escolha dos ganhos sao apresentadas.

Resultados de simulacao e experimentais validam a técnica proposta.
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No capitulo quatro é desenvolvida uma lei de adaptacao para estimacao da velo-
cidade rotérica de um SPMSM utilizando um observador de distirbio. O observador de
distirbio é empregado para estimar a forga contra-eletromotriz do PMSM. A anélise de
estabilidade do observador de distirbio e do estimador de velocidade para sistemas no
tempo continuo sao apresentadas. Para validacao do algoritmo proposto resultados de
simulagao sao desenvolvidos.

No quinto capitulo é desenvolvida uma técnica de observacao da velocidade rotorica
utilizando o método MRAS. Além disso, propoem-se a utilizacdo de um modelo linearizado
do TPMSM e um regulador por modos deslizantes para a obtengdo da velocidade, ao
invés da cléassica lei de adaptacao utilizando PI encontrada na literatura. A analise de
estabilidade e de convergéncia do algoritmo ¢é apresentada, bem como os resultados de
simulagdo e experimentais.

No capitulo seis desta tese é desenvolvido um estimador de velocidade rotérica no
dominio do tempo discreto através da observagao das correntes estatéricas no referencial
sincrono dgq. A estabilidade do sistema é verificada através da analise de perturbacao
de pequenos sinais e dos polos e zeros do sistema em malha fechada. Apds a definicao
dos intervalos dos ganhos em que o sistema ¢ estavel, um algoritmo genético ¢é utilizado
para a obtencao dos ganhos do estimador objetivando minimizar o erro da estimacao
da velocidade rotérica. Resultados de simulagdo e experimentais validam a estratégia
proposta.

No capitulo sete sao apresentadas as consideracoes finais do trabalho, contribuigoes,
sugestao de trabalhos futuros e a relacao de artigos publicados, em periddicos e congressos,
durante o desenvolvimento da tese.

No apéndice A é apresentado o estudo desenvolvido sobre as estratégias de ma-
ximo torque por ampere e de enfraquecimento de fluxo para a geracao das referéncias de
correntes estatéricas para o controle.

No apéndice B ¢é apresentado um estudo para o reprojeto digital de controladores PI
aplicados a plantas que podem ser descritas por modelos de primeira ordem submetidos
a um atraso de um periodo de amostragem. Esse estudo desenvolvido fornece novas
condicoes LMI para esse reprojeto.

No apéndice C sao apresentados os conceitos fundamentais para estudo e utilizacao
de algoritmos genéticos.

O apéndice D apresenta informagoes sobre a bancada experimental, tais como
dados da maquina sincrona de imas permanentes, explicacao sobre o sistema de aquisi¢cao

de dados, o inversor de tensao, modulacao implementada e a técnica de partida utilizada.






2 MODELAGEM DE MOTORES SINCRONOS DE IMAS
PERMANENTES

2.1 CONSIDERACOES INICIAIS

Neste capitulo é apresentado o modelo dindmico do motor sincrono de imas perma-
nentes. Algumas consideragoes iniciais para a obtencao deste modelo sdo abordadas. O
modelo é primeiramente obtido em forma das tensoes trifasicas do motor, apds é aplicada
a transformada de Clark (a/3), que transforma as grandezas para um sistema bifdsico
equilibrado. Com a obten¢do do modelo em coordenadas a3 é aplicada a transformada
de Park (dgq), no qual é obtido um modelo com as grandezas em um mesmo referencial,
no caso referencial sincrono. O modelo em coordenadas sincronas é fundamental para
aplicagao das técnicas de controle, apresentando equagoes menos complexas que o modelo
trifasico, pois elimina o acoplamento entre as indutancias do estator e a variagao temporal
das indutancias do estator e rotor.

O modelo dinamico no referencial sincrono dg é transformado para o dominio do
tempo discreto utilizando o método de Euler. Visando a aplicacao deste modelo em
microcontroladores e processador digital de sinais, o efeito do atraso de implementagao

digital é incluido no modelo.

2.2 MODELO DINAMICO ELETRICO

A representac¢ao dindmica do PMSM através de um modelo matematico adequado
¢ fundamental para analise, simulacao e projeto do controlador. Este modelo serd obtido
no referencial sincrono dg. O modelo trifasico convencional ndo é adequado para o uso em
controle, uma vez que as grandezas de estator estao referidas em um referencial estaciona-
rio, enquanto que as grandezas de rotor a um referencial girante com a mesma velocidade
do rotor. Este fato faz com que as indutancias apresentem dependéncia temporal, o que
torna complexa a resolucao das equagoes dinamicas. Com o uso de transformacoes ade-
quadas entre sistemas de coordenadas pode-se obter um modelo bifasico em um referencial
unico. Na obten¢dao do modelo dindmico do PMSM as seguintes hipoteses sao admitidas
(Krishnan, 2010):

e 0s enrolamentos estatoricos sao balanceados com a forga magnetomotriz distribuida

senoidalmente;

e as indutancias sao fungoes senoidais da posicao rotorica;
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e a saturagao e as incertezas paramétricas sao negligenciadas;
e as resisténcias estatoricas sao consideradas iguais, e

e as perdas do ferro sao desprezadas.

Essas hipoteses sao consideradas classicas na literatura para a modelagem do
PMSM. O PMSM caracteriza-se por apresentar imas no rotor ao invés de enrolamen-
tos, como é visto em motores sincronos convencionais. Entretanto, a configuragao elétrica
de ambos os modelos pode ser considerada semelhante ou até mesmo igual. Desta forma,
nao € necessaria a modelagem dindmica elétrica no referencial do rotor. O circuito elétrico

estatorico é o representado na Figura 2.1.
Figura 2.1 — Circuito elétrico estatorico.

bs

as

Fonte: Autor.

2.2.1 Representacao em coordenadas abc

Aplicando as leis de Kirchhoff ao circuito elétrico da Figura 2.1 a representacao

matematica em coordenadas abc pode ser obtida,

Vsa R, 0 0 tsq J Gsa
v | =1 0 Ry O ey | + i Osb (2.1)
vse | [ 0 0 R Gsc Gse
0sa | | La Mu M || i ;
b | = | Moy Ly My iy | T | O (2.2)
Gse Mew My L ise .
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em que U, Vg € Use Tepresentam as tensoes estatérica de fase, 44, i € 15 as correntes
estatoricas de fase, ¢qq, s € P 0s fluxos estatéricos, L,, Ly e L. as indutancias estato-
ricas, My, M,. e M,. as indutancias mutuas entre as fases, R, as resisténcias estatoricas
e ¢!, ¢, e ¢, fluxo concatenado do rotor para as fases.

Considerando-se as varia¢oes da relutancia segundo a direcao radial do rotor, como
ocorre nos motores de polos salientes, as indutancias proprias e mutuas, podem ser mo-
deladas em fun¢ao do dngulo de deslocamento do rotor e da distribuigao senoidal do fluxo

no entreferro (Krause; Wasynczuk; Sudhoff, 1995), sendo dadas por

L,=L,+ L,,cos2 <96—|— g)
s
Ly=L,+ L,,cos2 <96— 6>
T
L.=L,+ L,,cos2 (96—1— 6)

1 - (2.3)
My =—=L,+ L, cos?2 (06 + )
2 6
T

1
M, = _§Ls + L,, cos?2 <06 — 6)

1
My, = _iLS + L,, cos?2 (06 — ;T) .

em que L, e L, sao parametros dependentes das permeabilidade do vacuo, das dimensoes
internas do estator, do nimero de espiras dos enrolamentos e do entreferro do motor.
Usualmente pode-se considerar o entreferro como uma constante ou como uma fungao
peridédica. Se o entreferro for considerado o motor sera de polos nao salientes e assim
L,, = 0, jd no caso deste ser uma funcao periédica o motor serd de polos salientes e
L., # 0 (Krause; Wasynczuk; Sudhoff, 1995).

Os fluxos magnéticos ¢, ¢, e ¢, sao funcoes senoidais e podem ser expressos por
(Boldea, 2005),

¢Z = ¢srm COos <9e)
G = Garm c0s (0. — 27/s) (2.4)
¢, = Psrm COS (Qe + 27T/3) )

se as harmonicas de fluxo forem desprezadas, sendo ¢, 0 fluxo magnético dos imas

méximo nas fases do estator.

Portanto, as equagoes (2.1) e (2.2) podem ser reescritas na forma matricial,

. d
Vabe = Rabczabc + a(ﬁabc (25)

d)abc = Labciabc + ¢Zbc' (26)
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Sendo os vetores,

_ T
Vabe = | Usa Ush Usc }
. : T
tabe = ] isa isb Z'sc }
| ) (2.7)
¢abc = ] ¢sa ¢sb ¢SC }
, - T
abc — L ¢£ ng (bz } :
E as matrizes Ry € L.,
R, 0 O
Ry=| 0 R, 0
0 0 R,
(2.8)
La Mab Mac
Labc = Mab Lb MbC
Mac Mbc Lc

2.2.2 Representacao em coordenadas estacionarias o/

Sistemas trifasicos sao geralmente submetidos a transformacoes lineares para ob-
tencao de sistemas equivalentes bifasicos que possibilitam determinar o seu desempenho
de forma mais simplificada. Nesse sentido, é aplicada a transformada de Clark que con-
verte as grandezas como tensao, corrente e fluxos trifasicos para um sistema de eixos a0,
sendo o sistema trifasico simétrico e balanceado, o componente 0 é nulo e assim é obtido
o sistema bifasico equivalente em coordenadas a8 (Barbi, 1985).

A matriz que transforma o eixo trifasico em bifésico, é dada por,

_1
2
KaBO = g

= O =

1
3 3
T 7% (2.9)
1
2 2

que conduz o sistema em coordenadas abc para af3. Relacionando as coordenadas estaci-
onarias af e as de fase abc, o eixo « coincide com o eixo a e o eixo [ é 90 graus atrasado
em relagao ao eixo a.

Portanto, para se obter as componentes a5 para tensao, corrente e fluxo estatéricos
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e fluxo rotérico aplica-se a matriz transformacao K,y como,

Vapo = Kaﬁ'vabc
tago = Koplabe
Papo = KasPabe
¢;BO = Ka5¢2bc

(2.10)

em que os vetores sao definidos por

T
Vapo = | Vo Up Uo}

tago = [ ia i do |
T (2.11)
boso = | o b5 o |
r T T s T
heo = h 0% db ] -
Assumindo que o PMSM é um sistema a trés fios balanceado, entao,

by iy L. =0 (2.12)

o que implica que 75 = 0, e assim as variaveis do componente de sequéncia zero podem
ser desconsideradas. Logo, o modelo dinamico da tensao pode ser obtido utilizando a
matriz transformacao de Clark (2.9) em (2.5) e (2.6), e desconsiderando a componente de

sequéncia zero, na forma,

) d
Vop = Raﬁzaﬂ + %qbaﬂ (213)

Gop = Lagias + Pus (2.14)

sendo a matriz de indutancia L,g dada por,

3| Ls— Ly, 20, —L,, sin (26,
Ls=3 o) hnsin (20 (2.15)
2 —Lysin(20,)  Lg + Ly, cos (26,)
e o fluxo magnético rotérico,
cos (6.)
3 = Dsrm . 2.16
o =9 [ sin (6,) ] (2.16)

Entao, o comportamento dindmico das correntes estatéricas em o3 pode ser obtido
substituindo (2.14) em (2.13), resultando em

d

) _ 0 ) _ _
g tas = —(Lag)™" (Raﬂ + WeLoc/3> bas + (Lag) " Vas — (Lag) " €as (2.17)

0.
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T
sendo o vetor da forca contra-eletromotriz e,z = [ o €8 }

d

— ¢’ 2.1
dt af ( 8)

= €np = ¢S7“mwe [ —sin (06) ]

cos (6.)

em que w, ¢ a velocidade angular elétrica.

A modelagem apresentada assume que o motor possui polos salientes, ou seja,
IPMSM. Caso o motor apresente polos nao salientes, SPMSM, sendo o entreferro uniforme,
o pardmetro fisico L, é nulo (Krishnan, 2010). Assim, as indutdncias préprias e mituas
independem da posicao rotorica, tornando o modelo dinamico das correntes estatoricas

€como,
d R 1 1

e e D s —ens. 2.19
gy a8 Ls’&ﬂ+stﬁ T 6o (2.19)

2.2.3 Representacao em coordenadas sincronas dq

A transformada de Park converte as varidveis (tensao, corrente e fluxos) associadas
com os enrolamentos estatéricos em outras varidveis que sao associadas a enrolamentos
ficticios sincronos com o rotor. Esta transformada adota um plano cuja referéncia é o plano
de coordenadas rotéricas permitindo desenvolver uma analise cujas variaveis senoidais e
as indutancias variantes no tempo sejam virtualmente eliminadas.

O plano no referencial rotérico é designado por coordenadas sincronas dq sendo
orientado no fluxo magnético rotérico ¢, 5. A relagdo entre os planos de coordenadas

estacionarias a8 e sincronas dq ¢ dado pela matriz de transformacao,

(2.20)

cosf, siné,
—sinf, cosl,

K- [

que mapeia os componentes de coordenadas a3 em dgq.
Considerando o PMSM, a tensao, corrente e fluxo estatérico em coordenadas sin-
cronas podem ser obtidos por meio dos componentes estacionarios aplicando a matriz de

transformagao rotacional (2.20) como,

Vaqg = qu’va/g
iag = Kagiog (2.21)
Giq = Kighap
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em que os vetores correspondem a
T
Vag = { Vg Uq }
. . . T
dag = | ia i | (2.22)
T
bag=| b & | -

Assim, o modelo de tensao do PMSM em coordenadas sincronas dq pode ser obtido
a partir da substituigdo de (2.21) em (2.13) e em (2.14),

. 0K, * N d
Vag = KggRopKag "iaq + we (quaZf) bag + (KigKag ") 7 buq (2.23)
Gaq = KagLapKag 'iag + Pl (2.24)

. T
€m que ¢dq = [ ¢S7‘m 0 } :
As equagdes (2.23) e (2.24) podem ser simplificadas para

. d
Viq = ququ + wequdq + %q’)dq (2.25)

@dq = Lagiag + o3, (2.26)

em que a matriz auxiliar J, a matriz de indutancias sincronas L, € a matriz das resistén-

J = [0 _1] (2.27)

cias Ry, sao respectivamente,

1 0
[ Ls 0
L, = 2.28
dq 0 Lq ( )
(R, 0
Ry, = 2.29
dgq 0 R, ( )
tal que as indutancias do eixos d e ¢ equivalem a
Li=2 (L~ Ly)
: (2.30)
Ly = ) (Ls + L)

sendo grandezas constantes no tempo, se as incertezas paramétricas sao desprezadas.

Logo, o comportamento dinamico das correntes sincronas dq pode ser obtido a
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partir da substituicao de (2.26) em (2.25),

R + pLd —weLq
OJeLd R+ qu

’qu =

idq * |: Weq(:srm ] <231)

em que, p é a derivada em relagdo ao tempo (d/dt).

Isolando os termos diferenciais das correntes,

L0 0
L
‘o ] Vdg — [ w, Lrm ] - (2.32)

E importante salientar que L, > L;no IPMSM. Isto se deve ao efeito dos caminhos

Taq +

magnéticos ao longo dos eixos dgq, que resultam em uma relutdncia menor no eixo g em
relagao ao eixo d (Boldea, 2005). Normalmente, a diferenca entre as induténcias sincronas
dq é da ordem de 5 a 15% para PMSM de polos nao salientes, sendo adotado que Ly = Lj,.
Por outro lado, para PMSM com polos salientes a diferenca entre as indutancias pode
chegar a 220% (Krishnan, 2010).

O comportamento dindmico elétrico do PMSM dado pela equagao (2.32) pode ser
reescrito como uma equacao nao-linear no dominio do tempo continuo na forma,

d

%idq(t) = Ydqldg(t) T SdgVdq(t) T ddq(t)- (2.33)

em que os vetores e matrizes de (2.33) serdo definidos como,

) A
Lag(t) =

Taqe

—~

R
. . T A T Al -7 0
{ Ld)  q(t) } » Vdg(t) = [ Vda(t) Uq(t) } » Vdg = [ L R :| )

1 L
- 0 0 w
A A e(t
gdq — [ I(’)d 1 ] , ddq(t) e [ _Ld Lg ()

[ 0

) - STIM

¢Lq We(t)
2.3 MODELO DINAMICO ELETRICO SIMETRICO

Analisando o modelo dindmico elétrico do PMSM no referencial sincrono dg, dado
pela equagao (2.32), observa-se que nao existe uma simetria entre as equagoes das correntes

. . . e
iq € ig. Definindo-se as varidveis 3, i7, vj e vy,

¢srm
Lq
10 (2.34)

* RS
Vg(r) = Va(r) + fd¢srm

>

lq(r) +
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Substituindo (2.34) em (2.32), pode-se desenvolver um modelo dindmico estendido das

correntes no referencial sincrono definido como, da forma,

- Rs . Lq i ]_

) = ~ 7l it + i 2.35
tiry = M) T Wty T L Vo) (2.35)
S R -k Ld o 1 «

ba(t) = _f:Zq(t) - we(t)fqld(t) + fqvq(t) (2.36)

O modelo estendido é criado visando obter um modelo em espago de estados para

as correntes ig* e 7, do PMSM. O modelo estendido pode ser escrito na forma matricial,

L0 vy
L o 2.37
I

L, q(t)

em que,

_Rs Lq 1
* Ld we(t) Ld B* _ Ld 0
dg — | _ La _Rs | Tda— | 5 1

e(t) Ly Ly Lq

2.4 MODELO DINAMICO MECANICO

Com relagdo a equagao mecanica, inicia-se analisando a equagao da poténcia elé-
trica absorvida pelo motor:
Pot = Udid -+ quq. (238)

Substituindo (2.31) em (2.38) e desenvolvendo, resulta,

di du
Po= Ry (ia+1;) + (Ldz'd” + Lyig—!

B L) (Lo L)+ iy (239

De (2.39) observa-se que a poténcia elétrica é composta por trés termos distintos.
O primeiro termo referente as perdas por efeito Joule nas resisténcias elétricas. O segundo
termo referente a energia armazenada no campo magnético dos enrolamentos de eixo direto
e em quadratura do estator e o terceiro relativo a poténcia eletromecanica desenvolvida
no eixo do motor.

A relagao entre a posicao angular elétrica e a velocidade elétrica é dada por,

db.
— 2.4
ar e (2.40)

a velocidade angular mecanica do rotor pode ser obtida pela relacao,
we = Puwy, (2.41)

em que P é o nimero de pares de polos do PMSM.
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O torque eletromecanico é expresso por
Te =P [(Ld - Lq) Iq + ¢srm] iq7 (242)

no qual o primeiro termo dentro dos colchetes representa o torque de relutancia e o segundo
o torque resultante da excitagdo do campo magnético.
A equacao mecanica de movimento que descreve o comportamento dindmico do
motor é,
CZ‘Z” _ an (T, — T, — Buy,) (2.43)
em que J,, ¢ o momento de inércia do rotor do motor, B é o coeficiente de atrito viscoso

e T, o torque de carga.
2.5 MODELO DINAMICO NO DOMINIO DO TEMPO DISCRETO

A equagdo diferencial apresentada em (2.33) pode ser discretizada utilizando o
método de Euler com um periodo de amostragem de 75. O método de Euler foi escolhido
pela sua simplicidade. Além disso, os termos de acoplamento cruzado e de incertezas
paramétricas podem ser incluidos como distirbios do modelo (d, e d,), o que resulta em

um modelo discretizado na forma,

Bager1) = (I + TeVag) Bag(k) + TsSagVaqr) + Tsager) (2.44)

. A . . T A T
€m que, Zdq(k) = [ Ld(k)  q(k) ] € Vdq(k) = [ Vd(k)  Vq(k) ] .
Os disturbios dgq) = [ dak)y  dg(r) ]T apresentados em (2.44) podem ser definidos

como,

- +

A 0 P22 W a) ] [idcm
Cq(k)

Aaq(k) = L .
—PTiWm(k) 0 lq(k)

Caw) ] (2.45)

¢$7’7’7L
— P om

em que C4x) € Cq(x) S0 as incertezas paramétricas e dinamicas nao modeladas.

Note que os termos de acoplamento cruzado, definidos aqui como distirbios, sao
diretamente dependentes da velocidade do rotor em (2.45), assim quando a velocidade
rotorica ¢ alta, a alteracdo em uma das correntes dq provocara um torque de distor¢ao e
uma perturbacao transitéria na corrente do outro eixo, devido ao acoplamento cruzado.

Novos estados (14 e 1,) sao adicionados no modelo discreto do PMSM com o
objetivo de incluir o efeito do atraso na implementacao digital, o que resulta em um
modelo adequado para aplicagoes utilizando microcontroladores e processadores digital
de sinais. A descri¢ao do processo de implementacao digital é apresentado na Figura 2.2.

A implementacao digital é realizada em intervalos de tempo fixos ou interrupcoes,

como apresentado na Figura 2.2 (a) em termos de amostras (k), (k+1) e (k+2). A inter-
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rupgao ¢ iniciada sincronizada com o sinal k£* quando o conversor analdgico-digital (AD)
faz a amostragem dos valores das correntes de fase, tensao do barramento CC e posicao
do rotor para calcular as tensoes de saida. Como exemplo, o periodo cinza, mostrado na
Figura 2.2 (b) ilustra o tempo necesséario para o célculo da lei de controle. Essa lei de
controle é aplicada apenas na préxima amostragem, como mostrado na Figura 2.2 (c).
Durante o periodo de (k + 1), as tensoes de fase calculadas no periodo k sdo aplicadas
ao motor através do inversor, conforme mostrado na Figura 2.2 (d). Um exemplo de um
atraso na lei de controle é o resultado do processo descrito na Figura 2.2. O novo modelo

discreto considerando o atraso de implementacao pode ser descrito como,

Laqkr1) = Laglage) + TsSaqWagr) + TsQaq(r) (2.46)
Va(k1 Vd(k

Yag(k+1) = 0] = *) (2.47)
Vq(k+1) Vq(k)

em que, Lag = (I + Tiyaq)-

Figura 2.2 — Sequéncia da implementagao digital. (a) Sinal de interrupcao gerado pelo
PWM (b) duragao do célculo (c) carregamento da saida do controlador (d)
aplicacdo da tensao de fase no inversor pelo PWM. (*) ordem do procedi-

mento.
(k) (k+1) (k+2)
*
(a) T T T Sinal de interrupcao
(b) ! Duracao do célculo
atualizacao da lei de controle
:' A *
(c) T I T Carregamento da informagao

(d) Forma de onda do inversor

Fonte: Autor.

2.6 CONSIDERACOES FINAIS

Neste capitulo foram desenvolvidas as equagoes que descrevem o comportamento
dindmico do motor sincrono de imas permanentes. Inicialmente foi apresentando o modelo
em coordenadas trifasicas. Apds a aplicacao da transformada de Clark foi encontrado o
modelo em coordenadas estacionarias . Com a necessidade de um modelo em coordena-

das sincronas dg, modelo este que apresenta maior facilidade para a aplicacao de técnicas
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de controle, foi aplicada a transformada de Park.
Visando a aplica¢ao em microcontroladores e processador digital de sinais, o modelo
obtido em coordenadas sincronas é discretizado utilizando o método de Euler. No processo

de discretizagao é incluido o atraso de implementacgao digital.



3 CONTROLE DESACOPLADO DE CORRENTE UTILI-
ZANDO CONTROLADOR POR MODOS DESLIZANTES
BASEADO EM OBSERVADOR DE DISTURBIO NO DO-
MINIO DO TEMPO DISCRETO

3.1 CONSIDERACOES INICIAIS

O PMSM apresenta um modelo nao-linear com acoplamento entre os eixos dg,
especialmente sob resposta transitoria, variagoes paramétricas e de carga. Além disso, as
malhas de corrente do PMSM estao sujeitas a variacoes paramétricas, como resisténcia e
indutancia do estator, fluxo dos imas permanentes e a for¢a contra-eletromotriz. E ainda,
como visto no modelo dindmico em dg, elas sao altamente dependentes da velocidade
e acopladas entre si. Em virtude disto, técnicas classicas de controle muitas vezes nao
apresentam o desempenho desejado.

Visando minimizar os efeitos do acoplamento, das variagoes paramétricas e de
disturbios desconhecidos, o controlador por modo deslizantes baseado em observador de
disturbio é proposto para as malhas de corrente. A superficie de deslizamento é projetada
usando a estimativa de distirbio, de modo que o movimento de deslizamento ao longo da
superficie tenda ao ponto de equilibrio, mesmo sob a presenca de disttrbios desconhecidos.
A técnica de controle baseada no observador de disturbio torna-se uma boa abordagem
para lidar com a presenca de distirbios e melhorar a robustez do sistema em malha
fechada.

O controle por modo deslizante baseado no observador de disttirbio (do inglés,
Sliding Mode Control based on Disturbance Observer — SMCDOB) pode aprimorar o
rastreamento de referéncia. O SMCDOB fornece uma boa opc¢ao para o algoritmo de
controle, porque mesmo sob variagoes da planta, o algoritmo adapta o distirbio observado
para mitigar o efeito do acoplamento, variagoes paramétricas, perturbacao da carga e
incertezas desconhecidas no controlador, além de reduzir a amplitude de chaveamento e
aumentar a largura de banda do sistema.

Como o PMSM ¢ muito utilizado em aplica¢oes praticas, o projeto dos controlado-
res no dominio do tempo discreto é relevante para que este seja diretamente aplicado em
processadores digital de sinais. Condigoes de estabilidade e os ganhos obtidos no tempo
continuo nao sao diretamente aplicados ao tempo discreto, quando o projeto é realizado
de maneira errada o sistema pode se tornar instavel.

Nesta secao é apresentada a proposta de um controlador por modo deslizantes

baseado em observador de distirbio no dominio do tempo discreto, que visa desenvolver
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um controle desacoplado de correntes e minimizar os efeitos dos disturbios conhecidos
e desconhecidos da planta, além de variagoes e incertezas paramétricas. As andlises de
estabilidade e convergéncia do sistema, bem como da escolha dos ganhos sao apresentadas.

Resultados de simulacao e experimentais validam a técnica proposta.

3.2 ASPECTOS GERAIS SOBRE O CONTROLE POR MODOS DESLIZANTES EM
TEMPO DISCRETO

Quando a técnica de controle por modos deslizantes é empregada em tempo conti-
nuo a funcao de chaveamento pode ser desenvolvida a partir de elementos analégicos que
alternam seu sinal conforme a trajetéria dos estados e assim atravessam o hiperplano de
chaveamento. Porém, quando a técnica é implementada em tempo discreto, os elementos
analogicos sao substituidos por elementos computacionais que alternam seu estado em
periodos fixos e conhecidos de tempo. Pela aplicacao da lei de controle em periodos cons-
tantes, intervalos discretos, a superficie de deslizamento inevitavelmente sera nao ideal.
A superficie em tempo discreto é chamada na literatura como Quasi-Sliding-Mode (QSM)
ou Discrete-Time Sliding Mode (DSM).

O controle de sistemas por modos deslizantes em tempo discreto é importante, de-
vido ao desenvolvimento de processadores de alto desempenho que possibilitam a aplicagao
de técnicas projetadas em tempo discreto de forma rapida e simples. Muitos trabalhos
vém apresentando contribuigoes relevantes para essa técnica em tempo discreto, o grande
foco dos trabalhos ¢é relacionado as condigoes de alcance. Essas condi¢oes dividem-se em
dois grupos: as condigdes de desigualdades (Dote; Hoft, 1980; Sarpturk; Istefanopulos;
Kaynak, 1987; Furuta, 1990) e as condigoes com igualdades (Gao; Wang; Homaifa, 1995;
Bartoszewicz, 1998; Niu; Ho; Wang, 2010).

A condigao global em tempo continuo é dada por,
Sn () 8, () <0 (3.1)

e ainda a condigao global apresentada em (3.1) pode ser substituida por condigoes locais
para existéncia de um hiperplano s, (z) da forma como apresentada em (Utkin, 1992),
lim $,(z) <0

Si—>0+

(3.2)
lim $, (z) > 0.
Si—)07

As equagoes para a existéncia de um hiperplano de deslizamento dadas em (3.1) e
(3.2) sao validas somente para abordagem em tempo continuo, pois em sistemas discretos
no tempo essas condi¢cbes nao garantem a convergéncia estavel. E necessario adotar

critérios distintos para as condiges de alcance e de existéncia do modo deslizante (Gao;
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Wang; Homaifa, 1995).

Alguns trabalhos discutem as condi¢oes de alcance para o tempo discreto do con-
trolador por modos deslizantes (Dote; Hoft, 1980; Sarpturk; Istefanopulos; Kaynak, 1987;
Furuta, 1990; Gao; Wang; Homaifa, 1995; Bartoszewicz, 1998; Niu; Ho; Wang, 2010).

Em Dote e Hoft (1980) é considerada uma condigdo equivalente a desenvolvida no

tempo continuo,
(sne+1)) = (s0w) ] (s00) <0 (3.3)

porém, essa condicao é necessaria e nao é suficiente para o modo deslizante, onde é sugerido
um conceito de modo quase-deslizante.

Em Sarpturk, Istefanopulos e Kaynak (1987) é apresentada a condigao,

‘Sn(k+1)‘ < 'Sn(k)' (3.4)

que pode ser expressa da forma equivalente,

[<3n(k+1)) — (Sn(k)ﬂ sign (5n(k)> <0 (3.5)
|:(Sn(k+1)> + (Sn(k))] sign (Sn(k)) > 0. (36)

A condigao (3.5) é equivalente a (3.3) e representa a condigdo necessaria para a
existéncia de uma superficie por modos deslizantes em tempo discreto. A inequacao (3.6)
garante a convergéncia da trajetoria dos estados (Sarpturk; Istefanopulos; Kaynak, 1987).

Furuta (1990) considera a abordagem por Lyapunov em tempo discreto para a

definicao da condicao de alcance, as equagoes sdo expressas por,

V(k—&-l) — V(k) < 0, (3.7)
pode-se definir V{3 como,
1
Vi = 55721(19)' (3.8)

As condigoes acima estabelecem os critérios para que ocorra o modo quase des-
lizante. Porém, Gao, Wang e Homaifa (1995) sugerem que as trajetdrias dos estados
desejados para um sistema por modo deslizante discreto devem possuir os seguintes atri-

butos:

1. Partindo de qualquer condicao inicial, as trajetorias movem-se monotonicamente
em direcao a superficie cuja funcao de deslizamento é nula e cruzam-na em tempo

finito;

2. Apos o primeiro cruzamento pela superficie, as trajetérias cruzam-na sucessivamente
a cada periodo de amostragem, gerando um movimento de chaveamento em torno

da superficie;

3. A amplitude do movimento de chaveamento em torno da superficie ndo aumenta e
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as trajetérias permanecem confinadas em uma regiao limitada e especificada.

Assim, Gao, Wang e Homaifa (1995) propdem a condigao de alcance dada por,

Sn(kt1) — Sn(k) = —qTsSnk)y — €5ign (sn(k)> (3.9)

em que s, é a superficie de deslizamento, o subscrito n representa os eixos direto e em

quadratura (dq), € e ¢ sdo ganhos positivos e 1 —¢T5; >0, e >0e g > 0.
3.3 OBSERVADOR DE DISTURBIO NO DOMINIO DO TEMPO DISCRETO

Um novo observador de distirbio no dominio do tempo discreto foi proposto, para
que combinado com o controlador por modos deslizantes, pudesse ser desenvolvido um
controlador de corrente desacoplado. Esse algoritmo utiliza a estimagao das correntes iy4
e i, e um estado adicional ¢ incluido na expressao do disttirbio observado. O algoritmo

do observador de disturbio no dominio do tempo discreto é dado por,

Pdq(k+1) = Pdgk) — Ts (-h’rdqidq(k) + 11SaqVdqk) + LiPag(ky + Baquy — lo (I — 1) 'qu(k))
Qaq(k) = Pdq(k) + litdg(k) — l22dg(k) )

Bag(hs1) = Bag()+ T (—Vagbag(r) + Sag®aatr) + gty —lobag(r))
(3.10)

em que, Pyq(k)= { Pa(k)  Pq(k) }T é o vetor de estados auxiliares do observador de disturbio,
(idq(k) = {Jd(k) ciq(k) }T o vetor do disturbio observado, idq(k) = {%d(k) %q(k) ]T o vetor de
correntes observadas, 'qu(k): wd(’f) %q(k) r o vetor dos erros de corrente estimada, [y e [y
sao ganhos positivos.

Os erros da estimacgao das correntes sao definidos como,

A

~ A% .
Tdg(k+1) = Udg(k+1) — dg(k+1)- (3-11)

Os erros dos disturbios estimados sao dados por,

~ A A
dagk+1) = dagrr1) — ddgrt1)- (3.12)
3.3.1 Andlise de estabilidade do observador de distirbio

Para realizar a analise de estabilidade do observador de disttirbio o Teorema 1 é

apresentado.

Teorema 1. Considerando o sistema discretizado dado pelas equagoes (2.44) e (2.45),
sujeito a,
Hipétese 1 (H1): O distirbio daq) no sistema (2.44) ¢ limitado, ou seja, |daguy| < dj,,
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em que dg, € o limite superior do distirbio.

Hipdtese 2 (H2): A variagio discreta do distirbio durante um periodo de amostra-
gem, Adgyy = dage+1) — dagry, € limitada e Adgquy — 0 quando k — oo.

Assim sendo, o observador de distirbio no dominio do tempo discreto dado por

(3.10) € estdvel e %dq(k) e qu(k) tendem para zero quando k — oo.

Prova: A andlise de estabilidade do observador de distirbio proposto por (3.10) pode
ser realizada através da abordagem de Lyapunov. Aqui essa andlise é exemplificada para
o eixo de coordenadas direta. Uma analise semelhante pode ser realizada para o eixo
em coordenadas em quadradura, uma vez que os termos dependentes do acoplamento e
da velocidade do rotor s@o modelados como distirbios. Portanto, considere a seguinte

equacao candidata a funcao Lyapunov,
Vi = iy + dag- (3.13)

A equacao diferenca para o erro da corrente observada pode ser obtida pela subs-
tituicdo de (2.44) e (3.10) em (3.11), o que resulta,

%d(k+1) = (1 — TSZQ) %d(k) + Tst(k)~ (3‘14)

A expressao do erro do distirbio observado é obtida substituindo (2.44) e (3.10)
em (3.12), como,
daerry = (1 — 0Ty — 1.Ty) dagry — Adgry.- (3.15)

A partir da Hipétese H2, Adgyy — 0 quando k — oo, é possivel reescrever (3.15)

como,
dae1y = (1 = LTy — 1.T5) dag- (3.16)

A equacao diferenca de (3.13) é,
AVigy = Vi) — Vi,
AVigy = digesry — dagy + Gagar) — Lage)- (3.17)
Resolvendo (3.17) a partir de (3.14) e (3.16), pode ser obtido,
7 2 ~2 ~ 1 2 ~2
A‘/(k) I((l — llTs — lsz) dd(k)) — dd(k) + ((1 - TSZQ) Ld(k) + Tsdd(k)) - Zd(k)' (318)

Reescrevendo (3.18),

7 ~ 3 ~ 2
AViy = —adiy — bigay — ¢(du) — tagw) ) (3.19)
emque,a=(1—c —T,+ c3Ty), b= (1 —c2+ cT,), ¢ = cT,. As constantes c; e ¢y s30
definidas como, ¢; = (1 — [;Ts — [5T) and ¢y = (1 — Tily). Projetando adequadamente [;

e ly, pode-se garantir que a, b e ¢ serdo valores positivos, e a expressao (3.19) sera definida
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negativa, fazendo com que V{;y = 0 quando k — oo. O

Observagdo 1: A Hipotese H2 nao é muito restritiva em sistemas como méaquinas
elétricas. Os disttirbios definidos pela expressdo (2.45) sdo dependentes das correntes
estatoricas, da velocidade rotérica, dos parametros da planta e das incertezas paramétri-
cas. As correntes estatoricas estao no referencial sincrono com caracteristicas CC e essas
correntes sao constantes em regime permanente, considerando velocidade rotorica e carga
constantes. Além disso, a velocidade rotérica é uma dindmica mecénica e essa dindmica
é mais lenta que as dindmicas elétricas, portanto, para pequenos valores de Ty, pode-se
assumir como constante. O valor de Ty pode ser considerado pequeno, visto que, em
aplicacgoes industriais a com frequéncia de comutacao para acionamento de PMSM varia
de 5 kHz a 20 kHz. Quando uma determinada tensao é aplicada nos enrolamentos do
estator, o que resulta em uma corrente no estator, se esta sofrer uma variagao em forma
de degrau, o disturbio ird variar de acordo com a variacao de corrente. A variacdo do
disturbio, Ady,, assume um comportamento de impulso limitado durante esse degrau de
corrente. No entanto, em regime permanente, o distirbio varia lentamente, de acordo

com a dindmica da velocidade.

3.4 CONTROLE DE CORRENTE PELA ABORDAGEM CONVENCIONAL DE MODO
DESLIZANTE

Geralmente, o primeiro passo no projeto de um controlador no dominio do tempo
discreto é a escolha de uma lei de alcance. Neste estudo foi adotada a lei de alcance
proposta por Gao, Wang e Homaifa (1995), dada pela equagdo (3.9). Essa lei de alcance
define uma banda quasi-sliding mode, em que a trajetéria do sistema de estrutura varidvel
discreto atravessa a superficie de deslizamento a cada periodo de amostragem, resultando
em um movimento de zigue-zague.

A abordagem por modo deslizante convencional define a fungdo de chaveamento
como um erro entre um valor medido e sua referéncia, por exemplo, s,y = tnmw) — (k)
Note que, esta escolha implica no conhecimento futuro da referéncia (z;(k +1)) para a
obtencao de uma expressao sp(x+1) dada em (3.9). Para evitar esse problema, a referéncia

de corrente foi atrasada em um periodo de amostragem, como,

Sdg(k) = Tdg(k) ~ Laq(r-1) (3.20)

em que os vetores Sqqk) € ifzq(k) sao definidos da forma,

A T A o - T
Sdq(k) = [ Sd(k) Sq(k) s Yag(k) = [ Yak)  Yq(k) } . (3,21)
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Assim, o passo (k + 1) de (3.20) é obtida a partir de (2.44), como segue,

Sdg(k+1) = Bdg(kt1) — Lig(r) (3.22)

=T agtaqe)+ TsSaqVag(k) + Ts@aqr) — Lagry-
A lei de controle pode ser obtida pela substituicao das expressoes (3.20) e (3.22)
em (3.9). Além disso, os distirbios podem ser considerados como sendo os disttrbios

observados, dados em (3.10), o que resulta,

Vagr) = (TsSag) ™ ( ~Tagbaq) — Todag) + Cagtk) — ATsSaq(r) — €Tss1gn (qu(k)> ) :
(3.23)
Quando a lei de controle é implementada em processadores digitais de sinais, como
apresentado na Figura 2.2, a lei de controle calculada no instante (k) é atualizada somente
na préxima amostra (k+1). Portanto, a dindmica do PMSM pode ser obtida substituindo

o passo anterior da lei de controle (3.23) em (2.46), o que resulta em,

Ldq(k+1) =Ldg (idq<k> —’idq<k—1>) ~Todaq(r—1)+ tigr1) — qTsSaq(r—1) — €Lusign (qu<k—1>) -
(3.24)

Analisando a expressao (3.24) é possivel observar que a escolha da fungao de cha-
veamento (3.20) nao é adequada para a obtengdo do movimento de zigue-zague proposto
pela lei de alcance (3.9). Desta forma, é necessério desenvolver uma nova fungao de cha-
veamento levando em consideracao o modelo com inclusao do atraso de implementacao
digital.

3.5 CONTROLADOR DE CORRENTE POR MODOS DESLIZANTES BASEADO
EM OBSERVADOR DE DISTURBIO

Devido a presenca do atraso de implementacao digital no sistema, a funcao de
chaveamento deve ser modificada para a obtengao da lei de controle a partir de (3.9). As
novas fungoes de chaveamento sdo baseadas no instante de (k + 1) do modelo dindmico.
A referéncia de corrente é atrasada para que a lei de controle seja escrita com os valores
passados da referéncia (como pode ser visto em (3.26)). Desta forma, ndo é necesséario o
conhecimento do instante de (k+1) das referéncias. As fungdes de chaveamento resultantes
sao dadas por,

Sdg(k) = Tdq(k+1) — Cg(r—

=T agaqr) + TsSagWaqg(k) + Tsag() = Ly (-1

Observe que a expressao (3.25) é desenvolvida baseada nos disttrbios reais, esses

valores podem ser substituidos por seus valores observados. O passo (k+ 1) de (3.25) é
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obtido para possibilitar a implementagao de (3.9),

Sdg(k+1) Zidq(k+2) - i:;q(k)
=Ty, (quidq(k) + TsSaqWaq() + Tsddq(k)) + ToSaqPaq(r+1) + ToBagrrr1) — Laq(ry-
(3.26)

Como consequéncia das fungdes de chaveamento escolhidas, equagoes (3.25) e
(3.26), o sistema rastreard a referéncia com dois passos atrasados (275), o que pode ser
verificado através da anélise de convergéncia (vide (3.31)). Considerando aplicagoes in-
dustriais com acionamento de PMSM com frequéncias de comutacao de 5 kHz a 20 kHz,
os valores do periodo de amostragem (7%) sdo considerados pequenos, de forma que o
sistema pode operar com esse atraso sem deterioracao do desempenho dinamico.

A lei de controle é obtida a partir da lei de alcance dada por (3.9). Substituindo

(3.25) e (3.26) em (3.9) é possivel obter a lei de controle para os eixos dg. Como,

Vag(k) :(ngdq)_1 ((I —Tuy) (I‘dqidq(k) + T'sSaqWaqr)+ +T5ddq(k)) — Tsdag(k+1) + Tggm)t

_ i(’;q(kfl) — qTsSaq(k) —€SIgN <qu(k))>
(3.27)

A expressdo (3.27) apresenta variaveis dependentes dos distirbios nao calculados.
Entao, usando a Hipotese H2 e substituindo os disturbios reais, dgqx), pelos valores
observados, cidq(k), as leis de controle por modos deslizantes combinada com o observador

de distirbio no dominio do tempo discreto sao obtidas, como,

Viq(k) =Wdg(k+1)
=(T5uq) (T = Tag) (Tagaar) + TeSgWaar)) — TaaTeGutgtry + Bigqry — Bigti—y+

—qT S qq(k) — €5igN (qu(k))>
(3.28)

3.5.1 Analise de convergéncia do PMSM com o controlador proposto

A lei de controle definida em (3.28) no passo de (k — 1) pode ser escrita como,

Vdg(k—1) =YPdq()
Vdg(k-1) :<Ts§dq)_1 ((I - qu) (qu'i'dq(k—l) + TSqu¢dq(k:—]_)> — TSI‘dqcidq(k_l) + Ii’:;q(k—l)—'—

—izqmz) — qTs84qk—1) — €1ssign (qu(k—l))> . (3.29)

A dinamica do PMSM com o controlador proposto pode ser obtida pela substituicao
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da lei de controle (3.29) em (2.46), resultando,

Lag(k+1) =Caq(e—1) T (1 — ¢15) Saqr—1) — €T ssign (qu(kq)) + ToTaqdag(ry- (3.30)

A dindmica do PMSM com o controlador proposto, de acordo com a expressao
(3.30), depende da referéncia de corrente atrasada de dois passos, da fungao por modos
deslizantes em tempo discreto, da fungdo de chaveamento e do erro do observador de
disturbio. Assim, o sistema composto pela funcao de chaveamento e erro dos distirbios

observados ¢ apresentada da seguinte forma,

Sdq(ky =(1—qT%) Sag(r—1) — €Tssign (qu(k71))+ Tsrdqddq(k)

. . (3.31)
dager1) =(1 = Tsly — Tily) dagry — Adagr)

As equagoes fornecidas pela expressao (3.31) apresentam a dindmica do erro de
rastreamento e a dindmica do erro do observador de distirbio. A partir da hipétese H2, o
erro do observador de distirbio convergem para zero, se [y e [y escolhidos adequadamente,
quando k — oo (vide Figura 3.3). Se Adguyx) for diferente de zero, o valor pratico para
essas variaveis sera muito pequeno em condicoes de regime permanente, quando utilizada
uma alta frequéncia de amostragem, assim, o maximo valor do erro do observador de
disturbio sera limitado a esses pequenos valores. Além disso, quando o sistema atingir a
superficie deslizante, ele atravessara essa superficie deslizante a cada periodo de amostra-
gem. Quando ocorrer uma perturbagdo no sistema, este ird convergir para zero de acordo
Saqty = (1—qT%)Sag—1), para (1 — qT,) < 0, se os erros do observador de disttrbio

estiverem préximos de zero.
3.6 RESULTADOS

Resultados de simulacdo e experimentais foram desenvolvidos para demonstrar o
desempenho do controlador de corrente proposto. O diagrama de blocos do sistema de
controle é apresentado na Figura 3.1. Pode-se observar que a estrutura a ser implemen-
tada é simples, realizada através das expressoes (3.10), (3.25) e (3.28). A descri¢ao da
plataforma experimental utilizada é apresentada no Apéndice D.

No primeiro teste, de simulagao e experimental, i}

¢é alterado para observar o
acoplamento entre os eixos e no segundo teste, apenas experimental, i; é gerada a partir
da malha de controle de velocidade rotérica. A referéncia i) é calculada por (A.13) na
regiao de maximo torque por ampere (abaixo da velocidade nominal). Esta referéncia foi
adaptada de Morimoto, Sanada e Takeda (1994). Os ensaios de simulagao e experimental

utilizam as mesmas referéncias de velocidade rotérica e de correntes para demonstrar o
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Figura 3.1 — Diagrama de blocos do esquema de controle proposto.

i VSI

2 1
d
dg “dg T40 - pop pr TMS320F28335

Fonte: Autor.

acoplamento entre os eixos dq, avaliar o desempenho do controlador e validar o modelo
dindmico do PMSM utilizado.

A escolha dos ganhos do controlador é crucial para obter alto desempenho no
acionamento do PMSM. Altos valores de ganho do controlador aumentam as oscilagoes
das correntes do estator, enquanto baixos valores podem prejudicar o desempenho do
controlador e nao garantem a existéncia da superficie de deslizamento. A partir das
equagoes (3.14), (3.15) e (3.19) é possivel projetar [; e l; com o objetivo de obter um
sistema assintoticamente estavel. As seguintes condigbes devem ser garantidas: I < 1/T
e (I +13) < 1/Ts. Assim, no limite superior do intervalo pode ser definido como 1/Tj,
que é a frequéncia de comutagao (F).

O impacto da variacao dos ganhos [; e ls no sistema de acordo com a andlise de
estabilidade de Lyapunov apresentada em (3.19) é demostrada na Figura. 3.2. Os valores
de [y e Iy sdo testados como maiores que o limite superior (Fy) na Figura 3.2 (a), (c) e (e).
E possivel observar que os termos a, b e ¢ assumem valores negativos em algumas regioes,
0 que tornard o sistema instavel. Na Figura 3.2 (b), (d) e (f) sdo apresentados os termos
a, b e ¢ quando os ganhos [; e [y sao projetados adequadamente, [y e [y pertencentes
ao intervalo ]0, Fi[. Nestes resultados, observa-se que os termos a, b e ¢ assumem apenas
valores positivos, portanto, a estabilidade do sistema pode ser garantida como apresentado
em (3.19).

A Figura 3.3 apresenta a resposta do erro do observador distirbio para trés combi-

nacoes dos ganhos [ e [5. O sistema possui condi¢oes iniciais positivas e uma perturbacao
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¢ realizada no tempo 0,01 s. No primeiro projeto l; + I < 0,5F, a resposta do sis-
tema é amortecida, no entanto, essa resposta apresenta uma dinamica lenta. No segundo,
Iy + lo < 2F, a resposta do sistema é nao amortecida, possuindo uma alta ondulagao no
sinal. A terceira combinacao utiliza [ + I < F,. Neste caso, a resposta do sistema é
amortecida e possui uma boa resposta dinamica.

Neste estudo, os valores dos ganhos foram escolhidos como sendo [y = 990 e [, =
9000. Em Gao, Wang e Homaifa (1995) os ganhos do controlador € e ¢ sdo definidos como,
€e>0,qg>0e(1l—qgTs) <0. Assim, foi definido € = 450 e ¢ = 2750. Em Bernardes
et al. (2012) e Silva, Vieira e Rech (2017) uma metodologia de projeto para os ganhos
do controlador por modos deslizantes no dominio do tempo discreto é apresentada, esta

pode ser adotada para o projeto dos ganhos € e ¢ do controlador.

Figura 3.2 — Andlise dos termos a, b e ¢ da (3.19) para variagoes dos ganhos [; e ls. (a)
Termo a no intervalo de |0, 2F[ (b) Termo a no intervalo de |0, Fy[ (¢) Termo
b no intervalo de |0, 2F;] (d) Termo b no intervalo de |0, Fy[ (e) Termo ¢ no
intervalo de ]0, 2F[ (f) Termo ¢ no intervalo de |0, F|

10*

Fonte: Autor.
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Figura 3.3 — Andlise da escolha dos ganhos [; e [y aplicando (3.15).
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Fonte: Autor.

Um controlador proporcional-integral (PI) foi projetado com o objetivo de compa-
rar o esquema de controle proposto com um método convencional. O primeiro passo no
projeto do PI é a determinacao da funcao de transferéncia que define a dinamica de malha
fechada das correntes estatéricas. Além disso, é necessario definir a frequéncia de corte
e o coeficiente de amortecimento para o calculo dos ganhos proporcionais e integrais. A
discretizagao é baseada em Ogata (1995). A frequéncia de corte foi definida uma década
acima da maior frequéncia natural do sistema. O coeficiente de amortecimento foi defi-
nido como 0,8, ou seja, uma condi¢ao para evitar altos valores de overshoot na resposta do
sistema. Os ganhos proporcionais e integrais obtidos para a implementacao no dominio
do tempo discreto dos controladores de corrente PI sao, k,, = 7,4378 e k;, = 0, 1244 para

o eixo direto e k,, = 15,6521 e k;, = 0,2531 para o eixo em quadratura.

3.6.1 Resultados de simulacao

Para verificar o desempenho do sistema sob varia¢oes paramétricas, no tempo de
1,4 s, o fluxo dos imas permanentes (¢sm) é reduzido para 80% do seu valor nominal em
todos os resultados de simula¢do. De acordo com Krishnan (2010), ¢4, pode diminuir
em até 20% do seu valor nominal. A resisténcia do estator e a indutancia do eixo em
quadratura sao outros parametros do PMSM que poderiam ser variados. A resisténcia
estatorica pode variar na faixa de aproximadamente uma a duas vezes seu valor nominal,
enquanto a indutancia L, pode variar na faixa de aproximadamente 0,8 a 1,1 seu valor
nominal.

A Figura 3.4 apresenta os resultados de simulacao usando o controlador PI. A
Figura 3.4 (a) mostra os resultados quando um controlador PI sem agao de desacoplamento
é usado no circuito do controle de corrente. E possivel observar o acoplamento entre os
eixos e a influéncia da variacao da corrente 7, no comportamento da corrente ¢;. Com a

velocidade rotorica mais elevada, a corrente iy apresenta variagbes mais acentuadas. A



3 CONTROLE DESACOPLADO DE CORRENTE UTILIZANDO CONTROLA-
DOR POR MODOS DESLIZANTES BASEADO EM OBSERVADOR DE DIS-
TURBIO NO DOMINIO DO TEMPO DISCRETO 67

Figura 3.4 (b) mostra os resultados de simula¢ao quando um controlador PI é associado
ao observador de disturbio proposto nesta secao, PIDOB. Nesses resultados as oscila¢oes
sd0 menores, no entanto, ainda ha acoplamento entre os eixos. E possivel verificar uma
perturbagao na resposta do sistema no momento que o fluxo dos imas permanentes é
alterado.

A Figura 3.5 apresenta os resultados obtidos quando utilizado o controlador SMC-
DOB nas malhas de corrente. As referéncias de corrente i e i) sdo as mesmas utilizadas
na simulagoes anteriores, com controlador PI. A Figura 3.5 (a) apresenta as referéncias e
os valores simulados de i4 e i,. Quando o controlador proposto ¢ utilizado, o acoplamento
entre os eixos dg ¢ mitigado, até mesmo em velocidades mais elevadas. A Figura 3.5 (b)
apresenta a comparagio entre as correntes medidas e as correntes observadas.

A Figura 3.6 mostra uma comparacao entre os disturbios reais e os distirbios
observados, de acordo com a equacgao (3.10). E possivel observar uma boa estimacio dos
disturbios e das correntes mesmo com a variacao paramétrica. O disturbio do eixo ¢ é
modificado no momento em que o fluxo é reduzido e o disturbio observado rastreia essa
variagao. A velocidade rotérica dessas simulagoes é apresentada na Figura 3.7.

Os resultados de simulagao utilizando as expressoes (3.23) e (3.28) é desenvolvido
para ilustrar a diferenca entre o sistema com e sem a inclusao do atraso de implementagao
digital. Observe que quando (3.23) ¢ utilizada, conforme Figura 3.8 (a), o movimento
de zigue-zague nao é alcancado e o sistema nao cruza a superficie em cada periodo de
amostragem. A Figura 3.8 (b) mostra a fungao de chaveamento quando (3.28) é utilizada,
como lei de controle. Os sistema cruza a superficie de deslizamento em cada periodo de
amostragem, de acordo com o desenvolvimento tedrico. Esses resultados demonstram a
importancia da inclusao do atraso na implementacao digital no modelo do PMSM.

A Figura 3.9 apresenta uma variacdo na corrente de referéncia i,. E possivel
observar que a corrente i, comeca a rastrear sua referéncia com um atraso de 27§, como

foi projetado no desenvolvimento teérico (vide (3.30)).
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Figura 3.4 — Resultados de simulagao das correntes estatéricas quando utilizado no con-
trole de corrente: (a) Controlador PI sem acdo de desacoplamento (b) con-
trolador PI com observador de distirbio (PIDOB).

5 T T T T T
A
. Xk
B
= ol
-5 #
5 T T T T T
0 —
= ‘ !
3
5L 4
—_— g - - Ty
-10 | .
0 1 2 3 4 5
tempo (s)
(a)
5
A
. *
B
= ol
-5 #
5 T T T T T
0
3 : ‘-
3
5L i
—_— = — T
10+ i
0 1 2 3 4 5
tempo (s)

(b)

Fonte: Autor.
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Figura 3.5 — Resultados de simulagao utilizando o SMCDOB no controle de corrente. (a)
Correntes iq e iq e suas referéncias i e i7. (b) Correntes i4 e i, e correntes

observadas iq € i4.
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Fonte: Autor.
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Figura 3.6 — Resultados de simulacao dos disttirbios observados dg e ch e disturbios reais
dq e d4 utilizando o SMCDOB no controle de corrente.
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Fonte: Autor.

Figura 3.7 — Resultado de simulacao do comportamento da velocidade rotérica para ambos
os métodos de controle de corrente implementados.
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Figura 3.8 — Detalhe do resultado de simulacdo, superficie de deslizamento do eixo d
utilizando: (a) Lei de controle implementada pela equacao (3.23). (b) Lei de
controle implementada pela equacao (3.28).
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Fonte: Autor.

Figura 3.9 — Detalhe do resultado de simulagao: i, rastreando i; com atraso de 27.
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3.6.2 Resultados Experimentais

A Figura 3.10 apresenta os resultados experimentais quando os controladores PI
sao utilizados. As correntes de referéncia iy e i; apresentam as mesmas caracteristicas
dos resultados de simulagdo, sendo ¢ calculada através da expressao (A.13), enquanto
i, ¢ alterada para ser possivel a observacao do acoplamento entre as correntes. O resul-
tado experimental com o controlador PI sem o observador de distiirbio é apresentado na
Figura 3.10 (a). As duas correntes controladas rastreiam suas referéncias, no entanto,
quando 7, ¢ alterada, uma pertubacao em ¢4y pode ser observada. Essa pertubacao se
deve ao acoplamento entre os eixos e tem relacao direta com a velocidade rotérica. A Fi-
gura 3.10 (b) mostra os resultados obtidos quando utilizado o controlador PI associado ao
observador de disturbio. O observador de distirbio ¢ realimentado na malha de corrente
como uma acao feedforward. Analisando a figura observa-se que o acoplamento entre os
eixos foi reduzido, no entanto, nao foi totalmente eliminado.

A Figura 3.11 e a Figura 3.12 sao obtidas com o objetivo de avaliar o desempenho
do SMCDOB no dominio do tempo discreto. A Figura 3.11 (a) apresenta as correntes
medidas iq € i, e as correntes de referéncia ij e ¢;. O controlador proposto de corrente
possui uma boa capacidade de rastreamento. O bom desempenho do controlador é veri-
ficado quando a corrente i, ¢ alterada e o comportamento da corrente ¢4 nao ¢ alterado,
de forma que, constata-se que o efeito do acoplamento é mitigado. A Figura 3.11 (b)
traz os resultados obtidos para as correntes estimadas 24 e gq. E possivel observar a boa
convergéncia destas para os seus valores medidos.

A Figura 3.12 apresenta os resultados dos disttrbios observados (cid e ch) e os dis-
turbios calculados (dg e d;). A expressao (2.45) foi calculada para representar o disttrbio
real do motor, as incertezas paramétricas e disturbios nao modelados foram negligencia-
dos neste calculo. A convergéncia do disturbio estimado para o disturbio real pode ser
observada. Observe que os disturbios calculados apresentam uma caracteristica linear,
enquanto que os disturbios observados apresentam uma oscilacdo em torno dos valores
calculados. Esse comportamento é devido as caracteristicas nao ideais do motor, por
exemplo, harmodnicos presentes nas forcas eletromotriz e magnetomotriz e ainda a satu-
ragao em algumas condigoes de operacao.

Os erros de corrente do eixo d, ou seja, a diferenga entre a corrente de referéncia
e as correntes medidas (e; = i} — i4), sdo apresentados na Figura 3.13. No detalhe da
Figura 3.13 ¢é possivel observar que quando uma variacao ¢ imposta na corrente ¢, o erro
de corrente e4 é préoximo a zero quando o método proposto é utilizado. No entanto, ao usar
os controladores PI e PIDOB, esse erro apresenta uma perturbagao de aproximadamente
9 A e A, respectivamente. A Figura 3.14 mostra a velocidade rotérica medida nos trés

esquemas de controle de corrente implementados.
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A Figura 3.15 e a Figura 3.16 apresentas resultados experimentais obtidos quando
a malha de controle de velocidade ¢ adicionada ao sistema. Nestes testes a referéncia de
corrente do eixo-q é gerada através do erro da velocidade, obtido a partir da comparacao
de uma velocidade rotérica de referéncia com a velocidade rotérica medida. Esse erro de
velocidade ¢ a entrada de um compensador PI que forneceréd a referéncia ;.

No primeiro teste com malha de velocidade fechada é realizada a variacao da ve-
locidade rotérica de referéncia na forma de um degrau. Na Figura 3.15 (a) pode-se ver o
degrau de aproximadamente 100 RPM dado na velocidade rotérica. Na Figura 3.15 (b)
¢ apresentado o comportamento da corrente i, e sua referéncia ;. O comportamento
desta corrente foi semelhante para todas as técnicas de controle implementadas. Na
Figura 3.15 (c) sao apresentadas as correntes do eixo d utilizando os controladores PI,
PIDOB e SMCDOB no dominio do tempo discreto e a referéncia gerada a partir da ex-
pressdo (A.13). Através deste grafico é possivel ver que o controlador que apresentou
melhor comportamento para rejeicdo deste distirbio foi o controlador proposto. O con-
trolador que associa a técnica de observador de distirbio ao controlador PI apresentou
um significativa rejeicdo ao distirbio causado pela variagao de velocidade.

No segundo teste depois de fechada a malha de controle de velocidade foi aplicado
um degrau de carga ao sistema do PMSM, conforme apresentado na Figura 3.16. Este de-
grau de carga foi desenvolvido através de um banco de capacitores e resistores conectados
ao motor de induc¢ao que é acoplado ao eixo do PMSM, conforme imagem da plataforma
experimental apresentada no Apéndice D, Figura D.1.

A Figura 3.16 (a) apresenta o comportamento da velocidade rotérica sob efeito
do distirbio de carga imposto. A Figura 3.16 (b) mostra as correntes medidas e suas
referéncias. Neste teste, um bom desempenho para o controlador proposto é averiguado

sob condigoes de variacao de carga.
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Figura 3.10 — Resultados Experimentais: (a) Controlador PI (b) Controlador PIB.
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Figura 3.11 — Resultados experimentais utilizando SMCDOB: (a) correntes i4 € i, € suas
Ay . . . - n A
referéncias i e i7. (b) correntes iy e i, e suas estimagdes iq € 74.

)
—_—ly = =
=
~ Of
-5
5 T (-\I T T T

5 12 oo Aot
N /NN A DA -
14
10
i -~ 185 2

-10 g0 1.0001l 1.0006 1.0008  1.001 vlr"" - 1 o - . .
0 1 2 3 4 5
tempo (s)
(a)
)

U = id
= OWM
3

5
5k i
-10
5 T T T T T
M —_—y — — %q
=
. s 0 i
-5 1 1 1 I I
0 1 2 3 4 )
tempo (s)
(b)

Fonte: Autor.



3 CONTROLE DESACOPLADO DE CORRENTE UTILIZANDO CONTROLA-
DOR POR MODOS DESLIZANTES BASEADO EM OBSERVADOR DE DIS-
TURBIO NO DOMINIO DO TEMPO DISCRETO 76

Figura 3.12 — Resultado experimental utilizando SMCDOB: disttrbios calculados (dg e
d,) e disturbios observados (dg e d).
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Figura 3.13 — Comparagao dos erros de corrente e; usando SMCDOB, PIDOB e PI.
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Figura 3.14 — Resultado experimental do comportamento da velocidade rotorica.
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Figura 3.15 — Resultado Experimental para um degrau de velocidade: (a) velocidade

rotérica (b) i; e iq (c) iy e os valores de i4 para os diferentes controladores.
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Figura 3.16 — Resultado experimental com degrau de carga: (a) velocidade rotérica (b)
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3.7 CONSIDERACOES FINAIS

Este capitulo apresentou uma estratégia de controle de corrente de PMSM. Um
método de controle de corrente no dominio do tempo discreto que desacopla as correntes
dg do PMSM foi proposto. O controlador associa as técnicas por modos deslizantes
e de observador de disturbio. Esse controlador visa minimizar o efeito dos distirbios
conhecidos e desconhecidos da planta, além das variacoes e incertezas paramétricas.

Observadores de disturbio sao amplamente utilizados na literatura associados a
outras técnicas de controle ja exploradas para minimizar os efeitos degradantes destas.
Quando associadas a técnicas por modos deslizantes o objetivo é minimizar o efeito dos
disturbios desconhecidos da planta e chattering existente nestas técnicas. Um observador
de disturbio utilizando a estimativa da corrente estatérica é proposto neste estudo, com
o intuito de melhorar aumentar a convergéncia do sistema.

O atraso de implementacao digital é incluido ao modelo da planta para o desenvol-
vimento, o que permite o projeto de uma lei de controle adequada para a implementacgao
direta em processadores digital de sinais. Além disso, a inclusdo do atraso de implemen-
tagdo garante o movimento em zigue-zague do sistema de controle por modos deslizantes
no dominio do tempo discreto, como é proposto por Gao, Wang e Homaifa (1995), quando
a lei de alcance é utilizada. A funcao de chaveamento é modificada para que nao seja
necessario o conhecimento da corrente de referéncia no instante de (k+1). Essa modifi-
cacdo faz com que a corrente rastreie a referéncia com dois passos atrasados, o que nao
prejudica o sistema, uma vez que o periodo de amostragem ¢é definido como 100 us.

As analises de estabilidade e convergéncia foram apresentadas considerando as
condigoes para o controle por modos deslizantes em tempo discreto e o critério de estabi-
lidade de Lyapunov. A simulacao e os resultados experimentais mostram o desempenho
da técnica de controle proposta quando compara a técnicas utilizadas na literatura. Até
mesmo o chattering existente em controladores por modos deslizantes ¢ minimizado, nao

degradando o resultados obtidos.






4 ESTIMADOR DE VELOCIDADE ROTORICA BASEADO
EM OBSERVADOR DE DISTURBIO EM TEMPO CONTI-
NUO

4.1 CONSIDERACOES INICIAIS

Quando uma perturbacao é mensuravel, uma estratégia de avango pode atenuar
ou eliminar a sua influéncia. No entanto, perturbagoes externas muitas vezes nao podem
ser medidas diretamente ou esse processo ¢ muito caro. Uma ideia é estimar a pertur-
bacdo (ou a influéncia dessa) a partir de varidveis mensurdveis e, em seguida, uma agao
de controle pode ser criada, com base na estimativa da perturbacao, para compensar sua
influéncia. Essa ideia béasica pode ser intuitivamente estendida para lidar com incerte-
zas, onde a influéncia das incertezas ou da dindmica nao modelada pode ser considerada
como parte da perturbagao. Consequentemente, de maneira semelhante, a influéncia das
incertezas poderia ser suprimida e a robustez do sistema melhorada (Wen-Hua Chen et
al., 2000; Yang; Chen; Li, 2011; Li et al., 2014). Isto motivou o desenvolvimento e a apli-
cacao de uma ampla variedade de algoritmos de atenuacao de incerteza conhecidos como
observadores de disturbio (do inglés, Disturbance Observer — DOB). Os observadores de
distirbio nao sao apenas aplicados no ambiente externo de um sistema de controle, mas
também as incertezas do sistema controlado, incluindo dinamica nao modelada e variagoes
paramétricas.

Em motores elétricos a estratégia de observacao do distturbio é aplicada na malha
de controle de corrente para o desacoplamento dos eixos, compensacao de variagoes pa-
ramétricas e perturbagoes conhecidas ou desconhecidas (Gabbi; Griindling; Vieira, 2015;
Gabbi; Griindling; Vieira, 2016; Vieira; Gabbi; Griindling, 2017; Zhang; Hou; Mei, 2017)
e na malha de velocidade é utilizado para estimar parametros e minimizar os efeitos do
torque de carga (Yan et al., 2018; Xu et al., 2018; Liu et al., 2019).

Nesta secao, um observador de disturbios é empregado para estimar a for¢a contra-
eletromotriz (do inglés, back-electromotive force — back-EMF) do PMSM. Uma lei adapta-
tiva da velocidade é obtida através da estimacao da forca contra-eletromotriz no referencial
estacionario considerando um motor sincrono de imas permanentes de superficie, ou seja,
Ly ~ L, A andlise de estabilidade do observador de distirbio e do estimador de ve-
locidade sao desenvolvidos através do critério de estabilidade de Lyapunov para sistemas
no tempo continuo. Para validacao do algoritmo proposto resultados de simulagdo sao

apresentados.
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4.2 ALGORITMO DE ESTIMACAO DA VELOCIDADE ROTORICA

4.2.1 Modelo dinamico do PMSM no referencial estacionario

O modelo dindmico do motor sincrono de imas permanentes de superficie no re-
ferencial sincrono é o mesmo modelo do PMSM com imas internos, representado pela
equagao (2.17). Entretanto, como neste tipo de motores as induténcias dos eixos em
quadratura e direto sao consideradas iguais (Ly = L,), o seu modelo dindmico no refe-
rencial estaciondrio torna-se menos complexo que o modelo do IPMSM. Assim, o modelo

dindmico no referencial estacionario pode ser definido como,

. R, . 1 1
la() = =7 ta) = 7Cat) T 7 Va( (4.1)
. R, . 1 1
taw = = a0 + s + Vs (4.2)
Ca(t) = _P¢srmwm(t) sin (ee(t)) (43>
es(t) = POsrmWm(r) oS (Qe(t)) (4.4)

em que, Ly = % (Lq + Lg) e os disturbios podem ser definidos como,

da(t) = €aft) (4.5)
€5(1) (4.6)

Aplicando a transformada de Park, as expressoes das correntes podem ser referen-

ciadas em um referencial sincrono dg. Este sistema pode ser expressos como,

Ry 1

gy = = o + -0 + dgy (4.7)
. R, 1
ta) =~ law + 7 Vaw + dae) (4.8)

em que, assim como no modelo no referencial estacionario, os termos referentes ao aco-
plamento entre as variaveis e dependentes da variavel nao calculada sao expressos como

disturbios,
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4.2.2 Observador de distturbio

Seja o observador de distirbio proposto por Yang, Chen e Li (2011), aplicado ao
PMSM da forma,

{ Bat) = ~laPatey — Lo (lgiaey — Eig) + v (4.9)
dq(t) = Pa(t) + lglqq)

(4.10)

Paty = —lapag) — la (ldi( — Flag) + ivd(t))
daqty = Pa + latag)

em que, pg € p, sao estados internos do observador, dg e d, sao os estados observados, I4
e [, sao ganhos positivos.

O erro do disturbio pode ser definido como,

= Dq(t) —l—l alatt) dd(t) (4.13)
d~ d/\ (t) - dd
= Pat) + ldld(t) - dd(t)- (4.14)

Considerando uma candidata a fun¢ao Lyapunov
V= (dq(t +dyy) (4.15)
em que sua derivada é dada por,
V = dyydy + dayday (4.16)
Desenvolvendo (4.16) a partir de (4.9), (4.10), (4.13) e (4.14),

V = dy (pq + lylgry — dy ) + dye) (Pd(t) + lata) — dd(t)> (4.17)

Hipdtese 3 (H3): As derivadas dos distirbios (d, e dg) podem ser assumidas como
sendo zero. Esta restrigcao € validada devido ao fatos de que esses disturbios estdo em um

referencial sincrono com caracteristicas CC. Entao, dg =~ 0 e d, ~ 0.
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Resolvendo (4.17) adotando a hipdtese Hz e as equagoes (4.9) e (4.10),

A partir da equagdo (4.18) ¢é possivel verificar que para l; e [, definidos valores
positivos, a candidata a funcdo Lyapunov é negativa e os erros dos distirbios dy e dq
tendem a zero.

Os valores observados do disttrbio no referencial estacionario podem ser obtidos a

partir da aplicacao da transformada inversa de Park, tal como,
dy d,
{ ® ] =Ky [ ciq(t) } (4.19)

em que Ky, ' é a inversa da matriz transformagio definida em (2.20).
4.2.3 Estimador da Velocidade Rotérica

Assumindo que o distirbio observado convirja para seus valores reais, neste modelo
os distirbios reais considerados e,y € €g), € possivel definir novas variaveis (M) € Ma())
baseadas no observador de distturbio e dependentes da forga eletromotriz e da velocidade

rotorica, como segue,

Mo = Cza(t) = —POsrmWm(t) Sin (ee(t)) (4.20)
Mgy = dae) = Parmmp) 05 (Oeqr)) (4.21)

Com o objetivo de obter as expressoes dinamicas de (4.20) e (4.21), a seguinte
hipotese ¢ feita.

Hipétese 4 (H4): A dinamica da velocidade rotorica (Wyy)) € mais lenta que a di-
namica das varidveis elétricas, como o fluxo rotorico, corrente e tensao estatorica. Assim,
€ possivel assumir que Wpyy = 0.

A dinadmica das varidveis M, e Mgz é desenvolvida considerando a hipdtese Hy,

assim,

Moty = =P Ma) (4.22)

Mﬁ(t) = Pwm(t)Ma(t) (423)

Logo, é possivel propdr observadores para as varidveis M, e Mgz da forma,

A~

Moy = = Plmny My — Mo (Magy — Magr)) (4.24)
M sy = Py Moy — Mo (Ms() — Mpgy)) (4.25)
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em que My ¢ um ganho positivo.

Teorema 2. Sejam as equagoes que descrevem o comportamento das varidveis My e
Mgy dado por (4.22) e (4.23), o observador dessas varidveis Ma(t) e Mﬁ(t) dado por
(4.24) e (4.25) e a hipétese Hj. Entdo, para My e \ wvalores positivos, o algoritmo de

adaptacdo de estimacao da velocidade rotorica dado por,

Dty = AP (Mt Moty — Magny Mpq)) (4.26)

garante a convergéncia de Qp ) para Wy quandot — o0.

Prova: Considerando uma funcao candidata a Lyapunov definida como,

L/~ ~ 1~
V = 5 (Mz(t) + Mg(t) + A 1&131(,5)) (427)

em que, A € +.

Os erros de estimacao das varidveis M) e Mg sao dados por,

< A

M) = Magy — Mo

Mgy = Mgy — My
= Py Maq) — Moy (Mﬁ(t) - Mﬂ(t)) (4.29)
Seja a derivada de (4.27),
V = Mo Magw + Mao May + X ey @mes (4.30)
Substituindo (4.28) e (4.29) em (4.30),

V= (—P Wm(t) Mp() — MoMa@)) Moy + (P () Magr) — Mof%(t)) Mgy + A~ Oy @m(ey
(4.31)
Considerando a hipotese Hy, que o?m(t) = of;m(t), resulta,
o 2 2
V= =M, (M2 + M3, (4.32)

[0}

Logo, para My > 0, o observador de velocidade rotérica proposto sera estavel e

convergira para seu valor real. O
4.3 RESULTADOS DE SIMULACAO

Para avaliar o esquema de estimacao de velocidade proposto, o algoritmo foi si-
mulado no softwarel MATLAB/ Simulink® . A Tabela D.2 apresenta os parametros do
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motor sincrono de imas permanentes utilizado para realizar a simulagao. Um método con-
trole de campo orientado (FOC) é implementado usando controladores PI para as malha
de controle de corrente e controle de velocidade do rotor, conforme projeto do Apéndice
B. Através dos disturbios observados obtém-se a velocidade rotérica estimada e estd é
utilizada no circuito de controle de velocidade do rotor, permitindo o controle sensorless.
A posicao rotorica utilizada nas transformacoes de variaveis é obtida através da integracao
da velocidade rotorica estimada.

O sistema de controle sensorless utilizando a estratégia de estimagao de velocidade
rotorica baseado em observador de disturbio desenvolvido foi implementado segundo dia-

grama de blocos da Figura 4.1.

Figura 4.1 — Diagrama de blocos controle sensorless com estimador de velocidade rotérica
baseado em observador de disturbio.

'_,O_,PI

A

MTPA

[HPMSM

&
N
P~
&
3
L

Estimador de
Velocidade Rotérica

M| M,

iy )
i .
) DOB =7

dg |«

Fonte: Autor

A simulagao adotou uma velocidade de referéncia rotérica (w},) que inicia em
rampa até 110 rad/s, com duragdo de 11s, apds esse periodo permanece com velocidade
constante até 14s, quando é reduzida para 105 rad/s até 18s. Durante o intervalo de 21s
a 25s é aplicado um degrau de carga de 10 Nm, conforme é visto na Figura 4.2(a). De
acordo com os resultados obtidos, é possivel observar que a velocidade rotérica estimada
(Om) converge para a velocidade rotérica obtida através do modelo mecdnico do motor
() e ambas seguem a referéncia imposta mesmo sob variagoes de velocidade e carga,
conforme Figura 4.2(b) e Figura 4.2(c) respectivamente, quando aplicado o controlador

proporcional-integral projetado no dominio do tempo-continuo conforme apresentado no
Apéndice B.
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Figura 4.2 — Resultado de simulagdo com estimador baseado em DOB: (a) velocidade
rotérica (b) detalhe do degrau de velocidade e (c¢) detalhe do degrau de

carga imposto.
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As varidveis M, e Mz utilizadas no algoritmo de estimacao de velocidade rotérica
e obtidas através da transformacao dos disttrbios observados dy e ch sao apresentadas na
Figura 4.3. Observa-se com melhor clareza nos detalhes apresentados nas figuras 4.3(b)
e 4.3(d) que os valores observados M, e Mﬁ seguem para os valores M, e Mg, de forma
que os erros de estimaciao M, e M 3 encontram-se em torno de zero.

Os comportamentos das correntes estatéricas iq e ¢4 e das tensoes estatéricas vg e
v, sao apresentados na Figura 4.4. Esses resultados ilustram a eficdcia dos controladores
proporcionais-integrais projetados no tempo continuo. A referéncia da corrente do eixo
direto ¢}; é implementado conforme algoritmo MTPA proposto por Morimoto, Sanada e
Takeda (1994) e a referéncia de corrente do eixo em quadratura 7} é obtido da regulacao da
velocidade rotoérica. As correntes e suas referéncias sao apresentadas nas Figuras 4.4(a)
e 4.4(b), respectivamente. As tensdes necessarias para o acionamento do PMSM sao
apresentadas na Figura 4.4(c).

O estimador de velocidade rotérica baseado em observador de distiirbio necessita
da escolha de dois ganhos para sua implementacao. O ganho de observacao das variaveis
M, e M, definido como M, tem que ser definido positivo e apresentar valores superiores
aos limites de M, e M,. No estimador de velocidade rotoérica, dado pela lei de adaptacao
(4.26), o ganho A tem que ser definido dentro do intervalo ]0,1]. Através da implementagao
para a obtencao dos resultados de simulagao, observou-se que esse ganho deve apresentar
valores diferentes para a variacao da velocidade. Em baixas velocidades o valor de A deve

ser maior que o aplicado em velocidades mais elevadas.
4.4 CONSIDERACOES FINAIS

Neste capitulo foi desenvolvido um estimador de velocidade rotérica baseado em
observador de disturbio para um motor sincrono de imas permanentes de superficie, con-
siderando Lg ~ L,.

O observador de distirbio estima a forca contra-eletromotriz do PMSM. Uma lei
adaptativa da velocidade rotoérica em funcao das forcas estimadas e suas observacoes
é adotada. As andlises de estabilidade do observador de distirbio e do estimador de
velocidade rotorica sdo comprovadas utilizando os critérios do teorema de Lyapunov para
o dominio do tempo continuo. A posicao rotérica estimada é obtida a partir da integracao
da velocidade rotorica estimada.

Os resultados de simulagdo comprovam a convergéncia da lei de adaptacao da
velocidade rotorica proposta. Porém, durante implementacao pratica, foi observado que
seria necessario a criacdo de um ganho adaptativo para A, visto que em valores baixos
de velocidade rotérica esse deve apresentar um valor alto e ir reduzindo a medida que a

velocidade rotorica for aumentando.
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Figura 4.3 — Resultado de simulag¢do com estimador baseado em DOB: (a) Varidvel M,
sua observacao M, e o erro de observacio M, (b) detalhe do grafico (a), (c)
varidvel Mj, sua observacdo Mj e o erro de observagio Mg e (d) detalhe do
grafico (c).
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Figura 4.4 — Resultado de simulagdo com estimador baseado em DOB: (a) corrente estato-
rica e corrente de referéncia do eixo direto (b) corrente estatérica e corrente

de referéncia do eixo em quadratura e (c) tensoes estatoricas dos eixos direto
e em quadratura.
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5 ESTIMADOR DE VELOCIDADE ROTORICA PELO ME-
TODO MRAS-SM EM TEMPO CONTINUO

5.1 CONSIDERACOES INICIAIS

A estimacao adaptativa por modelo de referéncia (Model Reference Adaptive Sys-
tem — MRAS) é baseada em um sistema adaptativo onde a saida de um modelo de
referéncia é comparada com a saida de um observador. O erro obtido entre o modelo de
referéncia e o modelo ajustavel é dado a um mecanismo de adaptagao, que ajusta o modelo
adaptativo, gerando o valor estimado da velocidade do rotor. O diagrama de blocos da
técnica de estimagao com base no método MRAS é mostrado na Figura 5.1. Esses estima-
dores apresentam um projeto relativamente simples, comparado com outras técnicas de
estimacao de velocidade rotérica e sao recomendados para aplicagdes de baixo custo por
exigirem menos tempo computacional e facil implementagdo em DSPs (Comanescu; Xu,
2005; Orlowska-Kowalska; Dybkowski, 2010; Vieira; Grundling, 2009; Khlaief; Boussak;
Chaari, 2014; Zhao; Qiao; Wu, 2014; Badini; Verma, 2019).

Figura 5.1 — Diagrama de blocos da técnica de estimacao de velocidade MRAS.
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Fonte: Autor

O mecanismo adaptativo pode ser sintetizado utilizando os critérios de hiper es-
tabilidade de Popov, que é um teorema adequado para andlise de sistemas nao-lineares.
Este critério pode ser utilizado para a estimacao da velocidade rotérica, bem como para
a identificagdo de parametros (Khlaief; Boussak; Chéari, 2014; Kivanc; Ozturk, 2018).

Os trabalhos encontrados na literatura, em sua maioria, utilizam um regulador



5 ESTIMADOR DE VELOCIDADE ROTORICA PELO METODO MRAS-SM
EM TEMPO CONTINUO 92

PI como mecanismo de adaptacao para a obtencao da velocidade rotorica, sendo sua
estabilidade comprovada através do teorema da hiper estabilidade de Popov. Para garantir
maior robustez ao sistema e melhorar a convergéncia da variavel estimada, o regulador PI
pode ser substituido por outro algoritmo, tal como a técnica por modos deslizantes (do
inglés, Sliding Mode — SM) (Comanescu; Xu, 2005; Gadoue; Giaouris; Finch, 2010; Yan
et al., 2013; Azza et al., 2014; Gabbi; Griindling; Vieira, 2016). Essa modificacdo pode
ser encontrada na literatura para estimacao da velocidade de motores de indugao.

Neste capitulo sera desenvolvido um algoritmo de estimacao de velocidade rotorica
aplicado ao PMSM utilizando uma associagao entre as técnicas MRAS e modos deslizantes
(MRAS-SM). Seré necessério o desenvolvimento de um modelo estendido que represente o
PMSM de forma simétrica para possibilitar a aplicagdo da técnica MRAS-SM no referen-
cial sincrono dq. A posigao rotérica utilizada é obtida através da integracao da velocidade
rotorica estimada. Para provar a estabilidade do sistema sao utilizadas as condigoes de
hiper estabilidade de Popov e para provar a existéncia da superficie de deslizamento é uti-
lizado o teorema de Lyapunov. Resultados de simulagao e experimentais sao apresentados

para o sistema proposto.

5.2 DESENVOLVIMENTO DO ALGORITMO MRAS-SM

De acordo com a equagao (2.37), o modelo ajustavel do PMSM com observador de

corrente e estimador de velocidade rotorica pode ser proposto da forma,

Ao R Pe Lq Sk 1 0 *
{ ld(t) ] | @ W) T, ] { Ui | 4 | Za ] [ V(o) ] (5.1)
O A L Rs 2% * )
lg(t) —Plwmn, I, G U
em que,
A A~ ¢srm
ta) = ) + Lq (5.2)
% A .
Loty = Yq(t)
e podendo ainda ser definido que,
R A L “x
i —I ) Pwm](;)f; ] | By = |:fd(t) ] '
—Pomwiy  TI la(t)
A matriz de erro pode ser definida como,
e(r) = T() — () (5.3)

em que,
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A dindmica da equacgao (5.3) é dada por,
ew = () — () (5.4)
desenvolvendo (5.4), a partir da substituigao de (2.37) e (5.1), resulta,
é(t) = AZB(t) - Aiﬁ(t) (55)
E possivel reescrever o erro na forma matricial desenvolvendo a equacio (5.5),
como,
RS Lq - * /)* Lq e
| o Pieno || (ao" = E0) | | A 0PI tw
e —PLay, Rs ( *x _ T ) + B —PLla 0 S
Ly m(t) Lq Lq(t) Lat) Lq Lot
(5.6)
A equagao (5.6) pode ainda ser reescrita na forma,
é(t) = Ae(t) + Awm(t)K:fz(t) (57)
em que,
0 Pl
K = La AW = (W) — @ )
L ) m(t) m(t) m(t)
e =500}

O erro entre o modelo de saida de referéncia e o modelo ajustavel pode ser definido
como sendo,

L A
ewy =P fz edtylym — P 7 Canaw) (5.8)

Convencionalmente, a velocidade rotérica pode ser estimada utilizando o regulador

de velocidade PI e o erro entre os modelos, como segue em (5.9). A estrutura tipica do
MRAS convencional aplicado ao PMSM ¢é mostrada na Figura 5.2.

A L % Ld % t0 L % Ld jors
W,y = kp (PLz@d(t)Zq(t) - PLqGQ(t)Zd(t)> +ki/0 (PLzed(t)Zq(t) - PLeq(t)Zd(t)> dt (5.9)

q
Para obter um estimador de velocidade utilizando a técnica por modos deslizantes
é preciso considerar o erro entre os modelos como sendo a superficie de deslizamento.

Desenvolvendo a equagao (5.8) a partir da substituicao de (2.34) e (5.2), a superficie de
deslizamento é definida por,

L A L ~ (bsrm
S = szed(t)lq(t) — PLzeq(t)Zd(t) — Pquq(t) (510)
Assim, a estimativa da velocidade sera dada por,
Oy = M - F(s) (5.11)

em que, F' é a funcao descontinua da superficie de deslizamento que pode ser definida
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como a fungao sinal ou uma fungao sigmoide e M um ganho positivo.

Figura 5.2 — Diagrama de blocos do estimador de velocidade MRAS convencional aplicado
ao PMSM.
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Fonte: Autor

A estimativa da posicao rotorica serd dada pela integragdo da velocidade rotorica

estimada, da forma,
0!
dt
O diagrama de blocos da Figura 5.3 apresenta o estimador de velocidade rotorica

= QOmt) (5.12)

proposto.

Figura 5.3 — Diagrama de blocos do estimador de velocidade MRAS-SM aplicado ao

PMSM.
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5.2.1 Teorema da Hiper Estabilidade de Popov

O projeto do MRAS convencional baseia-se no teorema da Hiper estabilidade de
Popov (Benjak; Gerling, 2010b), que diz respeito as propriedades de estabilidade de uma
classe de sistemas com realimentacao. Para garantir a hiper estabilidade do sistema,

devem ser satisfeitos dois critérios;

1. A matriz de transferéncia do sistema de controle deve ser definida positiva;

2. A componente nao linear invariante no tempo deve coincidir com a integral de

Popov.

e Resolvendo o critério 1.:

Seja a matriz transferéncia de um sistema de controle definida como,
G(s)=C(sI — A" (5.13)

substituindo as matrizes C, I e A,

1ol ([so][1o —E P 1\
CE=10 4 0 s||0 1] | —Puppls B (5.14)
m(t) T, Lq
desenvolvendo,
1 S—|—& P(,c)m(t)h
G(s) = - - | _p b n (5.15)
(Bt )+ (P | Pt o

Da equagao (5.15), pode-se verificar que a matriz de transferéncia do sistema de

controle é definida positiva.

e Resolvendo o critério 2.:

Seja a integral de Popov definida como,

t1
1(0,41) :/0 VIWdt > A2, (5.16)

em que, 7o ¢ uma constante definida positiva e independente de ;.
Transferindo a equagao do erro (5.7) para um modelo de sistema linear realimen-

tado tem-se,

(5.17)

ée=Ae+IW
v=~=Ce
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em que,

W = Awm(t)Ki, C = I,

sendo I a matriz identidade.
Substituindo (5.17) em (5.16), obtém-se,

tO L A,* de* ~
T](O,to) = /O {[ed(t)P‘LZZq(t)} + [—eq(t)P%Zd(t)]} ((A)m(t) — Wm(t)) dt Z —’}/(2) (518)

e presumindo que o mecanismo adaptativo é de acordo com,
t0
Oty = As (€) + /O Ay (e) dt (5.19)
Substituindo a equacao (5.19) em (5.18),

tO Lq/}* Ld’?* t() t0 )
=), [6d<”P Ld‘q@”}+ ~Ca P T | (- / (wmm—Ag(e)— | A (e)dt) dt > 2

(5.20)

Uma solugao da desigualdade (5.20) pode ser encontrada através da relagdo desen-
volvida em (Landau, 1969; Landau, 1979). Considerando,

tdf (t k 1
[M T p@yar =11 0) - )] 2 ks 0) .k > 0 (5.21)

o dt 2 2

encontra-se as leis de adaptacao,

L % Ld o
A1 = ]{1 [P[;]led(t)lq(t) — Pl/qeq(t)ld(t)‘| (522)

L o Ld %
AQ = kg [Pljled(t)lq(t) — Pqueq(t)ld(t)‘| <523)

em que, k1 e ko sdo os ganhos positivos de adaptacao.

Substituindo (5.22) e (5.23) em (5.19), pode se ver que a velocidade rotoérica esti-
mada satisfaz a lei de adaptacao e é igual a definida em (5.9). Desta forma, através da
teoria da hiper estabilidade de Popov, pode-se afirmar que ﬂUh_)ngo =le (oo)]T =0 e ainda a

lei adaptativa (5.19) MRAS da estimativa da velocidade ¢ assintoticamente estével.
5.2.2 Existéncia da superficie de deslizamento

A existéncia de uma superficie de deslizamento em um hiperplano s, (z) é garan-
tida se a derivada da fungao s,(x) possui sinal oposto ao da prépria fungdo, ou seja,
$n(x)$,(z) < 0.

Seja a superficie de deslizamento dada pela equagao (5.10), sua derivada pode ser
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calculada como sendo,

. L, Ly s Ly, - Ly s Psrm
§ = Prteawiy yiawy + P 7, Ca0ia0 — P Lzeq(tﬂda) - P Lzeq@)@d(t) -

(5.24)

Sendo a dindmica dos erros de corrente estatérica dados na equagao (5.6),

: R, L, . Ly~

Cay = = _Caw T LT WmvCqu) + (@) = Gmen) P fZ%(t)
R Ld ~ LdA,
G p T, Wmodt) ~ (W) = Gmeey) P 7,40

Cq(t) =

e a dinamica das correntes estatoricas observadas,

"T Rs", Lq N 2 1
ta(e) = =7 () + P L, m ) a) + I,V

% RS’? Ld ~ A (ﬁ N 1
Zq(t) = —fqlq(t) — Pqum(t)ld(t) — pqum(t) + fqvq(t)

Substituindo (5.25), (5.26), (5.27), (5.28) em (5.24),tem-se,

L . Ly~
—fd€d( ) + szwm(t)eq(t) + (wm(t) - wm(t)) Pl/zzq(t)> +

RSQ Ld ~ A ¢ N 1
—L*@q(t) - P f“m(tﬂd(t) -PF fwm(t) + L”q(t)) +
q q

q q

. Lq-
“wmvedn = (W@ = Gma) P de(t)> +
q

RS'? P q ~ ’) 1
PR + 7, O + 7l )> +

¢srm Rs Ld ~ Ld 2
- P — ey = PLwmnean — (Wt — Gmin) P
q q

Realizando as manipulacoes matematicas necessarias, resulta que,
, Ry Ry 9 L2 o L2 R
§=- <L+Ld> (P 7] iy + P 2" W) + F1+ 2
em que,

RyLg~ . 1
F1 = (—P L2 Zq(t) — P2wm() P2 ¢ m(t) + PLqu(t)> ed(t)+

Ld

RSA, 2 A A sqbsrm 1
+ <PLZd(t) — P wm(t)lq(t) — PiLdL — PLUd(t)> €q(t)
q

q q

Ldgbsrm ~ A L2 . A L2

2
q Lq q

L ,
F2 = <P2 df wm(t)ld(t) — P2

2 2
Cme)! ()+PL2 mit)ia( e + P 5wme

(5.25)

(5.26)

(5.27)

(5.28)

(5.29)

(5.30)
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Definindo-se uma candidata a fun¢ao Lyapunov como,

1
sua derivada sera dada por,
V = s (5.32)

Substituindo (5.30) em (5.31), encontra-se,

: R, R, L. L3,
V=s [ (L + Ld> <P2Lg 2 + P2 LQZd(t)> Wm(t) + F1 + FQ] (533)

realizando as manipulagoes matematicas necessarias, resulta que,

: Rs R, L2 L3
A partir de (5.34) pode-se concluir que se M for definido positivo e grande o

suficiente, entdo VV < 0 e uma superficie por modos deslizantes ird ocorrer em s = 0.
5.3 RESULTADOS

Para avaliar o estimador de velocidade rotorica proposto o algoritmo foi simulado
no software MATLAB® ¢ implementado na bancada experimental. O algoritmo MRAS-
SM foi discretizado utilizando o método de Euler, considerando T = 100 us . A Tabela D.2
apresenta os parametros do PMSM utilizados para realizar a simulagao. Estes parametros
do PMSM foram adotados visando a aplicagdo deste algoritmo na bancada experimental
disponivel no laboratério de ensaios (apresentada no Apéndice D deste trabalho). Um
método FOC de controle é implementado. Controladores proporcionais-integrais sao em-
pregados nas malhas de controle de corrente e para o controle de velocidade, conforme
projeto desenvolvido no Apéndice B. O algoritmo de estimagao da velocidade rotérica
¢ implementado e a velocidade observada é utilizada no controle de velocidade, permi-
tindo assim o controle sensorless. A posicao rotorica é obtida através da integracao da
velocidade rotérica estimada. O sistema de controle sensorless utilizando a estratégia de
estimacao de velocidade MRAS-SM desenvolvido foi implementado segundo diagrama de

blocos da Figura 5.4.
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Figura 5.4 — Diagrama de blocos do controle sensorless com estimador de velocidade
rotérica MRAS-SM.
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Fonte: Autor

5.3.1 Resultados de Simulacao

A simula¢ado adotou uma velocidade de referéncia rotérica (w¥) que inicia em
rampa até 110 rad/s, com duragdo de 11s, apds esse periodo permanece com velocidade
constante até 13s, quando é reduzida para 105 rad/s até 17s. Durante o intervalo de 22s
a 26s é aplicado um degrau de carga de aproximadamente 20 Nm, conforme ¢é visto na
Figura 5.5(a). De acordo com os resultados obtidos, é possivel observar que a velocidade
rotérica estimada (@,,) converge para a velocidade rotérica medida (w,,) e ambas seguem
a referéncia imposta mesmo sob variagoes de velocidade e carga, conforme Figura 5.5(b)
e Figura 5.5(c) respectivamente, quando aplicado o controle projetado no Apéndice B e
o algoritmo desenvolvido para a estimagao da velocidade rotoérica.

A Figura 5.6 apresenta o comportamento das correntes observadas e da posi¢ao
rotorica estimada, demais varidveis do estimador MRAS-SM. Nas figuras 5.6(a) e 5.6(b)

sao apresentadas as correntes ij e iy, obtidas através do modelo estendido, calculado pelas

*
q’

(5.1). O pequeno erro de observagao dessas variaveis resulta na convergéncia da velocidade

expressoes dadas em (2.34), e suas observagoes @ e i, calculadas através da expressao
estimada para a da velocidade medida. A Figura 5.6(c) apresenta a posigao rotérica obtida
a partir da estimacao da velocidade rotorica 6,, e a posicao rotorica calculada a partir do
modelo mecanico do motor. Uma aproximacao nos trés primeiros segundos é apresentada,

mostrando a convergéncia entre as posicoes rotoricas.
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Figura 5.5 — Resultado de simulagdo com o MRAS-SM: (a) velocidade rotérica (b) detalhe
do degrau de velocidade e (c¢) detalhe do degrau de carga imposto.
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Fonte: Autor.

Os comportamentos das correntes estatoricas ¢4 e 7, e das tensoes estatéricas vg e
v, sao apresentados na Figura 5.7. Esses resultados ilustram a eficacia dos controladores
proporcionais-integrais implementados. A referéncia da corrente do eixo direto ¢ é im-
plementado conforme algoritmo MTPA proposto por Morimoto, Sanada e Takeda (1994)

e a referéncia de corrente do eixo em quadratura i; ¢ obtido da regulagao da velocidade
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rotérica. As correntes e suas referéncias sdo apresentadas nas figuras 5.7(a) e 5.7(b), res-
pectivamente. As tensoes necessarias para o acionamento do PMSM sao apresentadas na
Figura 5.7(c).

Figura 5.6 — Resultado de simula¢ao com o MRAS-SM: (a) corrente estatérica do mo-
delo estendido e corrente estatérica observada do eixo direto (b) corrente
estatérica do modelo estendido e corrente estatérica observada do eixo em
quadratura e (c¢) posigao rotorica.
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Fonte: Autor.
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Figura 5.7 — Resultado de simula¢ido com o MRAS-SM: (a) corrente estatorica e corrente
de referéncia do eixo direto (b) corrente estatérica e corrente de referéncia do
eixo em quadratura e (c) tensoes estatéricas dos eixos direto e em quadratura.
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Fonte: Autor.

5.3.2 Resultados Experimentais

O modelo discretizado do algoritmo MRAS—-SM foi implementado na bancada ex-

perimental apresentada no Apéndice D e dois testes foram desenvolvidos. O primeiro



5 ESTIMADOR DE VELOCIDADE ROTORICA PELO METODO MRAS-SM
EM TEMPO CONTINUO 103

teste, apresentado nas figuras 5.8 a 5.10, a referéncia de velocidade proposta inicia em
rampa até aproximadamente 11 s, onde permanece constante em uma velocidade rotérica
de 110 rad/s. No intervalo de 13 s a 17 s a velocidade é reduzida em 5 rad/s. O segundo
teste desenvolvido, apresentado nas figuras 5.11 a 5.13, utiliza a mesma referéncia inici-
ando em rampa, porém no intervalo de 14 s a 18 s um degrau de carga ¢é aplicado. Ambos
os testes sao desenvolvidos para avaliar o comportamento do controle sensorless perante
variacoes do sistema.

Durante a partida um algoritmo I-f é utilizado até 8 rad /s, identificado nas Figuras
5.8(a) e 5.11(a) através do intervalo em cinza. Esse intervalo foi escolhido pois através
de uma andlise prévia foi possivel averiguar que apos esse valor a velocidade estimada
converge para a velocidade de referéncia. Apés esse periodo o controle FOC sensorless é
empregado. E possivel observar nos resultados uma oscilagio nos primeiros segundos do
ensaio devido a transicao entre esses métodos.

A Figura 5.8(a) apresenta o comportamento da velocidade rotérica. Uma redugao
¢ imposta na referéncia de velocidade w},, conforme pode ser visto em detalhe na Figura
5.8(b), de forma a avaliar a convergéncia da velocidade estimada &, para a referéncia e
a estimacao de w,, para a velocidade rotérica medida w,, através do encoder.

As variaveis do sistema de estimagao MRAS—SM sao apresentadas na Figura 5.9.
As correntes obtidas do modelo estendido, i e iy, e as correntes observadas ke EZ podem
ser vistas nas figuras 5.9(a) e 5.9(b), respectivamente. A posicao rotérica medida do enco-
der 0, e a obtida através da integral da velocidade rotérica estimada ém sao apresentadas
na Figura 5.9(c). Observa-se a necessidade da implementagao de uma técnica de partida
da maquina, uma vez que as posi¢oes demoram alguns segundos até que apresentem um
comportamento semelhante.

A dindmica das variaveis elétricas do PMSM controladas sao apresentadas na Fi-
gura 5.10. A Figura 5.10(a) apresenta os resultados obtidos para o controle de corrente
do eixo direto e a Figura 5.10(b) para o controle de corrente do eixo em quadratura. As
tensoes vy e v, sdo apresentadas na Figura 5.10(c). Esses resultados demonstram que o
projeto de controle foi realizado de forma adequada.

No segundo teste desenvolvido a partida do motor ocorre em rampa e apds sua
estabiliza¢ao na velocidade de 110 rad/s um degrau de carga é aplicado para averiguar o
comportamento do controle sensorless, conforme Figura 5.11(a). Observa-se através do
detalhe apresentado na Figura 5.11(b), que a velocidade estimada &,, converge para a
velocidade medida w,, fornecida pelo sensor mecanico. O degrau de carga é desenvolvido
utilizando um banco capacitivo trifasico com capacitancia de 230 uF por capacitor e carga
resistiva de 20 2.

As demais variaveis do estimador de velocidade rotorica sdo apresentadas na Fi-
gura 5.12. A convergéncia das correntes observadas, E;} e %g, para as correntes estatoricas

do modelo estendido, ij e iy, podem ser observadas nas figuras 5.12(a) e 5.12(b), respec-
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tivamente. A posicao rotoérica estimada, ém, apresenta boa convergéncia apoés o controle
FOC sensorless ser utilizado, como pode ser visto na Figura 5.12(c).

Na Figura 5.13 observa-se os resultados obtidos das variaveis elétricas do PMSM.
A corrente i4 é controlada utilizando uma referéncia i; MTPA, Figura 5.13(a) e a corrente
iq utilizando a referéncia i} obtida a partir da regulacio de velocidade, Figura 5.13(b). O
comportamento das tensoes estatéricas, que sao também as leis de controle que acionam
a maquina, vy e v, sdo apresentados na Figura 5.13(c).

O método MRAS-SM foi desenvolvido inicialmente no tempo continuo, e apods
discretizado para a aplicagdo na plataforma experimental, em virtude disto, observou-se
que oscilagdes que nao apareciam no sistema continuo apareceram no sistema discretizado.
Como a estratégia por modos deslizantes necessita de uma funcao de chaveamento, fungao

sinal ou sigmoide, observa-se um ruido maior nas variaveis do sistema.

Figura 5.8 — Resultado experimental MRAS-SM com degrau de velocidade: (a) velocidade
rotérica (b) detalhe do degrau de velocidade aplicado.
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Figura 5.9 — Resultado experimental MRAS—SM com degrau de velocidade: (a) corrente
estatérica do modelo estendido e corrente estatérica observada do eixo direto
(b) corrente estatérica do modelo estendido e corrente estatorica observada
do eixo em quadratura e (c) posi¢ao rotérica.
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Figura 5.10 — Resultado experimental MRAS—-SM com degrau de velocidade: (a) correntes
iq e sua referéncia 7 MTPA (b) correntes i, e sua referéncia 7; e (c) tensoes

estatéricas vy e v,.
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Figura 5.11 — Resultado experimental MRAS-SM com degrau de carga: (a) velocidade
rotérica (b) detalhe da velocidade rotorica.
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Figura 5.12 — Resultado experimental MRAS—-SM com degrau de carga: (a) corrente i do
modelo estendido e seu valor observado ¢ (b) corrente i;; do modelo estendido

e seu valor observado 7; e (c) posicao rotérica.
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Figura 5.13 — Resultado experimental MRAS—-SM com degrau de carga: (a) corrente i4
medida e sua referéncia MTPA i} (b) corrente i, medida e sua referéncia i;
e (c) tensoes estatoricas vy e vy.

Fonte: Autor.
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5.4 CONSIDERACOES FINAIS

Neste capitulo foi desenvolvida uma contribuicao na estratégia de estimagao da
velocidade rotorica utilizando um algoritmo adaptativo por modelo de referéncia. A es-
tratégia MRAS é associada a técnica por modos deslizantes para a regulagao da velocidade
rotorica.

Uma linearizagdo do modelo do motor sincrono de imas permanentes em coordena-
das sincronas dq mostrou-se necessaria para a obtenc¢ao do modelo simétrico e aplicacao da
estratégia. O modelo simétrico obtido é considerado o modelo de referéncia do algoritmo.
Um modelo adaptativo é desenvolvido utilizando a observacao das correntes estatoricas e
a estimagao da velocidade rotérica. A superficie de deslizamento é proposta a partir do
erro entre o modelo de referéncia e o modelo ajustavel, sendo aplicada a funcao chaveada
para a obtencao da velocidade rotérica estimada. A posicao rotorica estimada é obtida
a partir da integracao da velocidade estimada. A andlise de estabilidade é desenvolvida
utilizando o Teorema da Hiper Estabilidade de Popov e a convergéncia da superficie de
deslizamento é comprovada através dos critérios de estabilidade de Lyapunov.

O algoritmo proposto foi discretizado e implementado em simulacao e na bancada
experimental para andlise dos resultados. A estratégia é de simples implementagao, com-
posta por quatro equacdes no referencial sincrono. E necessdria a implementacio de um
filtro para obtencao da velocidade rotérica estimada resultante da funcao de chaveamento

da superficie de deslizamento.
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6.1 CONSIDERACOES INICIAIS

Para controlar o PMSM é necessério o conhecimento da posigao/velocidade roté-
rica de operacao. Como mencionado anteriormente, sensores mecanicos aumentam o custo
e podem diminuir a confiabilidade do sistema devido ao ruido ou possiveis falhas. Em
virtude disto, muitas técnicas de estimagao de posi¢ao/velocidade rotérica, controladores
sensorless, sao propostas na literatura (Kim; Kook, 1999; Morimoto; Sanada; Takeda,
2006; Foo; Rahman, 2010a; Foo; Rahman, 2010b; Zhao; Qiao; Wu, 2014; Xu et al.,
2020). Grande parte desses algoritmos proposto sdo desenvolvidos em tempo continuo.
Entretanto, muitos técnicas desenvolvidas em tempo continuo nao podem ser diretamente
discretizadas e aplicadas no dominio do tempo discreto, pois sua andlise de estabilidade
e projeto de ganhos deixam de ser validos, ou seja, um estimador de velocidade discreti-
zado pode apresentar comportamento instavel mesmo que este seja estavel em aplicacoes
em tempo continuo. Contribui¢des relevantes tem sido desenvolvidas na literatura para
estimadores no dominio do tempo discreto, tais como, (Bernardes et al., 2012; Bernardes
et al., 2014; Yao; Huang; Peng, 2018; Wang et al., 2019).

Neste capitulo um estimador de velocidade rotérica sera desenvolvido no dominio
do tempo discreto utilizando um modelo linearizado do PMSM com imas internos no
referencial sincrono dq. Esse modelo torna-se mais simples para a criacao do estimador,
uma vez que nao varia senoidalmente como o modelo no referencial estacionario af3. A
posicao angular rotorica estimada pode ser obtida a partir da estimacao da velocidade.
Utilizando a analise de estabilidade de Lyapunov para sistemas no dominio do tempo
discreto é possivel encontrar uma lei de adaptacao para a velocidade rotérica, de forma
que o sistema de controle sensorless seja estavel.

Para comprovar a estabilidade do estimador de velocidade rotoérica, uma analise
dos polos e zeros do sistema de estimacao em malha fechada é proposta baseada em
Orlowska-Kowalska e Dybkowski (2010). Com essa andlise ¢ possivel definir os intervalos
onde os ganhos do estimador tornam o sistema estavel, informacgao essa que nao é obtida
a partir da andlise de Lyapunov. Com o conhecimento dos quatro intervalos de valores
que os ganhos podem estar alocados, buscou-se uma estratégia de inteligéncia artificial
que fornecesse os ganhos do estimador a partir da minimizagao do erro de estimacgao da

velocidade rotoérica, tal como algoritmos genéticos.
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Algoritmos genéticos (do inglés, Genetic Algorithm — GA) sao técnicas de busca
e otimizagao baseadas em processos naturais, através da teoria da adaptacao e selecao
natural das espécies desenvolvida por Charles Darwin e pelos trabalhos de Mendel sobre
heranga genética (Haupt; Haupt, 2004). Este algoritmo foi proposto inicialmente por
John Holland, durante os anos de 1960 e 1970, e foi popularizado por um de seus estu-
dantes, David Goldberg, que foi capaz de solucionar um complexo problema que envolvia
o controle da transmissao de gas (Goldberg, 1989). O trabalho de Goldberg foi o que mais
contribuiu para dar estrutura ao algoritmo e definir os parametros de funcionamento, as-
sim popularizando o uso do GA. Um estudo mais detalhado do GA, com as caracteristicas
utilizadas nesse trabalho, é apresentado no Apéndice C.

Para comprovacao da eficacia da técnica proposta, resultados de simulacio e ex-

perimentais sao desenvolvidos.

6.2 DESENVOLVIMENTO DO ALGORITMO DE ESTIMACAO A PARTIR DA OB-
SERVACAO DAS CORRENTES ESTATORICAS

O modelo simétrico do PMSM dado pela (2.37), pode ser discretizado pelo método

L. ¢ V¥
N Il I

Ly Uq(k)

de Euler, da forma,

- R.T, PL,T, ,
[ Ll(kt1) } _ [ (1 - Td> Ly Wm(k) ] [ L)

-k PL,Ts RsTs %
Yg(k+1) — L Wm(k) (1_7> La(k)

+
L

Lq

Hipotese H5: Assume-se que a variacio de velocidade é muito mais lenta que
a variacao das grandezas elétricas em termos do tempo de amostragem, desta forma,
Awpm k) = 0, 10go W) = Win(ht1)-

Assim, o modelo dado pela equagao (6.1) pode ser reescrito da forma,

Sk RsTs PL TS ok S *
[Zd(k:-i-l) ] _ [ (1 - L ) qu Wrn(k+1) ] [Zd(k) % 2 ] [Ud(k) ] (6.2)
) 0 == o
q(k)

PL4Ts RsTs )
i (1=55) ] [
A equagao matricial de (6.2) pode ser escrita de forma genérica como sendo,

_|_

*
Yq(k+1) Ty Wm(k+1) i

em que,

* iZ(k) * U:i((k)
xhy = | 30 uwm = 0| (6.4)
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ac| (52 Slewen | g [ 5 0 (6.5)
e (1= E) 0 %

Um observador de parametros na forma discreta pode ser projetado conforme a
equagao (6.6),
Zi‘(k_ﬂ) = /Alx(k) + kobsTsj(k) + TSBU(k). (66)
em que ks ¢ um ganho positivo do observador a ser projetado.

Assim, para o sistema definido por (6.2) pode-se projetar um observador das cor-

- - Ay . . - ~
rentes estatéricas (ig,, e i54)) e estimador da velocidade rotérica (@ k+1)), conforme

(6.7),

S R,T, PL,Ts ~ . T,

ey | _ [ (- 1E) Lo @m)) | gy | LTy V] Yaw |

S | PL4Ts ~ (1 . M) " 0 L *

Lo(k+1) L, “Wm(k+1) Lq La(k) Lq Yq(k)

+ kobsTs ed(k)
Cq(k) (67)
6.7

em que ko ¢ 0 ganho de observacao do modelo ajustavel e eqp) e eqr) sao os erros das

correntes estatoricas definidas por,

€d(k) = Lai) — Lagk)s (6.8)
S o -k
Cqlk) = Yq(k) ~ (k)

O conjunto de equagoes dadas em (6.7), pode ser escrita na forma matricial como,

A

i*k+1) - AZB’(}?) + B'U/Z(k) + kObSTSe(k;) (69)
em que,
1 _ RSTS PLqu(.:} é*
A L Lg Ymk+1) | 4 Yk €d(k)
A= I(J’Lde ~ ‘ ) 1d RsTs 1 L(k) = ’7*( : (k) = : (610)
L, YWm(k+1) < - Tq) La(k) Cq(k)

Os erros de correntes definidos na equagao (6.8) podem ser reescritos na forma
matricial,

A dinémica do erro, passo (k + 1), é definido como,
€(k+1) = E(pp1) — ) (6.12)
Substituindo as equagoes (6.3) e (6.9) em (6.12),

e(k+1) = Aw?k) — Ai?k) - kobsTse(k) (613)
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Desenvolvendo (6.13) encontra-se as dinamicas dos erros eq4 ¢ e, como sendo,

Cd(k+1) = BaWm(k+1)0 ) — Fobs Ts€ar)

- " (6.14)
Cq(k+1) = _qum(kle)Zd(k) - kobsTseq(k)

na forma matricial,

€(it1) = Bops@ht1) T (k) + Kovs Ts€ (k) (6.15)
em que,
0 ph:
Qkt1) = Wm(ks1) = Dmen); Bobs = | o pm OL d ] ' (6.16)
—PhL

A partir da hipdtese H5 assume-se que wy,(x+1) = W), logo Awy ~ 0, desta forma
pode-se escrever que,
Adwy = Adr) — Aw) (6.17)

ou ainda,

WOmk+1) = Wm(k) T Wm(k+1) — Dm(k) (6.18)

De (6.18) pode-se obter a velocidade estimada Wm(k+1) @ partir do conhecimento do

erro da velocidade estimada Wy, (x41). Com isto, o Teorema 3 ¢ apresentado como segue.

Teorema 3. Sejam as equagoes que descrevem o comportamento das correntes estatoricas
dadas em (6.2), o observador de correntes estatoricas dado em (6.7) e a hipdtese H5.
Entao, para um X\, p1, ps positivos e valores kysTs compreendidos no intervalo (0,1], o

algoritmo de adaptacdo do erro de estimagdo da velocidade rotorica dado por,

200(k) 2p1 Bakobs Ts€ i) ly(ry — 22 Bgkobs Tseq(iy i)
A1 B 0" + Apa By i + 2 Ap1Ba%i% 40 + Apa B i + 2
(6.19)

O(kr1) =
garante a convergéncia de Qpp) Para Wy quando k tende para o infinito.
Prova: Considere uma candidata a func¢ao Lyapunov definida como,

V(k) = e%];)Pobse(k) + @(7];))\71(:)(]@) (6.20)

em que P é uma matriz definida positiva, da forma,

0
Pobs = b .
0 p2

Sendo a variacao da func¢ao candidata a Lyapunov dada por,
AVipy =V (E+1) =V (k), (6.21)
assim, desenvolvendo para a equagao (6.20), resulta,

A‘/'(k) = ea+1)Pob5€(k+1) - eﬁ)Pobse(k) + @(1,;+1)/\_1@(k+1) - J)(j;c)/\_la}(k). (6.22)
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Expandido (6.22),

Cd(k+1 1~ 1~
AViwy = [ Cd(k+1)  Cq(k+1) } Povs [ . Ek 1; ] - ez;c)Pobse(k) + A 1w(2k+1) - A lw?k) (6.23)
q(k+

e desenvolvendo,

AVigy = preasn)” + P2eqes1)” — Préaw)” — P2€oe)” + X @1y — AT 00 (6.24)

Considere a igualdade,

- ~9 A . - - 2
W(2k+1) - W(Qk) = w(2k+1) - (W(k+1) - Aw(k)) (6.25)
o 2 2 A .2 2 2
- ~9 A o~ - -
W(2k+1) - W(Qk) = QW(kJrl)Aw(k:) - Aw(Qk) (6.27)

e que, A(:)(k) = (D(k—f—l) — (Z)(k).
Substituindo (6.27) em (6.24), resulta,

AV(k,) = pled(k+1)2 —|—p1€q(k+1)2 — pled(k)2 — pleq(k)Q + )\_12@(k+1)ALD(k) - )\_1A(Z}(2k) (628)
A expressao (6.28) pode ser desenvolvida a partir da equagao (6.14),

AVv(lc) = - (pl - plkob52T82) 6d(k)2 - (p? - p2k0b52T52) eq(k)2 - )\_1(«7)(2,@)‘*’
+ /\_IQCD(/CH)A@(’C) + plBchCD(Z/Ichl)ZZ(k)2 + pQqu(D(Qk—H)iz(k)Q"’ (6.29)
— 2p1BdkobsTs‘D(k+l)€d(k)i;(k) + QPQquobsTs(D(k+1)6q(k)ig(k)

A equagao (6.19) pode ser reescrita da forma,

(Aplezig(k)2 + )\prq27:2(k)2 -+ 2) (Z](k—‘,—l) - 2(1)(k) + 2)\plekobsTsed(k)i;(k)+

. (6.30)
_2)\p2quObsTseq(k)Z2(k)
ou ainda (6.30) pode ser escrita na forma,
A‘Ij(k) = )\plekobsTsed(k)iz(k) - ApQquobsTseq(k)ig(k)_‘_ (6 31)
~0.5 (Ap1Ba®if” + Ap2By ik ) @k
Substituindo (6.31) em (6.29) resulta,
A‘/(k) = - <p1 - plkobs2T32) 6d(lc)2 - (p2 - p2k0b32T52) eq(k)2 - /\71@(2]@) (632)

para valores de A, p; e py definidos positivos e k. sTs compreendidos dentro do intervalo

(0, 1], é possivel afirmar que a funcao AV é definida menor ou igual a zero. O
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6.2.1 Analise de estabilidade do estimador proposto

Para o estimador de velocidade rotérica baseada na observagao das correntes es-
tatéricas no referencial sincrono dg com algoritmo de adaptagao (6.19), a estabilidade
assintotica global pode ser comprovada pelo Teorema de Lyapunov, conforme equacao
(6.32), para os ganhos A, p1, pa € kg escolhidos corretamente. Assim, a estabilidade do
estimador para alteracOes nesses ganhos pode ser verificada utilizando a anélise de per-
tubacao de pequenos sinais. A analise de estabilidade do novo estimador de velocidade
rotorica é testado do ponto de vista das alteracoes dos ganhos que devem ser projetados,
A, D1, P2 € Kops.

Do ponto de vista da estimagao, o estimador de velocidade rotorica pode ser anali-
sado como um sistema controlado pelo sinal de um erro, que é a combinacao das correntes
estatoricas observadas e do erro de estimacao dessas correntes, usados em uma malha de

adaptagao, conforme apresentado na Figura (6.1).

Figura 6.1 — Diagrama de blocos do estimador de velocidade utilizado para analise de
estabilidade
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Fonte: Autor.

Para a analise de estabilidade do sistema as equagoes obtidas no dominio do tempo
discreto sao transformadas para o dominio da variavel z, sendo essa a alternativa mais
adequada que a transformada de Laplace, visto que o sistema adotado estd no dominio
do tempo discreto.

As dindmicas das correntes estatéricas, dada na forma matricial por (6.2), podem

ser escritas no dominio da variavel z, da forma,

) = z £ 6.33
Zd(z) (Z _ 4d) ( )

—By@m() i) + dgVic
A : : 6.34
) =) .

em que, By = PT,L,/Ly, B, = PT,L4/L,, 0y = Ts/Lq e 0, = T5/L,. A dindmica dos
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erros das correntes, dadas em (6.14), apés aplicada a transformada z resultam,

Batom(z)lg)

(2 + kobsT5) e

€d(z) =

_Bq@m(Z)ig(k)
= e dk) 6.36
eq( ) (Z + kobsTs) ( )

A dinamica da velocidade estimada no dominio da variavel z é escrita na forma,
2)\kobsTs (pleed(z)iz(z) - pQquq(z)Zz(l(z))
(ZN(Z) — 2)

(6.37)

W) =

em que N,y é definida como,
= A\p1 By T >+ \pa B2 zd(z) +2 (6.38)

A partir da andlise da Figura 6.1 fica evidente que o sinal do erro (5(Z)) depende do
valor do erro da velocidade rotérica (d)m(z)) e de uma variagao no sinal de entrada (Au(z)),
que podem ser as tensdes ou as correntes estatéricas de entrada. Pode-se assumir que
a resposta do sistema durante uma mudan¢a em um dos sinais de entrada, por exemplo
uma variagdo em i,, faz com que as outras variaveis (i4, vq € v,) sejam iguais & zero e
((Dm(z)) tenda a zero (@m(z) — Win(z) = wo).

Seja o erro €(;) do sistema definido como,

E(z) = elw= pleed(z)z’;(z) — prqeq(z)z';(z) (6.39)

Substituindo as equagoes (6.33), (6.34),(6.35) e (6.36) em (6.39),

= B (—Bq@r(z)iz(k) —l-BchJT(Z)iZ () T adv;(z)>
(2) T\ (24 kopsTs) (z —Ag) (6.40)
Bda)r(z)i:;(k) —Byw (Z)Z d(z) + 8 U ’
+ p1Ba
(Z + kobsTs> (Z A )
Desenvolvendo (6.40) chega-se na expressao dada por,
L'
= (=) (6.41)

E(z) =
Ot koY) (2 — A0 (2 — A,

em que I'¢;) ¢ dado por,

D) =pa B> Bilwo®iy)* (2 — Ag)” + p1Ba* B wo i) (2 — Ad)2
+p23qu2Bdwo zq(z)vg(z)(z — Aq)2 — 10, B,’B 40 zd( ) (z — Ad)

+ pg(?qungi;(k)v;(z)(z — A% (2 — Ag) + p10,Bg? Woly(y Vg(z) (2 — A’ (z—A).
(6.42)

Assumindo uma variacdo na corrente estatérica do eixo em quadratura, i4), a



6 ESTIMADOR DE VELOCIDADE ROTORICA BASEADO EM UM MODELO
SIMETRICO NO DOMINIO DO TEMPO DISCRETO 118

equagao (6.41) pode ser reescrita da forma,

p2B,” Bi wo® . 2
5(2) = 1 — 22(1(2) (643)
(Z —f- kobsTs) (Z Ad)

Da Figura 6.1, pode-se escrever o erro ;) como sendo,
E(z) = H(Z)AU(Z) (644)
Comparando as equagcoes (6.43) e (6.44), pode-se definir H,) como sendo,

Ho = P2Ba Blw® (6.45)
B o kel (2 — Ag)? '

para uma Varia(;ao na entrada na forma de,

Analisando a saida do sistema, pode-se definir que a velocidade estimada (@m(z))

é uma combinacao do erro (e(z)) e do compensador (GT(Z)), da forma,
W) = Gr2)E) (6.47)
Substituindo a dindmica da velocidade estimada dada por (6.37) em (6.47),

2\kors T (P1Bata(eyity — P2Baea(e)is))
(ZN(Z) - 2)

Como o erro () é conhecido e dado por (6.39), pode-se substitui-lo em (6.48), da

GrnE) = (6.48)

forma,

% - 2/\kobsTS % %
GT(Z) (pleed(z)Zq(z) — pQquq(z)Zd(z)) = m (pleGd(z)Zq(z) - szqeq(z)ld(z))
(6.49)

Logo, a fungao de transferéncia G,,) ¢ dada através da simplificagdo da equacao

(6.49), resultando,

22k T
Gy = 722 (6.50)

B (ZN(Z) - 2)
A funcdo de transferéncia do sistema G/;), pode ser definida da forma,

G = H()Griz) (6.51)

Substituindo (6.45) e (6.50) em (6.51) e desenvolvendo,

2\kopsTs By Ba®wo® N,y ™!
(2 + kb To) (2 = A)* (2 = 2N,y ™)

G = (6.52)
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Desta forma, a funcao de transferéncia do sistema em malha fechada W(;), sera

dada por,
G
)= — 6.53
©=1rag (6.53)
desenvolvendo,
2\ kiohs Ts By® Ba*wo® Ny ™
W) = e P 24 ) (6.54)

(2 + kobsTo) (2 = A)* (2 = 2Ny ™) + 2Meona To B, B wig®N o) ™!

A funcao de transferéncia W,y depende dos parametros do PMSM, da velocidade
rotérica atual e dos ganhos do estimador (A, p1, p2 € ko). Na Figura 6.2, o posiciona-
mento dos polos da funcao de transferéncia W) ¢ mostrado, dependendo da variacao dos
ganhos e do ponto de operacao escolhido.

Os ganhos foram variados de forma a encontrar os intervalos em que o sistema é
estavel. As setas mostram a alteracao do posicionamento do polo com o aumento dos
valores dos ganhos dentro do intervalo avaliado.

O ganho k., tem impacto direto na observacao da corrente estatorica e o intervalo
de valores em que o sistema é estavel é de (0,10000]. Os valores de p; e py variam de
(0,1]. O ganho A, que impacta diretamente na velocidade e robustez da estimacao da

velocidade rotérica, pertence ao intervalo de (0, 50].

Figura 6.2 — Posicionamento dos polos da funcao de transferéncia de malha fechada do
estimador de velocidade rotérica. (a) Variagdo dos ganhos A, p1, pa, kops (D)
detalhe do posicionamento dos polos.
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Fonte: Autor.
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6.2.2 Projeto dos ganhos

Apods a andlise da estabilidade do sistema de estimacao da velocidade rotorica
proposto e definido os intervalos dos ganhos k., p1, p2 € A para que esse sistema nao seja
instavel, é preciso encontrar valores que minimizem o erro de estimacao da velocidade
rotorica e que garantam que o sistema ira seguir a referéncia mesmo sobre variagoes de
velocidade e de carga. Com esse objetivo, optou-se por utilizar um algoritmo de busca
automatica e entre as opcoes escolheu-se o algoritmo genético.

A estratégia GA trabalha com variaveis de projeto codificadas, que sdo cadeias de
comprimento finito. Essas cadeias representam cromossomos artificiais. Cada caractere
na cadeia é um gene artificial, onde ficam contidas as informagoes. O GA processa su-
cessivas populagoes desses cromossomos artificiais em sucessivas geragoes. Uma vez que
nao é necessario conhecer a derivada da fungao objetivo, como em outras técnicas de oti-
mizagao, o GA tem a capacidade de evoluir mesmo com base em dados experimentais ou
de simulagdao. Ainda, como nenhuma consideragao é necesséria sobre o espaco de busca,
o GA é um método capaz de otimizar fungdes objetivo complexas em grandes espagos de
busca.

Através de uma func¢ao objetivo, que minimiza o erro da estimagao da velocidade
rotorica, o GA busca de forma heuristica os ganhos desejados dentro dos intervalos pré-
definidos. Os quatro ganhos do estimador de velocidade rotérica sao definidos como os
genes do algoritmo e os intervalos pré-definidos sdo os obtidos a partir da andlise de

estabilidade do sistema, conforme Tabela 6.1.

Tabela 6.1 — Defini¢do dos genes e intervalos de valores

Ganho D1 D2 Kobs A
Gene gene 1 gene 2  gene3d  gene 4
Intervalo  (0,1] (0,1]  (0,10000]  (0,50]

A funcao objetivo foi adotada como sendo o erro de estimacao da velocidade roto-

rica, dado na forma,
Win(k) = Wink) — Drm(k)- (6.55)

Este erro é mensurado por meio de um critério de desempenho baseado na integral

do tempo multiplicado pelo erro quadratico (do inglés, Integral of Time multiply Square
Error — ITSE), da forma,

Ny
ITSE = / £ G2 dr (6.56)
Ny

m(T
em que, N7 e Ny sao inteiros escolhidos para definir as amostras inicial e final para

o célculo do erro, conforme Figura 6.3. O critério ITSE caracteriza-se por atuar em

pequenas proporg¢oes para erros iniciais grandes e, a medida que aumenta o tempo na
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resposta transitoria, atua em maiores proporgoes.

Figura 6.3 — Intervalo de andlise para projeto dos ganhos
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Fonte: Autor.

Uma vez que a populagao é gerada aleatoriamente, o GA é capaz de virtualmente
percorrer todo o espago de busca, provendo rastreios em diferentes pontos deste espaco.
Entretanto, devido a quantidade de parametros e a natureza estocastica do processo,
o algoritmo pode convergir para diferentes resultados em cada execugao, ou pode ser
confinado em um ponto de minimo local. Para evitar estes problemas, as configuracoes
iniciais do GA devem ser definidas de modo a garantir uma populagao com diversidade

adequada. As configuragoes iniciais do GA sao dadas na Tabela 6.2.

Tabela 6.2 — Configuragoes iniciais do GA

Tamanho da Populacao 150

Geragoes 20
Taxa de cruzamento 30%
Método de selecao torneio
Elitismo sim

Método de cruzamento | uniforme
Método de mutacao adaptavel

As etapas de operagao do GA podem ser sumarizadas da forma,

1) Inicializagdo aleatéria da populagdo inicial de individuos dentro dos limites pré-

definidos dos genes, conforme a Tabela 6.1;
2) Calculo da fun¢ao objetivo de cada individuo;

3) Sendo satisfeito o critério de parada, retorna-se a melhor solugdo e finaliza-se a

execugao. Se nao, continua para o préximo passo;

4) Ordenacao e selecao de uma parcela da populagdo para aplicacdo dos operadores

geneéticos;
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5) Aplicagao dos operadores genéticos cruzamento, mutagao e elitismo, criando novos

individuos para a popula¢ao. Retorna-se para ao passo 2 (Haupt; Haupt, 2004)
A evolucgao da funcao objetivo pode ser conferida através da Figura 6.4.

Figura 6.4 — Evolugao da funcao objetivo
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Fonte: Autor.

Através da evolucao da fungdo objetivo pode ser visto que o niimero de geragoes é

suficiente para convergir para um minimo local. Apés 20 geracoes, os genes encontrados
sa0:

Tabela 6.3 — Ganhos obtidos a partir do GA

Ganho P1 D2 Kobs A
Gene genel gene 2 gene3d gene4
Valores 0,1344 0,9946 0,98 49,9885

O GA levou o tempo computacional de aproximadamente 11 minutos para for-
necer os quatro ganhos do estimador de velocidade rotérica, em um computador com
Intel Core i5 com 8 GB de memoria RAM.

Na Figura 6.5, o posicionamento dos polos da funcao de transferéncia W,y é mos-
trado considerando os valores obtidos para os ganhos através do algoritmo genético. Pode-
se observar no detalhe da Figura 6.5 que os polos do sistema estdao dentro do circulo de

raio unitario, de forma que o sistema é estavel para os valores de ganhos obtidos.
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Figura 6.5 — Posicionamento dos polos da funcao de transferéncia de malha fechada do
estimador de velocidade rotérica utilizando os ganhos obtidos a partir do
GA. (a) Circulo de raio unitario (b) detalhe I do circulo de raio unitario e
(c) detalhe II do circulo de raio unitario.
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Fonte: Autor.

6.3 RESULTADOS

Esta secao tem por objetivo apresentar os resultados de simulagao e os resultados
experimentais para o método de estimagao de velocidade rotérica proposto. O diagrama
de blocos representativo do sistema esta ilustrado na Figura 6.6. Pode-se observar que a
estrutura a ser implementada é simples, realizada através das expressoes (2.34), (6.7) e

(6.19) e dos ganhos obtidos a partir do algoritmo genético.
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O controlador de velocidade é composto por um controlador PI, bem como os con-
troladores de corrente sao compostos por controladores PI no referencial sincrono do rotor.
O projeto dos controladores é apresentado no Apéndice B deste trabalho. Os parametros
do motor sincrono de imas permanentes utilizados sao apresentados nas Tabelas D.1 e
D.2 do Apéndice D desta tese.

Figura 6.6 — Diagrama de blocos do sistema implementado
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Fonte: Autor.

A simulacéo foi desenvolvida no software MATLAB® e baseiam-se na reproducao
dos aspectos operacionais e construtivos da plataforma experimental. Em vista disso, a
estratégia foi implementada no dominio do tempo discreto, utilizando um cédigo analogo
ao implementado no DSP da plataforma experimental.

A bancada experimental é composta por um DSP TT TMS320F28335 que comanda
o acionamento das chaves semicondutoras de um inversor trifasico fonte de tensao, (do
inglés, Voltage Source Inverter — VSI) através de uma técnica de modulagio PWM. A
frequéncia de chaveamento é de 10 kHz e o periodo de amostragem do DSP é de 100 us.
Uma maquina de indugao é conectada ao eixo do PMSM como carga mecanica. Essa
maquina é utilizada como um gerador, conectado aos seus terminais um banco capacitivo
e uma carga resistiva.

Para comprovar a eficicia do método operando em médias e altas velocidades é
proposta uma variacao de velocidade rotérica, a partir de sua referéncia, e um degrau de

carga.
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6.3.1 Resultados de simulacao

O teste de simulacao adotou a velocidade rotérica de referéncia (w},) que inicia em
rampa até aproximadamente 10,1 s e apds esse permanece em uma velocidade rotorica
constante de 110 rad/s até 12,5 s, quando é reduzida para 105 rad/s até 16,5 s. Ainda,
de 22s a 26s é aplicado um degrau de carga de 20 Nm, conforme pode ser visto na
Figura 6.7(a). De acordo com esse resultado, é possivel observar que a velocidade rotérica
calculada a partir do modelo mecénico do motor (w,,) e a estimagao da velocidade rotérica,
(Wm), seguem a referéncia imposta apresentando um pequeno tempo de acomodagio e
overshoot, conforme projetado no Apéndice B. A Figura 6.7(b) detalha o comportamento
durante o degrau de velocidade e a Figura 6.7(c) o comportamento durante o degrau
de carga. Observa-se que o valor estimado converge para o valor calculado mesmo sob
perturbagoes.

A Figura 6.8(a) apresenta o comportamento da corrente i, obtido a partir do

modelo estendido (2.34) e da sua observacio 5 calculada a partir da expressao (6.7).

* *
qQ’ q

calculada a partir da expressao (6.7). A observagao das correntes estatdricas resulta na

Na Figura 6.8(b) o comportamento da corrente ¥, obtido de (2.34) e sua observacao i
estimacao da velocidade rotérica. A Figura 6.8(c) apresenta a posicao rotérica obtida a
partir da estimacao da velocidade rotérica b, € a posicao rotoérica calculada a partir do
modelo mecanico da maquina sincrona. Uma aproximacao nos trés primeiros segundos é
apresentada, mostrando que ha uma convergéncia do valor estimado para o real.

A Figura 6.9 apresenta o comportamento das correntes estatéricas iq e i, e das
tensoes vg e vq, resultados que demostram a eficdcia dos controladores proporcionais-
integrais implementados. A Figura 6.9(a) apresenta a referéncia de corrente estatorica
i, adaptada do algoritmo MTPA proposto por Morimoto, Sanada e Takeda (1994) e a
corrente estatorica medida i4. O comportamento da referéncia i; gerada através da regu-
lacao de velocidade e a corrente medida i, sao apresentadas na Figura 6.9(b). As tensoes
necessarias para o acionamento, geradas a partir da regulagao das correntes estatoricas,

sao apresentadas na Figura 6.9(c).
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Figura 6.7 — Resultado de simulagdo para o sistema proposto: (a) velocidade rotérica (b)
detalhe do degrau de velocidade e (c) detalhe do degrau de carga imposto.
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Figura 6.8 —
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Resultado de simulagdo para o sistema proposto: (a) corrente estatérica do
modelo estendido e corrente estatérica observada do eixo direto (b) corrente
estatorica do modelo estendido e corrente estatérica observada do eixo em
quadratura e (c) posi¢do rotorica.
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Figura 6.9 — Resultado de simulagdo para o sistema proposto: (a) corrente estatérica
e corrente de referéncia do eixo direto (b) corrente estatoérica e corrente de
referéncia do eixo em quadratura e (c¢) tensoes estatoricas dos eixos direto e
em quadratura.
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6.3.2 Resultados experimentais

Os resultados experimentais foram obtidos utilizando uma técnica I-f na partida
até velocidade de referéncia de 8 rad/s, identificado nas Figuras 6.10(a) e 6.13(a) através
do intervalo em cinza. Esse intervalo foi escolhido através de uma andlise prévia, em
que foi possivel averiguar que apds esse valor a velocidade estimada convergia para a
velocidade de referéncia. Apos esse periodo, um método de controle FOC utilizando o
algoritmo de estimagao da velocidade rotérica proposto neste capitulo é implementado.
A posicio rotérica é obtida através da integral da estimacdo da velocidade rotérica. E
possivel observar nos resultados uma oscilagdo nos dois primeiros segundos do ensaio
devido ao método de partida empregado.

Assim como no teste desenvolvido na simulacao, a referéncia de velocidade inicia
em rampa e apés estabilizar em 110 rad/s é desenvolvido um degrau de velocidade e
um degrau de carga, porém aqui, dois ensaios sao desenvolvidos. As figuras 6.10 a 6.12
apresentam os resultados para uma variacao na velocidade de referéncia e as figuras 6.13
a 6.15 os resultados experimentais quando um degrau de carga é aplicado através da
maquina de inducgao ligado a um banco capacitivo e uma carga resistiva.

O comportamento da velocidade rotérica é apresentado na Figura 6.10(a). Um
degrau de velocidade de 5 rad/s é aplicado entre 13 s e 17 s, como pode ser visto na
Figura 6.10(b), detalhe da velocidade rotérica. Observa-se que a velocidade estimada
w,, rastreia a velocidade mediada w,,, e ainda @,, e w,, convergem para a velocidade de
referéncia w},.

As variaveis utilizadas para implementar o algoritmo de estimacao da velocidade
rotérica sao apresentadas na Figura 6.11(a) e 6.11(b). Na Figura 6.11(a) o comportamento
da corrente estatérica do modelo estendido % e a sua observacdo 7 sido apresentadas e
na Figura 6.11(b) a corrente estatérica i;; do modelo estendido e a corrente observada %;.
Ambos os observadores de corrente rastreiam os valores reais, propiciando que o algoritmo
de estimacao de velocidade rotérica @,, convirja para a velocidade real w,, em um tempo
finito. A Figura 6.11(c) apresenta a posigao rotdrica obtida a partir do sensor mecénico,
encoder, 0,, e a posicao rotérica calculada através da integral da estimacgao da velocidade
rotérica ém

A Figura 6.12 apresenta as variaveis de controle do sistema proposto. A Figura
6.12(a) o comportamento da corrente do eixo direto iy quando aplicada uma referéncia
MTPA i} adaptada de Morimoto, Sanada e Takeda (1994) é apresentada. A corrente
estatérica do eixo em quadratura ¢, e a referéncia obtida a partir da regulagao de veloci-
dade i é apresentada na Figura 6.12(b). As tensdes estatéricas vg e v, obtidas através da
regulacao das correntes estatoricas iq e ¢4, respectivamente, sao apresentadas na Figura
6.12(c).
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Figura 6.10 — Resultado experimental com degrau de velocidade: (a) velocidade rotérica
(b) detalhe do degrau de velocidade aplicado.
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Figura 6.11 — Resultado experimental com degrau de velocidade: (a) corrente estatérica do
modelo estendido e corrente estatérica observada do eixo direto (b) corrente
estatérica do modelo estendido e corrente estatérica observada do eixo em
quadratura e (c) posi¢do rotorica.
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Figura 6.12 — Resultado experimental com degrau de velocidade: (a) correntes iy e sua
referéncia i; MTPA (b) correntes i, e sua referéncia 4; e (c) tensoes estatoricas
Vg € Vgq.
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No segundo ensaio experimental, assim como no primeiro, o motor é acelerado até
uma velocidade de 110 rad/s, e apés entrar em regime um degrau de carga é aplicado entre
13 s e 17 s, conforme Figura 6.13(a). O degrau de carga é desenvolvido utilizando um

banco capacitivo trifasico com capacitancia de 230 uF por capacitor e carga resistiva de
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20 Q2. O detalhe do comportamento da estimacao da velocidade rotérica @, e a velocidade
medida w,, sdo apresentados na Figura 6.13(b). Observa-se que ha uma boa convergéncia
de @, para w,, mesmo sob uma perturbacao de carga.

A Figura 6.14(a) e 6.14(b) apresentam o comportamento das correntes obtidas
através do modelo estendido ij e i; e de seus valores observados 5 e 2;. A posicao
rotorica medida 6, e a obtida através da integracao da velocidade rotérica estimada 6,,
sao apresentadas 6.14(c).

As correntes i4 € i, medidas e suas respectivas referéncias, i) e iy, SA0 apresenta-
das nas figuras 6.15(a) e 6.15(b). As tensoes estatéricas, obtidas a partir da regulagao
das correntes estatdricas, vy e v, sao apresentadas na Figura 6.15(c). Os controladores
proporcionais-integrais projetados no Apéndice B apresentam um bom comportamento

mediante uma variacao de carga, na forma de degrau, aplicada ao sistema.

Figura 6.13 — Resultado experimental com degrau de carga: (a) velocidade rotérica (b)
detalhe da velocidade rotoérica.
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Figura 6.14 — Resultado experimental com degrau de carga: (a) corrente i do modelo
estendido e seu valor observado #jtar (b) corrente iy do modelo estendido e

seu valor observado 7;tar e (c) posicio rotérica.
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Figura 6.15 — Resultado experimental com degrau de carga: (a) corrente iy medida e sua
referéncia MTPA i (b) corrente i, medida e sua referéncia 7} e (c) tensdes
estatéricas vg e vg.
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6.4 CONSIDERACOES FINAIS

Neste capitulo foi desenvolvido um estimador de velocidade rotoérica para o motor
sincrono de fmas permanentes projetado no referencial sincrono do rotor utilizando um
modelo estendido simétrico no dominio do tempo discreto.

Uma anélise baseada nos critérios de estabilidade de Lyapunov comprova a estabi-
lidade assintotica global do estimador de velocidade rotérica proposto. Visando analisar
a estabilidade do sistema através da variacdo dos ganhos é desenvolvida uma analise de
perturbacgao de pequenos sinais, de forma que sao definidos intervalos para os ganhos onde
o sistema continua estavel. Um algoritmo genético é utilizado para defini¢ao dos ganhos,
de forma que o erro de estimacao da velocidade rotérica seja minimizado.

O algoritmo pode ser diretamente aplicado na plataforma experimental com os
ganho obtidos em projeto. Para seu desenvolvimento é necessaria a implementagao de
trés equacgoes no referencial sincrono dgq. Através dos resultados obtidos constata-se que o
algoritmo ¢ aplicavel a partir de 8 rad/s até altas velocidades, podendo o sistemas sofrer
degraus de velocidade e de carga. O técnica proposto utiliza os parametros do IPMSM e

as variaveis de controle do sistema.
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Esta tese apresentou contribuigoes ao desenvolvimento de técnicas de controle ve-
torial e de estimacgao da velocidade rotérica para acionamento e controle sensorless de
motores sincronos de imas permanentes, com imas internos e de superficie, com FCEM
senoidal. Essas contribui¢oes estao direcionadas ao controle orientado de campo sensor-
less, em que o torque eletromagnético é controlado de forma independente do fluxo mag-
nético. Objetivando obter o maximo torque disponivel, uma estratégia MTPA é utilizada
para geracao das referéncias de corrente estatoricas. As estratégias de controle vetorial
foram desenvolvidas no dominio do tempo discreto, visando a aplicagao em DSPs. Visto
que é necesséario o conhecimento da posi¢ao/velocidade rotérica para o desenvolvimento
do controle vetorial, contribui¢es referentes a estimacao da velocidade rotérica foram
desenvolvidas. Estas contribui¢oes estao vinculadas a algoritmos projetados no tempo
continuo e no dominio do tempo discreto, que necessitam de poucas equacoes para serem
implementados em plataformas experimentais. O desenvolvimento das técnicas desenvol-
vidas, de controle vetorial e estimacao da velocidade rotérica, foram divididas em etapas
que permitem a implementacao das mesmas organizadas em capitulos como segue.

No primeiro capitulo foi apresentada uma revisao bibliografica sobre os itens que
contribuem para o acionamento sensorless do PMSM. Uma classificagdo sobre os motores
elétricos com imas permanentes foi desenvolvida, onde as vantagens e desvantagens na
utilizacao de IPMSM e SPMSM sao apresentadas. Os métodos basicos de controle deste
motor foram revisados, dando um maior enfoque ao método de controle orientado de
campo, nas regioes de maximo torque por ampere e de enfraquecimento de fluxo. Uma
revisao sobre os principais métodos de estimacao de velocidade e posicao do rotor do
PMSM foi apresentada.

No capitulo dois foram desenvolvidas as equac¢oes dindmicas que descrevem o com-
portamento do PMSM. Inicialmente foi apresentado o modelo em coordenadas trifasicas,
apés aplicada a transformada de Clark, obtendo o modelo no referencial estacionario.
Com a necessidade de um modelo para aplicacdao de técnicas de controle foi aplicada a
transformada de Park para obtencao do modelo no referencial sincrono, que apresentam
equagoes mais simples para o controle da planta. Foram abordados nesse capitulo também
o desenvolvimento de um modelo simétrico para utilizacdo em técnicas de estimacao de
velocidade, bem como a discretizacao do modelo dinamico elétrico considerando o atraso
de implementacao caracteristico de aplicagoes com microcontroladores.

Uma proposta de um controlador de correntes por modos deslizantes baseado em
observador de distirbio no dominio do tempo discreto foi apresentada no capitulo trés.
Esse controlador tem como objetivo principal minimizar os efeitos do acoplamento en-
tre os eixos, variagoes e incertezas paramétricas. Seu desenvolvimento foi no dominio

do tempo discreto considerando o atraso de implementagao, caracteristico de aplica¢oes
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em DSPs. Através do desenvolvimento de uma nova funcdo de chaveamento é possivel
garantir o movimento de zigue-zague, caracteristico da técnica por modos deslizantes no
dominio do tempo discreto, quando a lei de alcance proposta por (Gao; Wang; Homaifa,
1995) é implementada. As anélises de estabilidade e convergéncia foram desenvolvidas
considerando as condic¢oes de existéncia do controlador por modos deslizantes no dominio
do tempo discreto e o critério de estabilidade de Lyapunov. Resultados de simulagdo e
experimentais validaram o controlador proposto quando comparado a controladores clas-
sicos empregados na literatura. Foi possivel observar a reducao do efeito dos distiirbios
conhecidos e desconhecidos da planta, bem como de variagbes paramétricas. A redugao
do chattering, existente em controlador por modos deslizantes, ¢ obtida.

No capitulo quatro uma lei de adaptacao para a velocidade rotérica é desenvol-
vida utilizando a técnica de observadores de distiirbio para a estimagao da forca contra-
eletromotriz. Foi considerado o modelo do SPMSM no referencial estacionario, de forma
que o observador de distirbio é utilizado para estimar as forcas contra-eletromotrizes do
PMSM. Com a estimagao dessas FCEMs pode-se estimar a velocidade rotérica e obter
através da sua integragao a posicao rotorica. As andlises de estabilidade do observador
de disturbio e do estimador de velocidade para o sistema em tempo continuo foram de-
senvolvidas. Resultados de simulagao comprovam a convergéncia da lei de adaptagao da
velocidade rotorica utilizando observadores de distirbio para estimacao da forca contra-
eletromotriz. Verificou-se no desenvolvimento do método que ganhos adaptativos podem
ser projetados para uma melhor estimagao da velocidade.

Um contribuicao ao algoritmo MRAS de estimacao da velocidade rotoérica é de-
senvolvida no capitulo cinco. A substituicao do regulador proporcional-integral por uma
estratégia por modos deslizantes aumenta a robustez do sistema de estimacao proposto.
Essa estratégia é desenvolvida no dominio do tempo continuo. A linearizacdo do modelo
do IPMSM ¢ proposta para a criacao de um modelo de referéncia simétrico. O modelo
adaptativo é desenvolvido baseado no modelo simétrico. O erro entre os modelos é defi-
nido como sendo a func¢ao chaveada da superficie. Sua estabilidade é comprovada através
do Teorema da Hiper Estabilidade de Popov e a existéncia da superficie de deslizamento
utilizando o teorema de Lyapuno. Para validacao da técnica proposta o algoritmo foi
discretizado e implementado em ambiente de simulacido e experimental. A estratégia é
de simples implementacao, composta por quatro equagoes no referencial sincrono. Para
obtencao da velocidade rotorica estimada é necessaria a utilizagao de um filtro. Um pro-
jeto de ganhos pode ser desenvolvido para uma convergéncia mais precisa sob variacoes
de carga.

No capitulo seis um estimador de velocidade rotérica no referencial sincrono dg no
dominio do tempo discreto foi proposto. A lei de adaptacio da velocidade estimada foi
construida através da observacao das correntes estatoricas obtidas do modelo simétrico

discretizado do motor sincrono de imas permanentes internos. A analise de estabilidade
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utilizou o Teorema de Lyapunov no dominio do tempo discreto para comprovar a esta-
bilidade assintotica global do sistema. Analise de perturbacdo de pequenos sinais e dos
polos e zeros do sistema em malha fechada é realizada para obtencao dos intervalos dos
ganhos em que o sistema de estimacao é estdavel. Através da andlise do sistema em malha
fechada foram definidos os intervalos dos quatro ganhos necessarios para implementacao
do algoritmo. Apds essa definicdo, um algoritmo genético foi utilizado para obtencgao
destes ganhos objetivando minimizar o erro da estimacao da velocidade rotérica. Como
o algoritmo é desenvolvido no dominio do tempo discreto, as equagoes foram diretamente
implementadas para obtencao de resultados de simulacao e experimentais. Para sua im-
plementacao ¢ necessaria a utilizagao de trés equagoes no referencial sincrono dgq.

As principais contribui¢des desta tese sao:

e Proposta de uma técnica no dominio do tempo discreto de controle desacoplado
de corrente utilizando uma combinacao das estratégias por modos deslizantes e

observador de disturbio;

e Desenvolvimento de um estimador de velocidade rotérica baseado em observador de
disturbios em tempo continuo que considera o modelo do motor sincrono de imas

permanentes de superficie;

e Desenvolvimento de um estimador de velocidade MRAS que utiliza como lei de

adaptagdo uma técnica por modos deslizantes no dominio do tempo continuo;

e Desenvolvimento de uma lei de adaptacdao no dominio do tempo discreto para es-
timacgao da velocidade rotérica baseado na observacao das correntes estatoricas no

referencial sincrono;
e Analise de estabilidade e convergéncia dos estimadores propostos;

e Proposta de um reprojeto digital do controlador proporcional-integral fornecendo

novas condigoes de LMI.

7.1 SUGESTAO DE TRABALHOS FUTUROS

Alguns tépicos que nao foram abordados nesta tese e que podem ser investigados

em trabalhos futuros sio:

e Projeto de ganhos adaptativos para o estimador de velocidade rotoérica proposto no
Capitulo 4;

e Desenvolvimento do algoritmo de estimacao do Capitulo 4 considerando o modelo

do TPMSM no referencial estacionario «af;
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e Validacao experimental do algoritmo do Capitulo 4 considerandos os ganhos adap-

tativos;

e Validacao experimental do algoritmo do Capitulo 4 desenvolvido ao IPMSM consi-

derandos os ganhos adaptativos;

e Desenvolver um cenario para comparacao dos métodos de estimacao da velocidade

propostos, apos desenvolvimento das técnicas para o IPMSM;

e Adequacao dos métodos desenvolvidos neste trabalho a outras maquinas elétricas,
tal como maquinas de indugdo, maquinas sincronas de relutancia e maquinas de

relutancia varidvel.

7.2 ARTIGOS PUBLICADOS DURANTE O DOUTORADO

e Publicados em periddicos cientificos:

1. T. S. GABBI, G. G. KOCH, R. P. VIEIRA, V. F. MONTAGNER, E. S.
TOGNETTI, R. A. BORGES, L. A. MACCARI Jr., R.C.LLF. OLIVEIRA.
Linear Matriz Inequalities for Digital Redesign Under Delay Suitable for PI
Controllers with Applications to PMSMs. Journal of Control, Automation and
FElectrical Systems, 2019.

2. G.G. KOCH, T. S. GABBI, R. P. VIEIRA, H. PINHEIRO, T. A. BERNAR-
DES, R. C. L. F. OLIVEIRA, V. F. MONTAGNER. Linear Matriz Inequality
Based Syn-thesis of PI Controllers for PMSM with Uncertain Parameters. Re-
vista Eletronica de Poténcia (Impresso), v.23, p.1 - 10, 2018.

3. R. P. VIEIRA, T. S. GABBI, H. A. GRUNDLING. Combined Discrete-time
Sliding Mode and Disturbance Observer for Current Control of Induction Mo-
tors. Journal of Control, Automation and Electrical Systems, v. 28, p. 380-388,
2017.

e Publicados em congressos nacionais e internacionais:

1. Sliding Mode Current Control Based on Disturbance Observer applied to Per-
manent Magnet Synchronous Motor, 13th Brazilian Power Electronics
Conference and 1st Southern Power Electronics Conference — CO-
BEP/SPEC 2015;

2. Sensorless Technique applied to PMSG of WECS using Sliding Mode Observer,
13th Brazilian Power Electronics Conference and 1st Southern Power
Electronics Conference — COBEP/SPEC 2015;
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10.

11.

12.

13.

14.

Current Controller for Sensorless PMSM Drive using Combined Sliding Mode
Strategy and Disturbance Observer, 41st Annual Conference of the IEEE
Industrial Electronics Society — IECON 2015;

. Controlador de Corrente por Modos Deslizantes utilizando Observador de Dis-

turbio aplicado ao Motor Sincrono de Imas Permanentes, Seminario de Ele-
tronica de Poténcia e Controle 2015 — SEPOC2015;

Observador de velocidade MRAS-SM aplicado ao motor sincrono de imas per-
manentes internos com controle desacoplado de corrente, XXI Congresso
Brasileiro de Automatica — CBA2016;

Sliding Mode MRAS Speed Observer applied to Permanent Magnet Synchro-
nous Motor with Decoupled Current Control, 42nd Annual Conference of
the IEEE Industrial Electronics Society — IECON2016;

Estimacao da velocidade rotérica de um motor de indugao utilizando algo-
ritmo backstepping e observador sliding mode, 12th IEEE/IAS Internatio-
nal Conference on Indutry Applications — INDUSCON 2016;

Speed Estimation Algorithm of Induction Motors based on Disturbance Obser-
ver, International Electric Machines and Drives Conference — IEMDC
2017;

Observador de velocidade MRAS-SM para controle sensorless de um motor sin-
crono de imas permanentes internos, 10th Seminar on Power Electronics
and Control — SEPOC2017;

Observador de estados aplicado a maquinas sincronas de imas permanentes
utilizando alocacao de polos em tempo real, 10th Seminar on Power Elec-
tronics and Control — SEPOC2017;

Controle de velocidade por modos deslizantes aplicado ao motor de relutan-
cia variavel, 10th Seminar on Power Electronics and Control — SE-
POC2017,;

Adaptive observer for sensorless permanent magnet synchronous machines with
online pole placement, Brazilian Power Electronics Conference — CO-
BEP 2017,

Controle de Velocidade do Motor de Relutancia Variavel via Controlador por
Modos Deslizantes. XXII Congresso Brasileiro de Automatica — CBA
2018, .

Controle sensorless baseado em observador de distirbio aplicado ao motor sin-
crono com imas permanentes. XXII Congresso Brasileiro de Automatica
— CBA 2018;
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ao Motor Sincrono de Relutancia. 11th Seminar On Power Electronics
And Control — SEPOC 2018;
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ference on Power Electronics and Applications;
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Apéndice A — Técnicas de geracao das referéncias das correntes estatoricas

A.1 CONSIDERACOES INICIAIS

A técnica de controle vetorial é uma abordagem eficaz para o controle de motores
com corrente alternada. O controle do PMSM torna-se mais facil, como em motores
de corrente continua, através da aplicacdo do controle orientado de campo (FOC). Este
método resulta em uma estrutura de controle em cascata com duas malhas internas de
controle de corrente e uma malha externa de controle de velocidade. Essa estrutura
desacopla o torque e o fluxo usando o sistema de coordenadas dg. Além disso, o modelo
no referencial sincrono tem uma relacdo direta entre o torque e a corrente do eixo em
quadratura, portanto, o controle da corrente 7, ¢ equivalente ao controle de torque. Para
o acionamento com alto desempenho utilizando o método FOC é preciso projetar os
controladores adequadamente, e ainda escolher uma estratégia de geracao de referéncias.

Uma estratégia associada ao FOC aplicada ao PMSM muito vista em trabalhos da
literatura é a do angulo de torque constante. Esta estratégia visa fixar a componente de
corrente ¢4 em zero para que somente a corrente i, seja proporcional ao torque, sendo a
maneira mais simples de implementar um controle linear de torque. Entretanto, o PMSM
com imas internos apresenta uma parcela de torque de relutancia e neste controle ela é
desprezada, fazendo com que o sistema apresente uma baixa eficiéncia. O MTPA (torque
constante) e o FW sdo estratégias que aumentam a eficiéncia do sistema, a estratégia
MTPA ¢ eficaz nas regides de abaixo da velocidade nominal. Enquanto isso, a estratégia
FW é necessario em aplicacoes acima da velocidade nominal. Essas opcoes apresentam
limitagoes fisicas do inversor e estao diretamente ligadas a velocidade do motor, quando

a operacao de torque constante termina e inicia do enfraquecimento de fluxo.

A.2 TECNICAS PARA GERACAO DE REFERENCIAS

A.2.1 Limite de Tensao e Corrente

O sistema de acionamento pratico é alimentado através de conversores eletronicos
de energia que impoem um limite de tensao e corrente de saida que o inversor pode pro-
duzir. Devido a limitagoes do inversor, assume-se que V. € @ maxima tensao permitida

e Iy max 0 valor maximo permitido da corrente de linha. Assim, tem-se que,

(A1)
(A.2)
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O limite da corrente depende da construcao do motor, sendo decidido por fatores
como, dissipacao térmica, métodos de resfriamento e a corrente de saida disponivel do
inversor. No plano iq — 7, a restricao de corrente assume a forma de um circulo com o
centro na origem e raio de [ pax.

Desprezando a queda de tensao na resisténcia Ry, o limite de tensao pode ser

representado pela equacao,

> (lssrm 2 .
(Zd - Td) + (ZQ)Q < ‘/:Smax
L2 L2 = \ Pw,L4L,

q

(A.3)

em que, Vimax = Uge / V/3 é a tensao do barramento CC. No plano ¢4 —i, o limite de tensao
apresenta a forma de um elipse com o centro em (—@gsqm/Lg,0). A elipse inclui todos os
pontos de operacao onde a tensao nao ultrapassa a maxima tensao permitida. Todos os
pares de corrente 74 — %, que existem dentro ou na interseccao da elipse com o circulo de
corrente sao os pontos de operagao permitidos para qualquer velocidade.

A Figura A.1(a) mostra a elipse de tensdo e o circulo de corrente em termos das
correntes iq € 7, numa regiao de torque constante. Nesta regiao, o vetor de corrente de i4
e i, gera o MTPA. A linha de corrente MTPA mostrada na Figura A.1(a) é expressa de
acordo com o angulo de fase e a magnitude da corrente em diferentes pontos de operagao.
Nesta regiao, a elipse de tensao é suficientemente grande para cobrir o circulo de corrente.
O ponto de interseccao da linha de torque e da linha de corrente MTPA é o ponto de
operacgao desta regiao.

A Figura A.1(b) mostra os limites de tensdo e corrente na regiao de enfraque-
cimento de fluxo. Nesta regiao a velocidade rotérica aumenta enquanto o tamanho da
elipse de tensao decresce. Para manter a maxima tensao, o angulo de fase da corrente é
aumentado. A corrente iy é aumentada para o enfraquecimento do fluxo dos imas perma-
nentes enquanto a mesma corrente de entrada é aplicada. Como resultado, uma poténcia
constante é mantida, no entanto, o torque diminui inversamente proporcional a velocidade

rotorica.
A.2.2 Maximo torque por Ampere

O torque produzido no PMSM ¢ em funcao das variaveis @spm, @4, iq, La € Lqg
descrito conforme equagao (2.42). E muito utilizado em PMSM o controle que forca a
corrente ig4 igual a zero e faz com que o torque produzido seja dependente unicamente da
corrente %,. Porém, neste caso, o torque de relutancia nao ¢ explorado e assim nao ¢ obtido
o maximo torque possivel. Na operagao de torque constante, o torque maximo possivel
¢ desejado em todos os momentos, existem infinitas combinagoes de iy e ¢, que podem

produzir a mesma quantidade de torque. Quando levada em consideracao a variacao
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Figura A.1 — Curvas limites de tensdo e corrente. (a) regido MTPA (b) regiao FW.
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Fonte: Autor.

de indutancias, aumentam-se essas possibilidades. Em aplicacoes com EV sao exigidas
grande demanda de torque a baixas velocidades para aceleracao e desaceleragao rapidas.

O torque expresso por,

3P ‘ .
Te = 7 [¢srmzq + (Ld - Lq) Zdlq] ) (A4)

pode ser separado em duas componentes. A componente resultante do fluxo dos imas é

denominada como torque de reatancia ou torque magnético e é expresso por,

3P .
Tmag = 7¢srmlq (A5)
a outra componente, resultante das saliéncias do rotor, pode ser chamada de torque de

relutancia e é expressa por,

3P .
Trel = 7 (Ld - Lq) 1dlq (A6)

Uma vez que os imas permanentes apresentem uma maior relutdncia ou menor
permeabilidade que o ferro, a indutancia ao longo do eixo d é geralmente menor do que
ao longo do eixo ¢. Assim, para IPMSM convencionais, Ly ¢ menor que L.

De acordo com a equagao (A.1), pode-se relacionar as correntes estatéricas na
forma da Figura A.2. Resolvendo o vetor de corrente para seus componentes ortogonais,

tem-se,

g = iscosf3 (A.7)
g = issinf (A8)
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Figura A.2 — Relacao entre as correntes

Fonte: Autor.

em que, § é angulo de corrente. Substituindo (A.7) e (A.8) em (A.4),

3P in 2
T = “ | Gurmissin B + (La— Ly) z‘§sm2 b

(A.9)

A variacao do angulo de corrente [ versus as componentes de torque produzidos é mos-

trado na Figura A.3.

Figura A.3 — Angulo de corrente versus torque produzido.
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Fonte: Autor.

Fazendo a derivada parcial de (A.9) em relagao ao dngulo de corrente e igualando-

0 a zero, serd fornecido o méximo torque produzido para um determinado angulo de
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corrente,

%7; = 35 {@rmis cos B+ (Lg — L) i2 cos 25} =0 (A.10)

Substituindo (A.7) e (A.8) em (A.10), tem-se,
(La — Lg) i3 + dsrmia + (La — Lg) i = 0 (A.11)

A equagao (A.11) fornece as referéncias de corrente i4 e i, para o controle MTPA
do IPMSM. Pode-se verificar que com o alinhamento dos eixos dg, o angulo de corrente
precisa ser maior que 90° graus para produgao de um torque positivo (Figura A.2). Isso
indica o uso de uma corrente iy negativa. A Figura A.1(a) que mostra a solugdo para
(A.11) resultando nos pontos de corrente que compdem a trajetéria MTPA (curva azul).
A intersecgao entre a curva de torque e a curva MTPA dentro dos limites de corrente e de
tensao representa as referéncias de corrente 6timas para producao do torque especifico.
Em outra palavras, operando com essas referéncias de corrente serd garantido o uso da
menor corrente do estator para producao de um valor de torque especifico. Deve-se notar
que a técnica MTPA nao leva em consideracao os valores limites de tensao, a operagao

MTPA é limitada apenas pelos limites de corrente.
A.2.3 Enfraquecimento de Fluxo

Além de necessitarem de torques elevados em baixas velocidades, aplicagoes de
tracao também requerem sistemas de acionamento que possam proporcionar poténcia
constante em altas velocidades. O acionamento deve manter a poténcia constante em uma
ampla faixa de velocidade. A velocidade do motor aumenta com a tensao do barramento
até a velocidade nominal. Na velocidade nominal, a tensdo do barramento satura em
seu maximo valor. A velocidade do motor ndo pode mais ser aumentada, a menos que
uma estratégia de controle que reduza o fluxo do estator seja implementada. Se for
aplicada uma forca magnetomotriz desmagnetizante, a forca magnetomotriz gerada pelos
imas permanentes pode ser reduzida e a velocidade do motor pode ser aumentada. Essa
estratégia é conhecida como enfraquecimento de fluxo (do inglés, Fluz weakening — FW).

A Figura A.4 mostra as caracteristicas tipicas de velocidade, torque e poténcia de
um [IPMSM. Na regiao de torque constante, o motor ¢ acelerado pelo torque maximo utili-
zando o controle MTPA até a velocidade nominal (w0, ). Como resultado da restrigao de
tensao, wpem € a maxima velocidade alcangavel pelo torque produzido através do controle
MTPA. Além da w,,,, o controle FW ¢ utilizado, resultando numa diminuicao simulta-
nea do torque e aumento da velocidade. Deve-se notar que no controle FW, contrario

ao MTPA onde somente os limites de correntes restringiam sua aplica¢ao, os limites de
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corrente e tensao restringem o controle.

Figura A.4 — Curvas caracteristicas de torque/poténcia vs. velocidade para um IPMSM.
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A partir da andlise da Figura A.1(b) é evidente que a medida que a velocidade
rotérica aumenta, a elipse de tensdo diminui em dire¢do do seu centro (—dgm/La,0).
As referéncias das correntes derivadas dos cdlculos MTPA sao incapazes de satisfazer as
restri¢oes de corrente e tensao acima da velocidade nominal. Portanto, novas referéncias

de corrente sao derivadas pela solucao simultanea de (A.1) e (A.2). Desenvolvendo (A.3),

- - . ‘/82max
(L3 = L2) ia* + 2LaGsrmia + 62, + L2i2 — o =0. (A.12)
A equagdo (A.12) fornece as referéncias de corrente na regiao FW limitadas pela

tensao e corrente.
A.2.4 Obtencao de referéncias de corrente para regiao MTPA e FW

O primeiro trabalho que propos a técnica de controle MTPA para alcancar a ope-
racao de alta eficiéncia de IPMSM foi desenvolvido por Jahns, Kliman e Neumann (1986).
Nesse trabalho foi mostrado que o torque magnético ¢ dominante se o torque for baixo. Se
o torque aumentar, o torque de relutancia, que é proporcional ao quadrado da corrente do
estator é cada vez mais dominante. Morimoto et al. (1991), seguindo os estudos de Jahns,
Kliman e Neumann (1986), revelou ainda que, com o controle MTPA, pode-se produzir
um torque maior do que com o convencional controle ¢, = 0, além de melhorar a eficiéncia
e o fator de poténcia.

Em Jahns, Kliman e Neumann (1986) e Jahns (1987) é proposta a computacao

dos pontos i4, ¢4 através da funcao do torque normalizado. Nao ¢ considerada a saturacao
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magnética, que em correntes elevadas pode reduzir o fluxo dos imas e a indutancia L,. Um
estratégia de controle utilizando a derivada da equacao do torque baseada nos parametros
constantes do motor é proposta em Pan e Sue (2005). O método requer a resolugiao de
uma equagao de quarta ordem, em que foi utilizada um método offline da estimativa de
minimos quadrados. Os autores em Jung, Hong e Nam (2013) propuseram a implemen-
tagdo em tempo real do método de solugao de equagao biquadratica com base em um
modelo de parametro constante com uma abordagem sisteméatica proposta por Lodovico
Ferrari. O método fornece a solucao para a referéncia de corrente com implementacao
online. Uma solucao baseada em LUT para a obtencdo da menor referéncia de corrente
para cada ponto de torque é proposta em Babel, Cintron-Rivera e Strangas (2013). Uma,
varredura é realizada para determinar os fluxos do motor para qualquer corrente dada,
esses valores sao armazenados na LUT e utilizados para o controlador de corrente.

No lugar de polinémios ou tabelas de pesquisas, varios trabalhos propoem usar
a relacao 4,7, para encontrar a corrente ¢4 nas regioes MTPA e FW. Nesses métodos,
apenas iq ¢ calculado em funcao de 4, w, e demais pardmetros. Para obtencao de 7, ¢
utilizada a relagdo das correntes da expressiao (A.1) ou algum controlador.

Em Morimoto, Sanada e Takeda (1994) é proposta a computagao de i através da
equagao (A.11) para a regiao MTPA, de forma que, a referéncia i}, pode ser calculada

como sendo,

. ¢srm 2 .
= — ST 2 A13
T (L, La) \ 4L, Ly (A-13)

a partir da relagao entre as correntes expressa por (A.l), pode-se reescrever i}, como,

¢ 2 I2 A
?:* — srm o srm + S max 14
“T2(Ly—La) \16(L,—Ly)* 2 (A.14)

em que, i; pode ser calculado como,

Z; = [smax - (Z;kl>2 (A15)

Para a regiao FW ¢é proposta a computacao de i; através de (A.12), de tal forma que,

o gbsrm 1 VYSQmaX 2 \2
i = oL, + Lo\ P2 (Lgiq) (A.16)

em que, |1y < Vimax/(PwnL,). Quando a malha de velocidade é controlada a referéncia
iy € a saida do controlador de velocidade em ambas as regioes. Muitos artigos que pro-
poem acionamento nas regioes MTPA e FW utilizam solu¢des baseadas na proposta de
Morimoto, Sanada e Takeda (1994) para a obtengdo das referéncias de corrente (Uddin;
Rahman, 2007; Inoue; Morimoto; Sanada, 2010; Tang et al., 2016; Pairo; Shoulaie, 2017,
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Miao et al., 2017).
Em Consoli et al. (2010) é proposto o calculo de @ para a regiao MTPA com base
na saturacao e no efeito do acoplamento usando uma abordagem baseada no multiplicador

de Lagrange. A expressao de i} é dada por,

(A.17)

Lo [(452) iy + Lai)] J 13, [(Lalia)) 5,17 L (Lali) = L, ()
oA 1A A

em que

A= { ld (La (iqg—q Ly (iqw ig + La (ig) — Ly (%)}

e as indutancias estatoricas sao consideradas como func¢oes da corrente de quadratura.

Um método baseado no dngulo de fase  da equagao (A.14) que relaciona o par
iq,%, ¢ proposto em Morimoto et al. (1993). Em que o dngulo requerido para operacao
em MTPA é dado por,

(A.18)

_¢srm + \/Cb?rm + 8(Lq - Ld)2[s2max
4 (Lq - Ld) [smax

£ = arcsin (

e as referéncias 7, e i} podem ser calculadas a partir de (A.7) e (A.8). Mais trabalhos sdo
encontrados na literatura utilizando esse mesmo método, porém sao propostos estimadores
para os pardmetros do IPMSM e controladores adaptativos (Underwood; Husain, 2010;
Liu; Hameyer, 2017).

Em Schoonhoven e Uddin (2016) a equagao (A.11) escrita em termos das correntes
do eixo dg é expandida usando a série de Taylor para garantir uma simplificagdo. Com o
resultado truncado no primeiro termo da série de Taylor, uma vez que a contribuicao dos

termos de ordem superior é minima, é obtida a referéncia MTPA,

(Lc(; —La)y (A.19)

utilizando a equagao (A.3) pode-se obter a referéncia para a operagdo FW como,

iy =

2
‘/srnax + PqumZ.Q

1
=~ |y — . A.20
a Ld ¢ Pwm 2‘/srnax 1 ( )

A referéncia i ¢ obtida através de uma fungao candidata a Lyapunov definida

como,

V= ;é (A.21)
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de forma que,

i 2J ) T, B,
Zq = 3P¢8rm Wm + 7 + 7wm7“ + kwew <A22)

em que e, = W, — wy, € k, é uma constante do erro da velocidade. Nesse trabalho
sao desenvolvidos estimadores backstepping para a obtencdo dos valores estimados da
indutancia do eixo d, do torque de carga e do coeficiente de atrito viscoso. As leis de
controle estabilizadoras sao obtidas a partir de uma fungao candidata a Lyapunov. Outros
trabalhos da literatura utilizam a série de Taylor para a obtenc¢ao das referéncias e corrente
(Foo; Rahman, 2010a; Do et al., 2014).

A.3 CONSIDERACOES FINAIS

Um estudo sobre os métodos de geracao de referéncias de corrente estatorica do
PMSM para as regidoes de maximo torque por ampere e enfraquecimento de fluxo é apre-
sentado. Este estudo é relevante, visto que, operando nessas regides é possivel obter um
maior desempenho no acionamento do PMSM e ainda operar em uma ampla faixa de velo-
cidade. Foi considerado nesse trabalho o estudo desenvolvido inicialmente em Morimoto,

Sanada e Takeda (1994) para geragao das referéncias i} e i;.
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Apéndice B — Reprojeto digital de controladores PI com atraso de amos-
tragem

B.1 CONSIDERACOES INICIAIS

Atualmente a utilizacao dos controladores analégicos vem caindo em desuso devido
aos avancos em relagdo aos microcontroladores e processadores digitais de sinais. Os
controladores analégicos apresentavam problemas relacionados a sensibilidade ao ruido,
desempenho reduzido devido a variagdes paramétricas e demora e preco na constru¢ao
dos circuitos analogicos.

Esses problemas foram superados pelo uso de controladores digitais, que entre
outras vantagens, sdo menos sensiveis ao ruido e flexiveis para serem programados em
processadores digitais que se tornam cada vez mais baratos, rapidos e com maior capaci-
dade de meméria (Chen; Francis, 1995; Buso; Mattavelli, 2006).

Supondo que um controlador analdgico tenha sido adequadamente pré-projetado
para uma determinada planta, como, por exemplo, acionamento dos motores sincronos de
imas permanentes (PMSM) (Krishnan, 2010; Liu et al., 2016), o problema de converté-lo
em um controlador digital que possa fornecer desempenho préximo, ou igual, para o sis-
tema em malha fechada é de grande importancia para aplicagoes praticas e foi abordado
na literatura em vérios trabalhos com o nome de reprojeto digital (do inglés, digital rede-
sign) (Shieh; Zhao; Zhang, 1989; Rosenvasser; Polyakov; Lampe, 1999; Wook Chang; Jin
Bae Park; Young Hoon Joo, 2003; Rabbath; Hori; Lechevin, 2004). Uma possibilidade de
resolver problemas de reprojeto digital, de forma eficiente do ponto de vista computaci-
onal, é formula-los em termos de otimizagao convexa, mais precisamente, em termos de
desigualdades matriciais lineares (do inglés, Linear Matriz Inequalities - LMIs) (Boyd et
al., 1994).

Um problema frequente na implementacao pratica do controle digital é que as
variaveis de estado ou saida medidas no instante kK7, onde £k = 0,1,... e T é o periodo
de amostragem, sao usadas no calculo de sinais de controle que serao aplicados a planta
apenas no instante (k+ 1)7". Isso leva a um atraso de um periodo de amostragem na agao
de controle, que em alguns casos, é negligenciado no projeto do controle e pode produzir
um desempenho inaceitavel (Astrom; Wittenmark, 1997; Dugard; Verriest, 1997). Uma
estratégia de solucao é a inclusdo do atraso no modelo do sistema, adicionando uma nova
varidvel de estado no sistema (Maccari JR. et al., 2014).

No caso em que esse atraso de controle é levado em consideracao, as abordagens
para o reprojeto digital apresentadas na literatura ndo podem ser diretamente aplicadas,
uma vez que a ordem da matriz de estado do circuito em malha fechada discretizada e
a ordem da matriz de estado do sistema com ganho de realimentagao reprojetada nao

¢ a mesma. Como consequéncia, a correspondéncia da variaveis de saida se torna uma
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alternativa e pode ser associada a indices de desempenho, como a norma H., (Boyd et
al., 1994).

Neste contexto, foi desenvolvido um estudo que fornece novas condigoes de LMI
para o reprojeto digital de controladores PI aplicados a plantas que podem ser descritas
por modelos de primeira ordem afetados por um atraso de um periodo de amostragem
na implementacao do controle digital, o que exige uma estratégia de reprojeto diferente
da abordagem de correspondéncia de estado. A solugao proposta é baseada no célculo
dos ganhos do controle digital que minimizam a norma ., associada a um sinal de erro
definido como a diferencga entre a saida do sistema em malha fechada com o controlador
analégico e a saida do sistema em malha fechada com o controlador reprojetado digi-
talmente. Dessa forma, é fornecida uma garantia tedérica de estabilidade e desempenho
para os controladores reprojetados digitalmente, evitando reprojetos baseados apenas em
simulagao.

Este trabalho foi desenvolvido e publicado na revista Journal of Control, Auto-
mation and FElectrical Systems intitulado " Linear Matriz Inequalities for Digital Redesign
Under Delay Suitable for PI Controllers with Application to PMSMs", conforme referéncia
(Gabbi et al., 2019).

B.2 CONSIDERACOES PRELIMINARES E DECLARACAO DO PROBLEMA

Considere uma planta descrita pelo modelo em tempo continuo de primeira ordem,

a
= B.1
Gls) = (B.1)
e um controlador PI,
k k;
Gu(s) = ps: (B.2)

em que, a, b, k, e k; sao parametros reais. O sistema ¢é conectado em malha fechada,
conforme Figura B.1 (a). Muitas plantas industriais podem ser aproximadas pela dindmica
de primeira ordem e os controladores PI sao importantes neste cenario.

O sistema em malha fechada ¢é dada por,

V() GEGs) _  akystahy
R(s) 1+ G(s)Ge(s) 52+ s(ak, +b) + ak;’

que pode ser escrito em espaco de estados como,

z(t) = Ay, xz(t) + Beyr(t)

B.3
y(t) = Cex(t) .
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com

1
»‘4clC == 0
—ak; —(ak,+ )

. By = H . C.=|ak; ak,.

Figura B.1 - (a) Sistema no tempo continuo em malha fechada. (b) Sistema em tempo
discreto em malha fechada com um periodo de amostragem de atraso.

Ya

Fonte: Autor. (Gabbi et al., 2019).

Observe que, representando (B.3) como

z(t) = Acx(t) + Bou(t) + Beyr(t)

B.4
y(t) = Deu(t) .

a acao do PI sera realizada por uma lei de controle de realimentacao de estados dada por,

u(t) = Ka(t), K=k k) (B.5)

com z1(t) = [e(t)dt, zo(t) = e(t), e

Ac: 0 ! 5 Bc: 0 s Dc:a-
0 —b —a

Para utilizar a técnica de reprojeto digital, pode-se amostrar o sistema de tempo
continuo em malha fechada. Considerando um detentor de ordem zero (do inglés, Zero-
Order Hold — ZOH), com o periodo de amostragem 7" e um sinal de referéncia r(t) = r(kT),
t € [T, (k + 1)T1], o sistema em malha fechada (B.3) pode ser presentado no dominio do

tempo discreto por,

z(k +1) = Aw(k) + B,r(k) (B.6)
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com,

T
A =exp(A,T), B,= /eXp(AclcT)dTBcw, C=C.. (B.7)
0

B.2.1 Representacao em tempo discreto incluindo atraso de controle

A planta G(s) é apresentada no dominio z por,

G(z) = Zf‘ﬂ. (B.8)

em que, 8 = exp (=71 b) e a = 7(1 — 3) por convengao do modelo continuo para o modelo

discreto utilizando ZOH na entrada e um periodo de amostragem 7. Para o projeto
do controlador no dominio do tempo discreto, é considerado um PI discreto obtido pela
abordagem retangular ou trapezoidal. Sua fungao de transferéncia é dada por,

K1Z + Ko

Ge(2) = z—1

(B.9)

em que, Ko € k1 sao os ganhos do controlador a serem projetados.

Em muitas implementagoes praticas de controle digital, o sinal de controle é cal-
culado no instante k7T e é implementado somente em (k 4 1)7T. Isso leva & um atraso
na implementacao do sinal de controle, conforme ilustrado na Figura B.1 (b). A aproxi-
magao padrao em tempo discreto do controlador G, pode gerar uma resposta instavel
ou insatisfatoria devido a um atraso na amostragem na implementacdo do controlador
discreto.

A funcado de transferéncia do sistema em malha fechada de (B.8) e (B.9) com o

atraso de um periodo de amostragem ¢ dada por,

Ya(2) ak1z + akg

R(z) 23+ 22(—B—1)+ z(ak; + B) + arg’

como a representagao controlavel em espaco de estados como,

.CCd(k + 1) = Add.’Bd(l{) + Bdw’l"<k)

(B.10)
Ya(k) = Caza(k)
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com,
0 1 0
Ag,=| 0 0 1,
—aky —(ak1+8) f+1
0
By, =101, Cd:[OéFLO Ky O}.
1

O sistema (B.10) pode ser reescrito da forma,

wd(k -+ 1) = Adwd(k) —+ Bdud(k) -+ Bdw’l"(k)

(B.11)
ya(k) = Dquq(k)
com a lei de controle de realimentacao de estados,
ua(k) = Kza(k), K= 1 0 (B.12)
em que,
0 1 0 0
Ad = O 0 1 ) Bd = 0 ) Dd = Q.
0 —p B+1 —a
Da Figura B.1 (b), segue-se que,
Av(k) 2 v(k) —v(k — 1) = kge(k — 1) + r1e(k) (B.13)

e consequentemente, uq(k) = Av(k—1), x1(k) = e(k—2), xo(k) = e(k—1) e x3(k) = e(k).
Observe que, devido ao atraso, a lei de controle depende apenas dos instantes passados
do erro, e(k — 1) e e(k — 2). Agora, para o reprojeto digital, uma estratégia é encontrar
um ganho K em (B.12), tal que (B.10) seja assintoticamente estavel e alguma norma de
(y(k) —ya(k)) seja minimizada. O problema considerado nesse trabalho pode ser afirmado
da seguinte forma.

Nos procedimentos usuais de reprojeto digital (Chang et al., 2002; Lee et al., 2004;
Lee; Park; Joo, 2006), a norma Euclidiana entre os estados do sistema em malha fechada,
no tempo discreto (B.6) e os estados do sistema discreto (B.10) sao minimizados por meio
de um problema de minimizacao das matrizes dinamicas de malha fechada de ambos os
sistemas, ou seja,

Ko !
Q -0, (A—(As+KBy) (A~ (As+ KBy) 27°Q,
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em que, 7y esta relacionada a norma da diferenca entre os estados. Entretanto esse pro-
cedimento nao é diretamente aplicavel aqui, pois devido ao atraso na aplicacdo do sinal
de controle, as dimensoes das matrizes dindmicas sdo incompativeis, ou seja, x(k) €2
e zq4(k) €3 Como alternativa, propde-se a minimizacio da norma H., da fungio de

transferéncia da entrada r(k) para a saida y.(k) = y(k) — ya(k) do sistema aumentado,

Te(k +1) = Awe(k) + Bug(k) + Bur (k) (B.14)

C=|c o], D=-D,

com a lei de controle ug(k) = Kz (k), K = [O K} com K dado em (B.12), recuperando
o controlador PIL.

Problema 1. Dados os parametros da planta e do controlador em tempo continuo, em
(B.1) e (B.2), respectivamente, e o periodo de amostragem T, encontre os ganhos kg € Ky
do controlador PI (B.9) no dominio do tempo discreto utilizando a técnica de reprojeto
digital com um atraso de implementacao do sinal de controle, de modo que a saida do sis-
tema em malha fechada no dominio do tempo discreto Figura B.1(b) seja o mais préximo

possivel da saida do sistema em malha fechada no tempo continuo Figura B.1(a).

A préxima secdo apresenta os principais resultados deste estudo para resolver o
Problema 1.

B.3 REPROJETO DE CONTROLADORES PI BASEADO EM LMIS

Na sequéncia, o Teorema 4 fornece uma LMI para o reprojeto digital.

Teorema 4. Se existirem matrizes Z1, W1 = W| >0 e Wy = W, > 0, e um escalar

>0 de modo que a sequinte LMI seja satisfeita,

W AW + BZ 0 B,
w WC' +2Z'D 0
* i >0 (B.15)
* * I 0
* * * |
W, 0]
z=00 z|, w=|" (B.16)
0 W
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entdo, o ganho de realimentacio do estado K = ZiWy' K = ZW ™! garante a estabi-
lidade assintética de (B.10) e p € o custo garantido (limite superior) para que a norma
Hoo do sistema em malha fechada (B.14).

Prova: A prova segue a aplicac¢ao direta de uma versao discreta do Lema do Limite Real

(Boyd et al., 1994; Palhares; Takahashi; Peres, 1997) com Z = KW. O

Observacao 1. Observe que o Teorema 4 fornece a expressao de um PID, uma vez que,

no caso de realimentacdo total do estado, tem-se K = [KO K1 /12} e, portanto,
Av(k) = koe(k — 2) + kie(k — 1) + rae(k).

Neste caso, a expressio de controle (B.9) torna-se,

2
A Koz® + K12 + Ko
Gelz) = z—1

(B.17)

De fato, a fungao de transferéncia discreta do controlador com atraso de tempo, @C(z)zfl,
resulta em uma expressao de um PID em tempo discreto obtido pela abordagem retangular

ou trapezoidal.
/<;222 + K12 + Ko
z(z—=1)

GPID(Z) =

Observe que se kg = 0 a expressao do projeto do controlador é’c(z) com atraso z~!

torna-se um controlador PI com a planta sem qualquer atraso.
O préximo corolario fornece uma estratégia para obter um controlador PI fornecido
pela lei de controle (B.12).

Corolario 1. Se existem matrizes Wy = W| > 0 e Wy = Wy, > 0 de dimensoes

apropriadas, escalares z11, z12, wae > 0 € > 0 de modo que a LMI (B.15) seja satisfeita
com Z e W dados por (B.16) e

W- 0
Zl = [211 212 O}, WQ = [ 021 w ] , (B18)
22

entdo, o controlador PI (B.9) com,
[lio HJ = [211 2’12} szl

garante a estabilidade assintotica de (B.10) e que p é um custo garantido para a norma

Hoo do sistema em malha fechada (B.14) com K = ZW ',

Para reduzir a conservatividade das condigoes do Teorema 4, associado ao teo-
rema de Lyapunov, é empregada uma técnica baseada em variaveis de folga, conforme

apresentado no proximo teorema.
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Teorema 5. Se existe uma matriz W = W' > 0, matrizes Z, G e um escalar . > 0, de

forma que a sequinte LMI seja satisfeita

W AG+ BZ 0 B,
G G/ - W G/é/ Z/b/ 0
* G+ * >0 (B.19)
* * I 0
* * * u*I
com
Z = OZl}, Z1:[Z11 212 0},
a- G, G3 Gy = Gn 0 (B.20)
0 Gy Gaz g2

entdo, os parametros do controlador PI fornecidos pelo ganho de realimentacio de estado
K = Z,G;! garante a estabilidade assintotica de (B.10) e que pu é um custo garantido

para a norma He do sistema em malha fechada (B.14).

Prova:
Observe que (B.15) ¢ obtido se multiplicar & esquerda de (B.19) por diag(I, W (G~')', I)
e & direita por sua transposta com Z = K G (Oliveira; Geromel; Bernussou, 2002).

U

Observe que as opgoes G; = W1, G = 0 e Gy = W3 garantem que a condigdo
(B.19) é um condigdo necesséaria para a viabilidade de (B.15). Em outras palavras, as
condicoes do Teorema 5 contém as condi¢oes do Teorema 4 como um caso particular e,
como consequéncia, sempre fornecem resultados menos conservadores.

No entanto, as restricoes de estrutura nas matrizes Z e G ainda sao grandes fon-
tes de conservatividade. E possivel reduzir a conservatividade usando uma abordagem
em duas etapas (Agulhari; Oliveira; Peres, 2010). Basicamente, usando um ganho de
realimentacao de estado, com estrutura inadequada para o calculo do PI ou PID, como
parametro de entrada, ¢ possivel projetar um ganho de realimentacao de estado com
estrutura adequada.

Observe que as equagdes (B.16) e (B.20) representam a estrutura especifica pro-
posta neste documento para obter o controlador PI desejado.

O préximo teorema propoe condi¢oes de sintese usando essa estratégia.

Teorema 6. Dado um ganho inicial K;, se existir uma matriz W = W' > 0, matrizes

G, H, R, M e um escalar i > 0 para que o sequinte LMI seja satisfeito.

114 A'G 0 C’H M —KR]

*x G+G -W G'B, 0 G'B

* * uI 0 0 >0 (B.21)
* * * H+H —1 H'D

* * * * —R—- R
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com
A=A+ BK;, C=C+DK,
entdo o ganho de realimentacio do espaco K = R™'M garante a estabilidade assintdtica

e i € um custo garantido para a norma He do sistema em malha fechada (B.14).

Prova: Definindo,

w AG 0 C'H 0

*x G+G -W G'B, 0 G'B
Q= * ur 0 0o |,

* * * H+H -1 HD

* * * * 0

U=[00001I, V=[S000 I
com 8 = R~'M — K, obtém-se que (B.21) é equivalente a
Q+URV +V'RU > 0. (B.22)

Escolhendo as seguintes bases para os espagos nulos de U e V|

1 0] ‘T 0 0 0]
0 I 0 I 00
Ny=10 ol, Nv=1|0 0 I of,
0 0 000 I
0 0 S 000

vé-se que (B.22) é equivalente, pelo lema da projecao (Boyd et al., 1994; Gahinet; Apka-
rian, 1994), para

NyQNu = G+G -W

W AG ]
>0,

que é a condicdo de estabilidade de A + BK;, e

w  A,G 0 CL,H
*x G'W-G G'B 0
N,QN, = v >0
v@Nv * * I 0
* * * HH

com Ay = A+ BK e C, = C + DK, desde a viabilidade de (B.21) implica G +
G >W >0, H+ H > 1> 0 e, consequentemente, (W — G)YW (W — G) > 0,
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(I — H)'(I — H) > 0. Multiplicando a direita por

I 0 0 0
0 G'W 0 0
0 0 0 I
0 0 H' 0

e a esquerda por sua transposigao fica (B.15) com KW =Z. O

Observacao 2. Observe que M = [O 0 my mo O} pode ser utilizado para impor uma
estrutura PI, enquanto um PID pode ser recuperado impondo M = [O 0 mpy mo m3}.
A vantagem dessa condigcdo € impor restricoes de estrutura apenas em M, enquanto outras
varidveis de folga tém estrutura completa. Observe que R é uma varidvel escalar (nenhuma
restri¢ao € imposta) e a estrutura em M nao é apenas suficiente, mas também necessdria
para produzir o ganho projetado. Para o melhor conhecimento do autor, essa vantagem
da abordagem em duas etapas estd sendo explorada pela primeira vez. Mais detalhes sobre

como escolher o ganho inicial K; sao apresentados na proxrima observacao.

Observacao 3. Ezistem muitas abordagens para escolher o ganho inicial K; no Teo-
rema 6. Se o periodo de amostragem for pequeno, a implementacio induziu atraso, K;
pode ser composto pelos ganhos da aproximacao de Tustin do controlador continuo. Tam-
bém € possivel realizar uma pesquisa de bissecgio nos dois parametros escalares Ky e K}
em K; = [0 0 ) &} 0]. Finalmente, se o periodo de amostragem gerar um atraso sig-
nificativo, um procedimento eficiente é impor K; = [0 K;| de modo que K; coloque o0s
polos de Ag+ By K; como polos da versao em tempo discreto do sistema de malha fechada
no tempo continuo, ou seja, A. Como Ay + ByK; possui uma dimensao maior que A,
devido ao atraso, K; é escolhido de modo que N(Aq + ByK;) = \(diag(A,0)), em que

A(M) representa os autovalores de uma determinada matriz M .

Observacao 4. A formulagdo proposta para o reprojeto digital pode ser estendida para
sistemas lineares da ordem m. Para isso, considere o vetor de estado x(k) logo acima
(B.14) com ordem n e o vetor de estado x4(k) com ordem n + 1. A alternativa para
minimizar a norma He da fungdo de transferéncia de entrada r(k) para a saida y.(k) =
y(k)—yaq(k) do sistema aumentado poderia ser aplicado, levando a um ganho K para uma

let de controle de realimentacdo de estados de dimensdo n.
B.4 REPROJETO DIGITAL APLICADO AO CONTROLE DO PMSM

Esta aplicacao iniciou com o objetivo principal de ilustrar a viabilidade de um con-
trolador reprojetado digitalmente usando as condigoes do Teorema 6 para uma aplicagao

pratica. Para isso, considerou-se a malha de velocidade e as malhas de corrente para
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um PMSM trifasico, conforme Figura B.2. Nesta figura, i, representam as correntes de

fase, 0, representa a posicao angular rotérica, w},, i e 7} representam, respectivamente,

mo
as referéncias de velocidade rotorica, corrente em qu;dratura e corrente direta para o es-
quema de controle orientado pelo campo (FOC). Os blocos abc/dg e dq/abe implementam
a transformacao de coordenadas de abc para dq e vice-versa. O bloco AD presentada a
conversao analégico/digital. O bloco inversor PWM converte a tensao v, pela modulagao

por largura de pulso para o acionamento do motor (Krishnan, 2010).

Figura B.2 — Sistema de controle experimental para um PMSM utilizando controladores

Y dq I
abe

PL
| AD |
i ] N
| dat |
i w * }
[ m 7 [
- Um 3 P — ] PI, |v d Ve
| n q | _dg ) q abc | PWM
} - PI abe I | inverter
| > 1 d |
| i, =0 A |
| |
i Y AD i

Fonte: Autor (Gabbi et al., 2019).

O controlador é implementado por meio de um processador digital de sinal (DSP).
O projeto de controle para esse sistema deve fornecer trés controladores PI: PI,, Pl; e
PI,. Cada um desses controladores opera em uma malha equivalente a da Figura. B.1
(a). (Krishnan, 2010).

Apébs a obtencao, esses PIs devem ser reprojetados adequadamente para a imple-
mentacao digital, considerando o atraso de controle, conforme descrito no Problema 1.
Sao considerados os pardmetros nominais do PMSM apresentados no Apéndice D. A Fi-
gura D.1 mostra a bancada experimental utilizada.

Para a malha de controle de velocidade, o modelo da planta é dada por,

1 25,79

G(s) = T = S 705004 (velocidade rotérica) (B.23)

Um controlador PI no tempo continuo que garante limites para o desempenho de

10% de overshoot e undershoot, 0,1 s de tempo de acomodacao e 0,1 s de tempo de subida
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para esta planta é fornecido por,

~0,33985 + 3,656
S

Ge(s) (PL) (B.24)

Para as malhas de controle de corrente, de eixo direto e de eixo em quadratura, os

modelos das plantas sao dados, respectivamente, por,

1

i 49,75
G(s) = . id?; =0 2’47 % (Corrente eixo direto) (B.25)
1
o 24,45
G(s) = Lo _ — k (Corrente eixo em quadratura) (B.26)

_s+f—;_s+12,22

Controladores PI adequados para as malhas de controle de corrente, com largura
de banda pelo menos dez vezes a largura de banda da malha de controle de velocidade,

sao dados, respectivamente por,

6,85 + 1128

Ge(s) = ———— (Pl (B.27)
13,84 222

Gos) = L2845 12220y (B.28)

Os PlIs (B.24), (B.27) e (B.28) podem ser reprojetados e testados em simulagao e

na pratica.
B.4.1 Reprojeto digital dos controladores PI projetados

Com o periodo de amostragem de T = 0,0001 s e usando os parametros dos
modelos em tempo continuo de (B.23) e (B.24), a LMIs de reprojeto digital do Teorema
6 fornece o controlador de velocidade PI em tempo discreto da forma,

~0,3398z — 0,3395
N z—1

Ge(2) (B.29)

A Figura B.3 (a) mostra uma comparagao das respostas do controle de velocidade
considerando como referéncia um degrau unitario para o controlador PI no tempo con-
tinuo (B.24) e a planta (B.23), na malha da Figura B.1(a), e para o reprojeto digital
(B.29) e a planta discretizada, considerando o atraso na malha da Figura. B.1(b). E
possivel observar uma correspondéncia muito boa entre as respostas, indicando o sucesso
do reprojeto fornecido pelo Teorema 6.

Usando o mesmo periodo de amostragem, o Teorema 6 fornece os PIs no dominio

do tempo discreto para os controladores do eixo direto e em quadratura (B.27) e (B.28),
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dados, respectivamente, por

_6,79952z — 6, 68673

G.(2) o (B.30)
13,84z — 13,62
Ge(z) = pop| (B.31)

Na Figura B.3 (b), é apresentada um comparagdo para o controle de corrente de eixo
direto para uma referéncia em degrau unitario utilizando o controlador PI em tempo
continuo (B.27) e a planta (B.25), na malha da Figura B.1 (a), e com o PI reprojetado
digitalmente (B.30) e a planta discretizada, na malha com atraso da Figura B.1 (b),
confirmando também a boa correspondéncia do reprojeto digital. A resposta para o

controle da corrente do eixo em quadratura é muito similar a obtida na Figura B.3 (b).

B.5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

A implementagao pratica dos controladores PI reprojetados digitalmente (B.29),
(B.30) e (B.31) é realizada usando um processador digital de sinais (DSP TI TMS320F
28335), que é usado para gerar os sinais de acionamento dos interruptores do inversor
fonte de tensdao que alimenta o motor. Uma méaquina de indugao é acoplada ao eixo do
PMSM para fornecer uma carga mecanica, conforme mostrado na Figura D.1. Os sensores
de efeito hall sdo usados para medir as correntes i,,. € um encoder absoluto é empregado
para medir a posi¢ao angular rotorica #,. Uma modulagdo geométrica gera o sinal PWM
com frequéncia de comutagao de 10 kHz (Holmes; Lipo, 2003).

Os resultados do sistema em malha fechada para uma referéncia de velocidade
que inicia em rampa, estabiliza em um valor constante e tem duas variagoes adicionais
de velocidade sao apresentados na Figura B.4. A partir desta figura, pode-se observar
uma boa correspondéncia entre a simulacao e os resultados experimentais, além de um
rastreamento adequado para a referéncia de velocidade rotérica imposta.

As Figuras B.5(a) e B.5(b) mostra os detalhes na inicializacao e no ponto de
transicdo entre a rampa e o valor constante da referéncia da Figura B.4.

Na Figura B.5(a), pode-se observar um rastreamento muito bom da rampa na
inicializacao. Na Figura B.5(b), pode-se observar na simula¢ao e na pratica um pequeno
overshoot quando a referéncia é alterada da rampa para um valor constante e também o
comportamento médio adequado da velocidade experimental.

Na Figura B.6(a), observa-se que, ap6s uma subita redugdo na referéncia de velo-
cidade, a velocidade real tem um wundershoot e, em seguida, exibe um padrao de estado
estacionario adequado, na simulacao e na pratica.

A Figura B.6(b) mostra que, ap6s um aumento repentino na velocidade de refe-
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Figura B.3 — (a) Respostas da malha de controle de velocidade para uma referéncia em
degrau unitario para o sistema em tempo continuo, com planta e controlador
(B.23) e (B.24), e para o modelo discretizado (B.23) com PI reprojetado
digitalmente (B.29). (b) Resposta da malha de corrente do eixo direto para
uma referéncia em degrau unitario para o sistema em tempo continuo, com
planta e controlador (B.25) e (B.27), e para o modelo discretizado (B.25)
com PI reprojetado digitalmente (B.30).

1.4
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Fonte: Autor (Gabbi et al., 2019).

réncia, a velocidade real tem um owershoot e, em seguida, se estabelece com pequenas
oscilagdes em torno do valor do estado estacionario. As oscilagoes que aparecem nos
resultados praticos sao devido ao acoplamento mecéanico entre o encoder e o eixo do mo-
tor, e também a construcao nao ideal da maquina, que produzira oscilagoes de torque.
No entanto, o comportamento médio da velocidade experimental é aproximado dos va-
lores obtidos em simulagao, confirmando que os modelos da planta e do controlador sao
adequados para fornecer resultados praticos viaveis para essa aplicacao.

Finalmente, as correntes i, e iy sao apresentadas na Figura B.7, sendo 7, o sinal

de controle.
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Figura B.4 — Resultado Experimental: Comparacao das velocidade rotéricas obtidas em
simulagao com controladores continuos (B.24), (B.27) e (B.28), e simulagao
e experimental com controladores em tempo discreto (B.29), (B.30) e (B.31).

70
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— 50
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g 40 — Continuo
3:; 30 — Referéncia
~3 20 Ezxperimental

— Discreto
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0 . . . . . .
0 2 4 8 10 12 14 16 18
Tempo (s)

Fonte: Autor (Gabbi et al., 2019).

Figura B.5 — Resultado Experimental: Detalhe da Figura B.4 (a) inicio da rampa (b)

transicao entre a rampa e a referéncia constante.

16
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<
3
= 81
~ — Continuo
4l — Referéncia
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Fonte: Autor (Gabbi et al., 2019).

B.6 CONSIDERACOES FINAIS
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Esse estudo apresentou uma contribuicao ao controle do motor sincrono de imas

permanentes abordando o reprojeto digital de controladores PI aplicados com atraso de

um periodo de amostragem. Varios problemas praticos representados por plantas de

primeira ordem podem ser abordados usando essa estrutura.

A solucao para o reprojeto é dada com base em LMIs diferentes das de comparacao

de estados convencionais, explorando variaveis extras e estruturas especiais nas variaveis

da matriz, fornecendo ao projetista de controle uma garantia tedrica de estabilidade e

desempenho. Os controladores reprojetados digitalmente sao obtidos de maneira muito

rapida e os resultados experimentais sao congruentes aos obtidos em simulagao.
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Figura B.6 — Resultado Experimental: Detalhe da Figura B.4, (a) variagido de velocidade

de 60 para 56 rad/s. (b) variagao de velocidade de 56 para 60 rad/s.
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Fonte: Autor (Gabbi et al., 2019).

Figura B.7 — Resultado Experimental: correntes (a) iq ¢ (b) i,.
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Fonte: Autor (Gabbi et al., 2019).
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Apéndice C — Algoritmo Genético

C.1 CONSIDERACOES INICIAIS

Algoritmos genéticos sao técnicas de busca e otimizacdo que consistem em uma
analogia a processos naturais, tendo como base a teoria da adaptagao e selecao natural
das espécies, desenvolvida por Charles Darwin e pelos trabalhos de Mendel sobre heranca
genética (Russell; Norvig, 2016; Haupt; Haupt, 2004). De modo geral, o objetivo de um
algoritmo genético é minimizar ou maximizar uma funcao custo. Cada uma das varidveis
de entrada para esta funcao ¢ chamada de gene, sendo que um conjunto de genes recebe
o nome de cromossomo ou individuo. Por fim, o conjunto de varios individuos é chamado

de populagao (Dupont et al., 2010).

Figura C.1 — Estrutura basica de um algoritmo genético.

cromossomo, 9, 9, 9,
Cromossom. g, G, ¢
~ 2 21 22 2
Populacao = ) = !
Cromossomon g’"}] gmg T gmn

Cromossomos

Fonte: Autor.

O funcionamento tipico de um algoritmo genético segue os passos vistos no fluxo-
grama, apresentado pela Figura C.2.

No algoritmo genético a solucao 6tima é construida a partir de um processo evolu-
tivo, que tem inicio com uma populacao formada por individuos criados aleatoriamente.
Por meio de cruzamentos e mutagoes entre os individuos, os mais fortes (ou seja, as melho-
res solugoes) possuem maior chance de sobrevivéncia e mantém-se no processo evolutivo.
Assim como as caracteristicas de cada individuo dependem de seus genes, as caracteris-
ticas de uma determinada solugdo é fungdo de seus pardmetros (Russell; Norvig, 2016).
Sendo assim, para dar continuidade ao processo evolutivo, um novo conjunto de possiveis
solugdes, ou seja, uma nova geracao, é obtida misturando-se caracteristicas (genes) dos
individuos selecionados. Este procedimento se repete até que a solugao encontrada seja
satisfatéria ou até que atinja-se o maximo nimero de itera¢oes. Para avaliar a qualidade
de cada individuo, ou seja, de cada possivel solucao, uma fun¢ao custo deve ser definida
(Haupt; Haupt, 2004).

Uma vez que a populagao é gerada aleatoriamente, o GA é capaz de virtualmente
buscar todo o espago de solugoes, provendo buscas em diferentes pontos deste espaco.

Uma vez que nao ¢é necessario conhecer a derivada da funcao custo, como em outras
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Figura C.2 — Fluxograma de funcionamento de um GA.
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Critério de parada
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Gera nova populagao
Selecao
Cruzamento
Mutacao

Fonte: Adaptado de (Voratas, 2012).

técnicas de otimizacdo, o GA tem a capacidade de evoluir mesmo com base em dados
experimentais ou de simulagao (Russell; Norvig, 2016).

Durante a execugao do algoritmo, os individuos que possuem o menor custo (fit-
ness) geram descendentes (offspring) para uma préxima geragao, na tentativa de melhorar
a média da funcao custo da populacao como um todo a medida que esta evolui. Entre-
tanto, devido a quantidade de parametros e a natureza estocastica do processo, o algoritmo
pode convergir para diferentes resultados em cada execucao, ou pode ser confinado em
um ponto de minimo local. Para evitar estes problemas, deve-se ajustar o tamanho da
populacao e as taxas de mutacao e cruzamento de modo a garantir uma populagao com
diversidade adequada. Ainda, caso necessario, pode-se utilizar o elitismo para garantir a
sobrevivéncia dos melhores individuos para a préxima geracao (Haupt; Haupt, 2004).

As subsecoes a seguir apresentam as principais caracteristicas dos parametros uti-

lizados do algoritmo genético.



Apéndice C — Algoritmo Genético 187

C.2 SELECAO DOS PAIS - METODO DO TORNEIO

O método do torneio, ilustrado na Figura C.3, é uma opcao tipica utilizada na
selecao de pais. Este método gera aleatoriamente dois pequenos grupos de individuos
provenientes da sele¢do natural, sendo que geralmente estes subgrupos sao formados por
dois ou trés elementos (Haupt; Werner, 2007). Os individuos que possuirem o menor

custo de cada subgrupo serao selecionados para gerar descendentes.

Figura C.3 — Método da selegao por torneio

Candidatos a pais Subgrupo 1 Cromossomo pai
crom crom, crom s
cromy L — crom, /
cromg crom,
crom
crom
cromg Subgrupo 2 Cromossomo mae
Cromy crom g crom g
Cromg cromyg /

CTom g crom g

cromy, /

Populagao Selecao Torneio entre Selegao pelo para geragao

Pais selecionados

nao ordenada aleatoria os subgrupos menor custo de descendentes

Fonte: Adaptado de (Dupont et al., 2010)

Conforme Haupt e Werner (2007), a selecao por torneio funciona bem com o uso
de limiares para gerar a lista de possiveis pais, uma vez que a populagao nunca necessita
de ordenagao. Porém, o tempo necessario para que seja realizada a ordenagao pode se

tornar um impeditivo para populagbes de grandes tamanhos (Dupont et al., 2010).

C.3 CRUZAMENTO UNIFORME DE PONTO UNICO

O cruzamento uniforme de ponto tnico é o procedimento mais utilizado para si-
mulagoes discretas (Haupt; Werner, 2007). Para a realizacao de cruzamentos utilizando o
método de ponto tinico é necesséria a geracao de um nimero aleatério que corresponde ao
gene no qual o cruzamento serd efetuado (Dupont et al., 2010), conforme ilustrado pela
Figura C.4.
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Figura C.4 — Operador de cruzamento.
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Fonte: Adaptado de (Dupont et al., 2010)
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Para isto, utiliza-se uma méscara de cruzamento, que inicialmente é composta por
0s, representando os genes do pai. A partir deste ponto aleatério em diante, a mascara
¢ preenchida por 1s, que correspondem aos genes da mae. Desse modo, o primeiro des-
cendente (desc) segue a sequéncia genética estabelecida pela méscara, copiando os genes
do pai quando o gene da méascara for 0 e da mae quando na mascara houver 1, ja o se-
gundo descendente (descs) é proveniente do complemento da méscara. Assim, um par de

descendentes é gerado para cada par de pais (Dupont et al., 2010).

C.4 MUTACAO UNIFORME

Mutagao é o operador genético encarregado de adicionar novos genes na populacao.
Este comportamento é obtido por meio de modificagoes aleatérias em determinados genes
dos individuos. A taxa de mutagao determina a fracao de genes da populagao que sofrerd
alteragao, com excecao dos individuos preservados pelo elitismo (Dupont et al., 2010).

Para simulacoes com varidveis discretas, a mutacao simplesmente inverte o bit
selecionado, alterando de zero para um ou vice-versa. Quando a simulacdo ocorre em
variaveis continuas, a mutagao pode ser realizada de diversas formas, sendo a troca de
um gene por um valor gerado aleatoriamente a mais utilizada, um exemplo de mutagao é

mostrado na Figura C.5.
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Figura C.5 — Operador de mutagao.

Paisl a | bl c|dle| flaglh|i]|j]| k]|l

Descendente| a |m | z | d|lw | f|glp|lyl|r]| k]|

Mutacao

Fonte: Adaptado de (Dupont et al., 2010).

C.5 ELITISMO

Elitismo, no contexto do GA, significa manter o melhor ou melhores individuos
intactos para a proxima geragdo (Haupt; Werner, 2007). No entanto, existem vérias
formas de conceber o elitismo, para este trabalho utilizou-se a selecdo em uma populacao
(1 + M) na qual a sele¢ao ocorre em individuos da populacao atual agregados aos melhores

individuos da populagao anterior (Béck, 1996).
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Apéndice D — Bancada experimental

A bancada experimental é formada por uma maquina sincrona de imas permanen-
tes, uma maquina de indugdo, o gabinete de comando, conforme Figura D.1. O sensor de
posicao (encoder) esté acoplada ao eixo da maquina de indugao. A tensdo no barramento
CC (vee) é disponibilizada por uma fonte de tensdao. O gabinete de controle, assim deno-
minado nesse trabalho, contém a placa central de processamento, a aquisi¢do de medidas,
alimentacao e o inversor, visto na Figura D.2. O intuito do desenvolvimento da bancada
é para utilizagdo em pesquisas envolvendo a maquina sincrona de imas permanentes e
também a maquina de inducao. Um banco capacitivo composto por uma associagao de
capacitores que totalizam 230 pF ligados em delta e uma carga resistiva, composta por
uma associagao de resistores totalizando 20 €2 ligados em estrela, sao utilizados nos ensaios

de variacao de carga.

Maqu(ina, stneronal [\ 4quina de
€ lmas | indugao
permanentes s
»
0
\ \

; ‘ e
B - Gabinete de
Comando

Figura D.1 — Plataforma experimental.

D.1 MAQUINA SINCRONA DE IMAS PERMANENTES

A maquina sincrona de imas permanentes internos utilizada na bancada experimen-
tal &€ WMagnet produzido pela WEG. Esta maquina possui imas permanentes de terras
raras de NdFeB inseridos no rotor, ao invés da convencional gaiola de esquilo, eliminando
assim a perda por efeito joule no rotor, que responde por uma parcela significativa das
perdas totais do motor (WEG, 2013).

A Tabela D.1 apresenta os dados de placa da maquina e a Tabela D.2 os seus
pardmetros. A resisténcia estatérica (Rs) e o fluxo magnético dos fmas (¢g.,) foram
obtidos através de ensaios desenvolvidos no laboratorio, enquanto os demais parametros

foram informados pelo fabricante.
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Figura D.2 — Plataforma Experimental (a) Componentes de automacgao (b) Componente
de poténcia.

Tabela D.1 — Dados de placa da maquina sincrona de imas permanentes - WEG

Poom 11 kW
Npom 1800 RPM

Tnom 19,2 A
Trom 58,4 Nm
Poblos 6

Fonte: Adaptado catdlogo (WEG, 2013)

Tabela D.2 — Parametros da maquina sincrona de imas permanentes - WEG

R, 0,5 Q
Ld 20, 1 mH
L, 40,9 mH

J 0, 03877 kgm?
Gsrm 0,5126 V/rad/s

Fonte: Adaptado catalogo (WEG, 2013)

D.2 PLACA CENTRAL DE PROCESSAMENTO

Na placa da central de processamento, Figura D.3, encontram-se as placas de
condicionamento de sinais e o circuito de geragao de referéncias da instrumentacao, além

de transmissores para fibras Oticas de interface com o inversor, conector de comunicagao,
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conector para captura de sinais e o DSP.
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Figura D.3 — Placa central de processamento.

O kit de desenvolvimento Spectrum Digital eZdsp”™ F28335 produzido pela Tezas
Instruments, que é composto pelo controlador digital de sinais DSP TMS320F28335, foi
utilizado para implementar o sistema de controle proposto. A escolha deste processador é
devido a sua capacidade de processamento em ponto flutuante. O DSP TMS320F28335 é
um microprocessador de ponto flutuante, possui 16 canais A/D de 12 bits, 83 portas que
podem ser configuradas como entrada ou saida, a velocidade de operacao é de 150MHz,
tem conexao com RS232 e USB.

As medidas sao obtidas das placas de aquisicao, transmitidas em corrente, por meio
de cabos de 10 vias e malha metélica, sendo conectados a placa de interface por meio de
conectores DB9. Apés esta etapa, as medidas sdo enviadas as placas de condicionamento
de sinais, onde sao convertidas novamente em tensao e recebem offset de 1,5V para assim
adequé-la a faixa de tensao dos canais A /D do DSP. Estas placas permitem o condiciona-
mento de sinais continuos e alternados, bem como a selecao de diferentes escalas (ganhos),
com a possibilidade de otimizar o canal. Das placas de condicionamento, as medidas sao
direcionadas as entradas dos conversores A/D do DSP.

A instrumentagao necessita das tensoes de referéncia de 1,5V e de 3V, sendo ambas
geradas na placa de processamento principal. Para a tensao de 3V utiliza-se um circuito

integrado gerador de referéncia LP2950-3, alimentado em 5V pela fonte de alimentagao.



Apéndice D — Bancada experimental 194

A tensao de 3V alimenta os amplificadores rail-to-rail que fazem a protecdo dos canais
A /D nas placas de condicionamento. A tensao de 1,5V é gerada pelo circuito integrado
LM385M a partir da tensao de 3V.

O circuito responsavel pela isolacao entre os circuitos de acionamento dos inter-
ruptores do inversor e o DSP também faz parte desta placa. O objetivo desta isolacao
através de fibras oticas é reduzir os problemas causados por interferéncia eletromagnética
proveniente das comutacoes dos interruptores. O principio de funcionamento é simples:
o sinal PWM na base do transistor faz com que o transistor comute o diodo emissor de
luz. Desta forma, quando o nivel 16gico na base do transistor for 1 o LED emite luz e

caso contrario nada é emitido. O transmissor utilizado é o HFBR-1524.

D.3 AQUISICAO DAS MEDIDAS

e Leitura da Posicao Mecanica do Motor

A posicao mecanica do motor é medida através do sensor de posicao absoluto
Absolute Rotary Encoder TRD-NA256NWD de 8-bits acoplado ao eixo da maquina de
inducao, para fornecer a posicao e a determinar a velocidade do motor sincrono de imas

permanentes. Este encoder utiliza o Cédigo Gray para descrever cada posigao.
e Leitura das Correntes Trifdsicas

As correntes trifasicas sdo obtidas através de sensores de efeito Hall LA 55-P pro-
duzidos pela LEM. A placa de circuito impresso para medicao das correntes contém trés

sensores de corrente.
o Leitura da Tensao do Barramento

A aquisi¢do da tensao do barramento é obtida através de uma placa de circuito

impresso que contém um sensor de tensao de efeito Hall LV 25-P produzido pela LEM.

D.4 INVERSOR

A unidade inversora utilizado ¢ SKS25 B6U+(B2CI)*2 10V09 produzido pela Semi-
kron. Ela é composta por quatro médulos IGBTs dual-pack SKM50G123D, quatro drives
SKHI22BH4, um retificador trifasico ndo controlado em ponte completa e por capacito-
res eletroliticos do barramento CC. O inversor possui quatro bracos, porém somente trés

bragos estao sendo utilizados para o acionamento do motor sincrono de imas permanentes.
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D.5 MODULACAO COM ABORDAGEM GEOMETRICA

A técnica de modulagdo desenvolvida neste trabalho é baseada na topologia que
faz o uso de um inversor trifasico de trés bracos, conforme Figura D.4. O inversor de
trés bracos pode produzir somente duas tensoes de saida independentes, isto €, vy, € Ve,
sdo conhecidas, entdo v., fica implicitamente definida. Assim, o inversor trifasico a trés
bragos, somente pode produzir tensoes trifasicas de fase balanceadas (Van, Von € Ven) se a
carga conectada em Y for equilibrada.

A partir da Figura D.4 pode-se definir as tensoes nos pontos a, b e ¢ do conversor,
relacionadas com um ponto de conexao comum ¢, onde as tensoes dos bracos aplicadas
aos interruptores Sy, Sy e Sg podem ser definidas como: vag, Upg € Veg. As tensoes de linha,

tensoes aplicadas a maquina, podem ser relacionadas de acordo com a equacao D.1

(SR I

a

]

cc

I
ok Hck-Hc

g

Figura D.4 — Topologia inversor trifasico.

[““"]:[1 - O] Ubj . (D.1)

A equacao D.1 relaciona as tensoes dos bragos do conversor no espago das tensoes
de saida. Para garantir que a matriz de transformagao apresentada em (D.1) seja nao-
singular, foi definida uma variavel chamada aqui de tensao auxiliar vy, a qual é inserida
como uma ultima linha da matriz de transformacao de D.1. Neste caso, vy representa a

soma das tensoes nos bragos do conversor, como mostrado na equagao D.2,

Vo = Vgg + Vpg + Veg- (D.2)
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A partir da equagao D.2, pode-se reescrever a equacgao D.1, como

Vab 1 -1 0 Vag
Vbe = 0 1 -1 Upg |- (D . 3)
Vo 1 1 1 Vg

Se a matriz de transformacao da equacgao D.3 é nao-singular, pode-se reescrever a

equacao D.3 da forma,

Uag 1 2 1 1 Vab
Vpg - g —1 1 1 Vpe |- (D4)
Vg -1 -2 1 Vo

Com isso pode-se definir as tensoes de fase do conversor relacionadas com as tensoes

de linha aplicadas aos terminais da méaquina e a tensao auxiliar vy. Logo,

1

Vag = g (2Uab + Upe + UO)
1

Vg = 3 (=Vab + Ve + o) (D.5)
1

Veg = g (_Uab — 2Upe + UD) .

Normalizando a tensao do barramento CC do conversor de trés bragos em 1, os
limites que podem ser modulados das tensdes de fase do conversor, para que o mesmo

opere na regiao linear, sao dados por,
0 <, <1
0 S 'Ubg S 1 (DG)
0< v, <1

Através da substituicao de D.5 em D.6, é possivel definir os limites de tensao vg

em funcao das tensoes de linha desejadas vy, € vy, assim,

0 <= (204 +Upe +v9) <1

o
AN
Wl W =W =

(—Vab + Vpe +10) < 1 (D.7)

o
IN

(—Uab — 21}1,0 -+ Uo) <1

A partir de D.7 pode-se definir os limites para a tensao auxiliar vy que assegurara
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a operacao na regiao linear, ou seja,
max (cy, ¢3, ¢5) < vg < min (¢g, ¢4, Cg) (D.8)
em que ¢, Ca, C3, C4, C5 € cg podem ser definidos como,

€1 = —2Uqh — Ve

=3+

€3 = Vgb — Upc (D.9)
cs =3+c3

C5 = Ugp — vac

C6:3—|—C5.

A partir da equacao D.8 é possivel verificar varias solugoes para a definicao da
tensdo auxiliar vg. Neste trabalho o valor de vy serd definido como a média aritmética
dos valores maximos e minimos, ou seja, conforme a equacao D.10.

max (1, ¢3, ;) + min (cz, ¢4, Cg)

D.6 PARTIDA E OPERACAO EM BAIXA VELOCIDADE

O método de partida utilizado nos ensaios com controle sensorless ¢ o método I-f.
O método I-f consiste em impor uma velocidade ao rotor por meio do controle vetorial
das correntes estatoricas em malha fechada. As correntes sdo controladas no referencial
sincrono arbitrario, para que o rotor possa ser sincronizado a frequéncia angular imposta
pelo campo girante do motor, de forma que o rotor possa ser acelerado da condi¢ao estatica

até uma velocidade que permita a transicao para o controle sensorless.
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